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 Résumé    
 
 
 

Le domaine de communications numérique sans fils très haut débit dans un 

contexte de forte mobilité est toujours un domaine de recherche très actif visant à 

développer des solutions de connectivité sans coupure et offrant une très bonne 

qualité de service pour les utilisateurs. Aujourd’hui, tous les standards de 

télécommunications actuels reposent sur deux technologies clefs : l’OFDM et le 

MIMO. Par exemple elles sont implémentées dans les standards des normes 3G, 4G, 

et sont envisagées pour la 5G avec de profondes améliorations.  

Un système MIMO utilisant les codes en blocs spatio-temporels (STBC) permet 

d’augmenter la capacité du canal donc le débit de transmission et ainsi améliorer les 

performances du système de transmission. Alors que l’OFDM possède l’avantage de 

transformer un canal sélectif en fréquence en plusieurs sous-canaux à bandes 

étroites non-sélectifs en fréquence, permettant ainsi de contourner l’un des 

problèmes majeur du système MIMO. La combinaison du MIMO et de l’OFDM 

permet donc d’exploiter les avantages des deux méthodes : la robustesse de la liaison 

sur des canaux sélectifs en fréquence pour l’OFDM et la robustesse sur des canaux 

non corrélés en espace pour les MIMO avec codage. 

L’objectif de cette thèse de doctorat consiste aux développements de nouveaux 

algorithmes à faible complexité pour l’estimation conjointe du CFO et des canaux 

utilisant des approches aveugle, non-aveugle et semi-aveugle basées seulement sur 

l’exploitation des propriétés intrinsèques des systèmes SISO-OFDM et MIMO-

OFDM à savoir : les symboles pilotes avec une nouvelle conception et les sous-

porteuses virtuelles.  

 

MOTS CLES : Estimation, aveugle, symboles pilotes, semi-aveugle, CFO, OFDM, 

MIMO, sous porteuses nulles, sous-porteuses virtuelles, complexité. 
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 Introduction Générale 
	

Dans le domaine de systèmes de transmission numérique, le nombre des systèmes 
de communications numériques a littéralement explosé pour satisfaire le marché des 
télécommunications dans des domaines aussi variés que la radiodiffusion ou la 
télédiffusion numérique, les services multimédias ou les radiocommunications avec les 
mobiles. Ces systèmes de communications numériques nécessitent généralement la 
transmission de quantités importantes d'informations dans des bandes de fréquence les 
plus étroites possibles. L'optimisation du rapport débit/largeur de bande nécessite 
l'utilisation de la technologie multi- antennes ou bien le (MIMO : Multiple-Input 
Multiple-Output) [1-2] permet aussi d'augmenter les débits de transmission.  

Les modulations sont assez sensibles aux interférences entre symboles (ISI : Inter 
Symbol Interference) introduites dû à la sélectivité fréquentielle du canal de 
transmission multi-trajets. Cette contrainte impose aux concepteurs des systèmes de 
communication de mettre en œuvre des techniques, on peut citer : les techniques de 
transmission multi porteuses, les techniques d'étalement de spectre, l'égalisation, etc. 
L’utilisation des techniques de transmission multi-porteuses (par exemple OFDM : 
Orthogonal Frequency Division Multiplexing) [3-4] en tant qu'élément de la norme 
d'IEEE 802.11a dans les réseaux locaux sans fil apporte une réponse à la contrainte de 
l’ISI. L’OFDM est une technique de modulation qui permet de transmettre des données 
numériques efficacement et sûrement dans un canal à trajets multiples et sélectif en 
fréquence, même dans les environnements par trajets multiples. L’OFDM transmet des 
données en utilisant un grand nombre de porteuses à largeur de bande étroites. Ces 
porteuses sont régulièrement espacées dans la fréquence, formant un banc de spectre. 
L'espacement de fréquence et la synchronisation des porteuses sont choisi de telle 
manière que les porteuses soient orthogonales, signifiant qu'elles ne causent pas 
l'interférence entre elles [5]. De plus l’introduction du préfixe cyclique (CP : Cyclic Prefix) 
pour réduire le problème d'interférence entre les blocs OFDM. La démodulation et 
l’égalisation sont réduites à l’application de la FFT (FFT : Fast Fourier Transform) et à 
une simple multiplication par un scalaire pour chaque sous-porteuse. 

La technologie MIMO consiste à l’utilisation non plus d’une seule antenne pour 
émettre et/ou recevoir le signal mais plusieurs antennes à l’émission qu’à la réception. 
L’avantage d’une telle transmission est la diversité spatiale qui permet augmenter la 
capacité. Le principe de cette technique consiste à scinder un flux de données à débit 
élevé en plusieurs flux à débit plus faibles qui sont ensuite transmis en parallèle sur 
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plusieurs canaux spatiaux (antennes). Il existe différentes approches  à savoir : 
formation de voies, multiplexage spatiale, codage espace-temps, privilégiant soit la 
robustesse, soit l’efficacité spectrale et nécessitant ou non la connaissance du canal à 
l’émission et/ou à la réception [6]. Dans cette thèse, l’approche considérée est celle basée 
sur le codage en bloc spatio-temporel.	

Le fait que la modulation OFDM est de plus en plus adoptée a motivé son 
utilisation dans les systèmes MIMO. Elle possède l’avantage de transformer un canal à 
bandes larges sélectif en fréquence en un groupe de canaux à bandes étroites non-
sélectifs en fréquence, permettant ainsi de contourner l’un des problèmes majeur du 
système MIMO. La combinaison du MIMO et de l’OFDM permet d’exploiter les 
avantages des deux méthodes : la robustesse de la liaison sur des canaux sélectifs en 
fréquence pour l’OFDM et la robustesse sur des canaux non corrélés en espace pour les 
MIMO avec codage. 

Cependant, les systèmes MIMO-OFDM font face à deux problèmes majeurs qui sont : 

• Avec l’augmentation du nombre d’antennes au niveau de l’émetteur qu’au niveau 
du récepteur, l’estimation des canaux devient de plus en plus difficile comme le 
nombre d’inconnus augmente. 
 

• Similairement aux systèmes mono-antenne SISO-OFDM, les systèmes MIMO-
OFDM montrent une sensibilité prononcée au décalage fréquentiel (CFO) des 
sous-porteuses [7]. 

La présence de décalage fréquentiel (CFO : Carrier Frequency Offset) est dû 
principalement au décalage entre les fréquences générées par les oscillateurs locaux au 
niveau de l’émission qu’à la réception, et d’autre part au décalage Doppler produit par la 
mobilité du récepteur. Comme conséquence au CFO, l'orthogonalité entre les sous-
porteuses est détruite, produisant ainsi de l'interférence entre les sous-porteuses (ICI, 
Inter Carrier Interference), ce qui dégrade sévèrement les performances. C’est pourquoi 
l’estimation du décalage fréquentiel et sa compensation avant l’estimation du canal 
s’avèrent nécessaire dans l’amélioration de la qualité de réception. 

Ce travail de recherche étant consacré à l’estimation du CFO conjointement avec 
l’estimation des canaux pour les systèmes MIMO à porteuses multiples. L’estimation et 
la compensation du CFO sont plus critiques pour les systèmes MIMO-OFDM et ont reçu 
une attention considérable ces dernières années. L’estimation du CFO dans un contexte 
MIMO-OFDM représente une extension des algorithmes exploités pour faire l’estimation 
du canal et du CFO dans une configuration SISO-OFDM [8-13]. Certains s'appuient sur 
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des blocs d’apprentissages [14-16], tandis que d'autres prennent juste avantage du 
format de transmission standardisé : par exemple [8] et [10] exploitent la présence de 
sous-porteuses virtuelles (VSCs : Virtual Subcarriers) [7]. 

On a jugé utile de partager la thèse en trois chapitres.  

 Dans le premier chapitre on a estimé nécessaire de donner des définitions 

concernant les techniques OFDM et MIMO ainsi que MIMO-OFDM. Les différentes 

notions nécessaires à une bonne compréhension des ces techniques sont rappelées et 

détaillées à savoir : effet Doppler, décalage fréquentiel, diversités temporelle, spatiale et 

fréquentielle. Dans la première partie de ce chapitre nous avons étudié la technique 

OFDM où nous avons mis en évidence sa robustesse dans un canal sélectif en fréquence 

grâce à l’orthogonalité entre les sous-porteuses. Alors que la deuxième partie est 

consacrée au système MIMO utilisant un codage en bloc spatio-temporel de type 

Alamouti où une augmentation de la capacité est garantie.  

  L’objectif du deuxième chapitre est l’estimation du CFO conjointement avec 

l’estimation du canal multi-trajets dans un système SISO-OFDM.  

Les modulations à porteuses multiples de type OFDM sont très sensibles au CFO 

produisant une perte d’orthogonalité entre les sous-porteuses entrainant à leur tour 

l’apparition d’ICI, la diminution de la puissance du signal utile, et par conséquent la 

dégradation des performances. 

Nous avons rappelé les principales méthodes d’estimation du CFO et de canal après 

avoir donné les différentes sources d’erreurs de synchronisation. Ensuite, nous avons 

proposé deux nouveaux algorithmes d’estimation du CFO conjointement avec 

l’estimation du canal utilisant à la fois les symboles pilotes et les sous-porteuses 

virtuelles. La première proposition repose sur l’algorithme du maximum de 

vraisemblance (ML : maximum likelihood) et la deuxième sur l’algorithme (MUSIC : 

multiple signal classification) pour les système multi-porteuses OFDM. La conception et 

le positionnement des symboles pilotes dans un bloc OFDM est d’une importance 

primordiale, puisqu’il influe directement sur les performances. Nous avons remarqué 

que l’utilisation d’un nombre élevé de blocs OFDM pour l’estimation du CFO et du canal 

augmente la précision des résultats en termes de (MSEs : mean square error), mais en 

contrepartie dégrade le (BER : Bit Error Rate). Ce qui nous a obligés d’ajouter une étape 

à la suite de l’estimation du CFO, et qui consiste à l’estimation du CFO résiduel en 

utilisant seulement les symboles pilotes. 
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 Le troisième chapitre est consacré à l’estimation conjointe du CFO et des 

canaux pour un système MIMO-OFDM utilisant un STBC de type Alamouti. Une 

formulation mathématique modélisant le système MIMO-OFDM en présence du CFO et 

des erreurs sur le canal MIMO est présentée. Ensuite nous avons développé de nouveaux 

algorithmes permettant l’estimation conjointe du CFO et des canaux, et ceci en utilisant 

des symboles pilotes (non-nuls) d’une part et des sous-porteuses virtuelles d’autre part 

dans une approche semi-aveugle.  

Généralement, les algorithmes aveugles basés sur MUSIC se caractérisent par leur 

ordre élevé de complexité. Pour remédier à cet inconvénient, nous avons proposés 

plusieurs algorithmes. Nous avons adapté en premier lieu les algorithmes donnés dans 

[16-17] à notre problème d'estimation. Ensuite, nous avons proposé de réduire encore la 

complexité du calcul de ces algorithmes en limitant le développement en série de Taylor, 

du terme exponentiel dans l'équation (3.15), au second ordre. Ceci a permis d’obtenir de 

meilleures performances mais avec une faible complexité de calcul.  

Les résultats des simulations montrent la robustesse, l’efficacité et la faible complexité 

des algorithmes proposés.  

	



Les systèmes multi-antennaires à porteuses multiples 
	
 

	
	
 

5	

Chapitre 1 : Les systèmes multi-
antennaires à porteuses multiples 
 
TABLE	DES	MATIERES	

CHAPITRE 1 : LES SYSTEMES MULTI-ANTENNAIRES A PORTEUSES 
MULTIPLES	...............................................................................................................................	5	
1.1.	 INTRODUCTION	.................................................................................................................	6	
1.2.	 LES PARAMETRES DE SYNCHRONISATION	....................................................................	7	
1.2.1.	 L’EFFET DOPPLER	.........................................................................................................	7	
1.2.2.	 LE DECALAGE FREQUENTIEL	.......................................................................................	8	
1.3.	 QUELQUES TYPES DE DIVERSITES	..................................................................................	9	
1.4.	 LA TRANSMISSION OFDM	.............................................................................................	10	
1.4.1.	 LA TECHNIQUE OFDM	................................................................................................	10	
1.4.2.	 CHAINE DE TRANSMISSION D’UN SYSTEME OFDM	.................................................	11	
1.4.3.	 GENERATION DU SIGNAL OFDM	...............................................................................	13	
1.5.	 PRESENTATION DES SYSTEMES MULTI-ANTENNAIRES	..............................................	17	
1.5.1.	 INTRODUCTION AUX SYSTEMES MIMO	....................................................................	17	
1.5.2.	 PRINCIPE DU SYSTEME MIMO	..................................................................................	18	
1.5.3.	 MODELE DE CANAL MIMO A EVANOUISSEMENTS	..................................................	19	
1.5.4.	 CODAGE ESPACE-TEMPS EN BLOCS (STBC : SPACE TIME BLOCK CODE)	..........	21	
1.6.	 MODELE DU SYSTEME DE TRANSMISSION MIMO AVEC UN CODAGE ESPACE-
TEMPS EN BLOCS	.......................................................................................................................	22	
1.7.	 LES SYSTEMES MIMO A PORTEUSES MULTIPLES	.....................................................	25	
1.7.1.	 LE PRINCIPE D’ASSOCIATION MIMO AVEC OFDM	................................................	26	
1.8.	 CONCLUSION	...................................................................................................................	28	
 
	

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



Les systèmes multi-antennaires à porteuses multiples 
	
 

	
	
 

6	

1.1. INTRODUCTION  
 

Le canal radio mobile est généralement un canal à trajets multiples caractérisé par 
de profond évanouissement et par l’introduction de l’interférence entre symboles (ISI) des 
signaux transmis. Par conséquent, le signal reçu sera entaché de l’interférence entre 
symboles. Pour éviter ces interférences, la période symbole doit donc être supérieure à 
l’étalement maximal du retard du canal, ceci va réduire la bande du spectre utilisé. Il 
existe plusieurs techniques permettant l’élargissement de la bande spectrale du signal, 
parmi lesquelles l’étalement de spectre et les techniques multi-porteuses. Dans notre 
thèse, nous allons nous intéresser aux techniques multi-porteuses et plus particulièrement 
à la technique OFDM. Le principe de base de l’OFDM repose sur la répartition de 
l’information sur un grand nombre de sous-porteuses ayant un faible débit. Ces sous-
porteuses sont moins sensibles aux distorsions du canal, créant ainsi des sous-canaux très 
étroits de largeur inférieure à la bande de cohérence du canal, donc des sous-canaux non 
sélectif en fréquence. S’il y a un profond évanouissement, il n’affectera que certaines 
fréquences, qui pourront être "récupérées" grâce à une égalisation dans le domaine 
fréquentiel (FEQ : Frequency Equalizer). 

Les systèmes de transmission actuels équipés d’une antenne à l’émission et à la 
réception (SISO) ne tirent profit que de la diversité temporelle et/ou fréquentielle. Par 
contre, les systèmes MIMO permettront de profiter d’un ordre supplémentaire de diversité 
apporté par la dimension spatiale. En plus, les systèmes MIMO présentent des avantages 
par rapport aux systèmes SISO : 1) grâce à la diversité spatiale ils permettent d’améliorer 
la qualité du lien en réduisant les évanouissements des canaux, 2) ils permettent 
d’augmenter le débit d’information sans augmenter la bande passante utilisée ou la 
puissance transmise. Le principe de base des systèmes MIMO consiste à combiner les 
signaux judicieusement à l’émission qu’à la réception, ce qui augmenter la fiabilité de la 
transmission. Les systèmes MIMO peuvent employer un codage en bloc espace-temps 
(STBC) exploitant à la fois les dimensions spatiale et temporelle.  Alors que la combinaison 
de la technique OFDM avec le système MIMO va permettre d’exploiter à la fois les 
diversités temporelles, fréquentielles et spatiales [18]. 
En effet, les codes espace-temps tirent profit de la diversité spatiale, mais ne sont pas 
conçus pour exploiter celle des canaux sélectifs en fréquence. Pourtant, les futurs systèmes 
de communications poussés par les besoins en débit, utilisent des bandes de fréquence de 
plus en plus importantes, où le canal est alors sélectif en fréquence. Une façon d’exploiter 
la diversité fréquentielle dans le contexte MIMO est de recourir à l’OFDM et de le 



Les systèmes multi-antennaires à porteuses multiples 
	
 

	
	
 

7	

combiner au codage espace-temps. Suivant la nature du codage, plusieurs associations 
sont réalisables et le lecteur pourra se référer à [18] pour une présentation assez complète 
des combinaisons.  Notons que le MIMO-OFDM est utilisé dans la norme IEEE 802.11n 
[19]. 

Pour une meilleure compréhension du contexte de la thèse et avant d’aborder les 
techniques OFDM et MIMO, on a jugé utile de donner des définitions concernant les 
différents types de diversité ainsi que sur les erreurs de synchronisation dont souffre le 
système MIMO-OFDM.  
 

1.2. LES PARAMETRES DE SYNCHRONISATION 
 

Dans les systèmes de communication numériques la synchronisation a un impact 
significatif sur les performances des systèmes de communication [20-21]. La 
synchronisation se mesure à travers trois paramètres différents : le décalage 
fréquentiel	∆ω , le décalage temporel		∆τ, et le décalage de phase ∆%. D’où la nécessité de 
faire l’estimation de ces paramètres pour pouvoir les compenser au niveau de la réception 
permettant ainsi d’améliorer les performances du système. Étant donné qu’on s’intéresse 
dans notre thèse aux erreurs de synchronisation dues au décalage fréquentiel, on va 
seulement caractériser le décalage fréquentiel   

Dans la pratique, la réponse impulsionnelle du canal peut varier au cours du temps. 
Pour caractériser cette évolution temporelle du canal fait appel à deux notions : 
l’étalement Doppler B' et le temps de cohérence (). 

1.2.1. L’EFFET DOPPLER 
 

L'effet Doppler est provoqué par le déplacement rapide d'un récepteur ou d'un 
émetteur dans le cas d'une transmission mobile. Suite à ce déplacement relatif de 
l'émetteur et du récepteur le signal reçu va subir des distorsions d’amplitude et de phase. 
Ces distorsions sont connues sous le nom de l'effet Doppler [22]. L’excursion (déviation), 
appelée fréquence Doppler est égale à 2+',-. ou à 2+',/0	. Elle est fonction à la fois de la 
vitesse du mobile en mouvement 1  et de la longueur d’onde émise 2 . L'effet Doppler 
déplace la fréquence initiale d'une quantité égale à : 

 

+',-. =
1
2 (1.1) 
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L’effet Doppler se manifeste par la variation de la fréquence instantanée du signal sur 
chacun des trajets dans le cas d’un canal à trajet multiple. Si %4 est l’angle d’arrivée du 5 −
7è9: trajet, le décalage Doppler se calcule par la formule suivante : 
 

+' = +',-. cos >4	  avec    +',-. =
?
@ +@ (1.2) 

Avec +@ la fréquence porteuse, A la vitesse de la lumière (3×10G	9/I) et >4 l’angle relatif 

entre la direction du mouvement et l’onde incidente. Selon cette expression, la bande 
fréquentielle sur laquelle évolue la fréquence du décalage Doppler appelée étalement 
Doppler ou bande Doppler est égale à : 
 

K' = 2+',-. (1.3) 

Où +',-. désigne la fréquence Doppler maximale. La fréquence Doppler peut être négative 
ou positive en fonction que le récepteur s’éloigne (négative) ou se rapproche (positive) de 
l’émetteur. 

Le décalage Doppler étale la bande du signal émis. L’étalement Doppler K,  est 
définit comme la différence entre le plus grand et le plus petit décalage fréquentiel associés 
aux trajets-multiples. On définit le temps de cohérence du canal, (@ , comme le temps 
durant lequel les distorsions temporelles du canal restent négligeables. (@  est définie 

comme l’inverse de l’étalement Doppler : (@ ≈
M
NO

. Si on note (P la période symbole, il est 

clair que pour éviter la sélectivité en temps, il faut respecter la contrainte	(Q ≪ (@. 
 

1.2.2. LE DECALAGE FREQUENTIEL  
 

Le signal reçu en bande de base est obtenu par la multiplication du signal reçu 
modulé par une fréquence, de valeur égale à celle de l’émission [20]. Or la fréquence du 
signal reçu peut dévier de sa valeur originelle à cause de l'effet Doppler, qui introduit un 
déphasage en phase et en quadrature entre les symboles émis et reçu. Ceci se manifeste 
par une rotation dans la constellation de la modulation comme cela est représenté sur la 
figure 1.1 [20].  Ce décalage peut être aussi dû à l’inadéquation entre les fréquences 
générées par des oscillateurs à l’émission qu’à la réception.  
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Figure 1.1 : Rotation de la constellation dû au CFO 

 

1.3. QUELQUES TYPES DE DIVERSITES 
 

Le signal reçu dans le cas d’une transmission sur un canal SISO, où il va subir de 
sévères distorsions d’amplitude et de phase dues effets néfastes de l’évanouissement.  
Si on crée plusieurs copies du signal transmis suivant les dimensions temporelle (diversité 
temporelle : envoie du même signal en plusieurs intervalles temporelles) ou fréquentielle 
(diversité fréquentielle : envoi du même signal sur plusieurs fréquences différentes, cas 
OFDM) ou spatiale (diversité spatiale : envoie du même signal sur plusieurs antennes 
séparées d’au moins dix fois la longueur d’onde), la qualité du signal reçu, ainsi que les 
performances se trouvent très améliorées.  

La combinaison de plusieurs types de diversité permet d’obtenir des ordres de 
diversité élevés. Elle permet de combattre plus efficacement les effets des 
évanouissements et d’augmenter, éventuellement, l’efficacité spectrale. L’ordre de 
diversité total est le produit des ordres de diversités particuliers. Dans notre thèse, nous 
allons exploiter les trois types de diversité : spatiale, temporelle et fréquentielle.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Im 

Re 
∆ω  
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PARTIE 1 : 
 

1.4. LA TRANSMISSION OFDM 
 

1.4.1. LA TECHNIQUE OFDM  
 

Pour la technique OFDM, la bande de fréquence disponible est divisée en plusieurs 
sous-bandes ou sous-porteuses orthogonale entre elles autorisant ainsi un certain 
chevauchement entre les sous-porteuses, permettant d’augmenter l'efficacité spectrale de 
cette technique. Les bandes occupées par les sous-porteuses sont très étroites, donc 
considérées comme quasi plats par rapport aux distorsions d’amplitude introduites par le 
canal, et peuvent donc être facilement égalisées [23-24]. 
Saltzberg et Weinstein [25-26] ont montré que l’utilisation de la transformée de Fourier 
discrète FFT permet de générer un symbole OFDM porté par S  de sous-porteuses 
orthogonales. Cette orthogonalité est perdue à cause de l’apparition d’interférences entre 
symboles OFDM. Pour réduire ce problème, une première solution consiste à accroître le 
nombre S de sous-porteuses pour augmenter la durée symbole OFDM	(Q . La deuxième 
solution consiste à l’insertion d’un intervalle de garde [27] ou (CP : préfixe cyclique) d’une 
durée	(T, supérieure ou égale à l’étalement maximal du canal. La durée du symbole OFDM 

se voit donc augmentée et devient égale à 	(U 	= 	(Q 	+ 	(T. L’insertion de ce CP induit par 

contre l’ ICI et réduit également le spectre du signal. 
Nous résumons les différentes étapes d'une transmission OFDM par le schéma bloc 

de la figure 1.2, avec S-CP, et S/P et P/S dénotent la suppression du préfixe cyclique, les 
conversions série-parallèle et parallèle-série, respectivement.  
 

 

 

 

 

 

 

Figure 1.2 : schéma bloc présenté les différentes étapes de technique OFDM 
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1.4.2. CHAINE DE TRANSMISSION D’UN SYSTEME OFDM 
 

Le système OFDM se compose de l’émetteur et le récepteur assurant la modulation 
et  la démodulation respectivement. A l’émission, les bits de la source binaire sont modulés 
et génèrent des symboles complexes prenant leurs valeurs dans un alphabet fini 
correspondant à une modulation numérique donnée comme la modulation d’amplitude en 
quadrature (QAM : Quadrature Amplitude Modulation) ou la modulation par sauts de 
phase (PSK : Phase-shift keying) et contrairement aux systèmes mono-porteuses qui 
modulent sur une porteuse unique à un débit	YQ . Le principe de la modulation multi-
porteuse de type OFDM consiste à modulé les données simultanément sur S sous-

porteuses avec un débit de 		Z[\ 	. Donc la durée du symbole OFDM se trouve étale d’un 

facteur S . Donc ces symboles W ]  sont répartis sur les S  sous-porteuses. Les sous-

porteuses dans le domaine fréquentiel sont  espacées de	∆+ = M
[̂
. 

Les opérations de modulation et de démodulation nécessitaient plusieurs bancs 
d'oscillateurs pour générer les fréquences nécessaires à la transmission sur des sous-
porteuses. Grâce aux travaux Weinstein, Ebert et d’autre [28-29], les bancs d’oscillateurs 
à l’émission et à la réception sont remplacés par IFFT et FFT.  La FFT d'un signal W ] 	est 
définie comme suit : 

_ ` =
1
S

W ] :abcd0e/\
\aM

0fg
										` = 0, … , S − 1 (1.4) 

Alors que l’IFFT  est définie par : 
 

W ] =
1
S

_ ` :bcd0e/\
\aM

0fg
										] = 0, … , S − 1 (1.5) 

Où S  représente la taille de la FFT/IFFT. La matrice de l’IFFT est composée 
d'exponentielles complexes. Elle est définie comme suit : 
 

jℋ =
1
S

1 … 1 … 1
⋮ ⋱ ⋮ ⋱ ⋮
1 … w0e … w \aM e

⋮ ⋱ ⋮ ⋱ ⋮
1 … w0 \aM … w \aM o

												w = :
bcd

\ (1.6) 
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En général, toutes les S	sous-porteuses sont modulées en utilisant les symboles de 
données, mais dans certaines situations (système non chargé) quelques sous-porteuses 
parmi les S sont affectées aux pilotes non-nuls ou simplement ne sont pas utilisées (VSCs, 
virtual subcarriers). Les symboles pilotes sont connus au niveau de l’émetteur et du 
récepteur et sont utilisés pour l’estimation du canal alors que les sous-porteuses virtuelles 
servent à l’estimation du CFO. Le nombre de pilotes multiplexé entre les données dépend 
du canal et de la précision requise pour l’estimation de canal. Les symboles pilotes peuvent 
être répartis sur plusieurs symboles OFDM consécutifs. Après la modulation par IFFT, le 
CP de longueur (p est inséré pour réduire l’interférence entre symboles et permet donc de 

préserver l’orthogonalité entre les sous-porteuses. La taille du CP doit être plus grande 
que le délai maximum (τqrs) du canal à trajets multiples soit 	(T 	≥ 	 τqrs  (voir figure 1.3). 

Le symbole OFDM de durée (U 	= 	(Q 	+ 	(T  est alors transmis à l’étage radiofréquence 

comportant la conversion numérique-analogique et la translation sous fréquence porteuse 
[30].  

Au niveau du récepteur, la condition d’orthogonalité entre les sous-porteuses sera 
restaurée suite à la suppression du CP, et  le symbole OFDM restitué est remis au bloc 
FFT pour être démodulé comme illustré par la figure 1.4.  

 
 

 
 

Figure 1.3 : Illustration de la protection contre les interférences entre symboles OFDM 

assurée par le CP [30]. 
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Figure 1.4 : schéma bloc d’un système de transmission OFDM en bande de base 

 

1.4.3. GENERATION DU SIGNAL OFDM 
 

Soient W ]  les symboles de données à valeurs complexes appartenant à un alphabet 
fini selon la constellation de la modulation choisie. Ces symboles sont répartis sur les S 
sous-porteuses de fréquences 	+0 = 	 +g 	+ 	]∆+ , ]	 ∈ 	 0, S − 	1  avec 	+g  la plus petite sous-

porteuse. L’espacement entre les sous-porteuses de 	∆+ = M
[̂

 est choisi pour assurer 

l’orthogonalité dans un système OFDM. (Q représente la durée d'un symbole  OFDM. Les 
symboles d'entrée W ] 	 sont organisés en blocs de taille S	×	1 .  Le 7 − 7è9:  bloc de 
données est : 
 

w/ = w/ 0 , … w/ ] … , w/ S − 1 ^ (1.7) 
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Le 7 − 7è9: bloc OFDM peut s’exprimer dans le domaine temporel après application de 
l'IFFT au bloc de symboles w/ comme suit [10] : 
 

w/ = jℋw/ = w/ 0 , … w/ ` … , w/ S − 1 ^ (1.8) 

 
Où la matrice de taille S	×	S  jℋdésigne IFFT définit par l’équation (1.6). 
Avant l’émission de chaque bloc OFDM, on ajout une extension cyclique (CP). Ceci est 
obtenu en multipliant le vecteur w/  de taille S	×	1  par la matrice 	x@y  , on obtient un 

nouveau vecteur w/ de taille SU	×	1 , tels que : 

 

w/ = x@yzℋw/ = w/ S − Sp … , w/ S − 1 , w/ 0 , … w/ ` … , w/ S − 1 ^ (1.9) 

 

Où 	x@y = {\|×\
^

{\^
^
 est la matrice d'insertion de préfixe cyclique. ST	est la longueur 

du préfixe cyclique et SU = S + ST . 

A la réception, et après la conversion série parallèle, le signal reçu est alors exprimé par 
[31] : 

}/ 	= ~(g)w/ 	+ 	~(M)	w/aM + �/ (1.10) 

 

Où ~(g) et ~(M)sont des matrice Toeplitz de taille NÅ	×	NÅ , représentant l'effet du canal, 

dont la réponse impulsionnelle est   h = h 0 , … , h(L − 1) Ñ.	Elles sont définies par [31] : 
 

~(Ö) =

ℎ(0) 0 … … 0
⋮ ℎ(0) ⋱ ⋱ 0

ℎ(á − 1) ⋮ ⋱ ⋱ ⋮
⋮ ⋱ ⋱ ⋱ 0
0 … ℎ(á − 1) … ℎ(0)

 (1.11) 

 

~(M) =

0 0 ℎ á − 1 … ℎ 1
⋮ ⋱ 0 ⋱ ⋮
⋮ ⋮ ⋱ ⋱ ℎ á − 1
⋮ ⋱ ⋱ ⋱ ⋮
0 … 0 … 0

 (1.12) 

 

�/  étant le vecteur de bruit AWGN. L’élimination du préfixe cyclique se fait 

mathématiquement par multiplication du signal reçu par la matrice à@y = Ö\×\|			{\ 	: 
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}/ 	= 	à@y}/ 

}/ 	= 	à@y~(g)w/ 	+ 	à@y	~(M)	w/aM + 	à@y�/ 

}/ 	= 	à@y~(g)x@yw/ 	+ 	à@y	~(M)	x@yw/aM + 	à@y�/ 

(1.13) 

 
Après simplification de }/, l’équation précédente devient : 
 

}/ 	= ~w/ 	+ �/ (1.14) 

 

Où	à@y~(g)â@y = ~, 	à@y	~(M)	x@y = Ö\×\ et 	à@y�/ = �/ 

  

~ =

ℎ(0) 0 … … 0
⋮ ℎ(0) ⋱ ⋱ 0

ℎ(á − 1) ⋮ ⋱ ⋱ ⋮
⋮ ⋱ ⋱ ⋱ 0
0 … ℎ(á − 1) … ℎ(0)

 (1.15) 

 
Après démodulation du signal reçu (après application de la FFT ), on obtient : 

ä/ 	= z}/ (1.16) 

 

äã 	= z~wã 	+ z�/ 

    äã 	= z~jåwã 	+ z�/ 

äã = ç ℎ wã 	+ �/ 

(1.17) 

Où ç ℎ  est une matrice diagonale contenant les échantillons ℎ(])  de la réponse 

fréquentielle du canal dans sa diagonale comme suit : 
 

ç ℎ =

ℎ(0) 0 … 0
0 ℎ(1) ⋱ ⋮
⋮ ⋱ ⋱ 0
0 … 0 ℎ(S − 1)

 (1.18) 

 

Et les échantillons	ℎ(])	s’expriment par : 
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ℎ(]) = ℎ(5):abcd04
éaM

4fg
 (1.19) 

 
L’écriture scalaire de l’équation (1.17) est définie par : 
 

è/(]) = ℎ(])W/(]) 	+ ê/(]) (1.20) 

 
Cette équation montre que l'on peut égaliser facilement le signal reçu en multipliant 
chaque sortie de la FFT par un égaliseur g(]). 
Malgré les avantages, l’OFDM présente deux faiblesses qu'il faut prendre en compte à 
savoir : 

 

• L’OFDM est sensible au CFO en raison de la destruction de l’orthogonalité. Pollct 
et al. [32] ont démontré que les systèmes multi-porteuses sont beaucoup plus 
sensibles aux décalages fréquentiels que les systèmes mono-porteuses. Ils ont 
donné une relation qui détermine la dégradation en termes de SNR [33] : 

 

í'N = 10 log
îSY0ï0ñóò
îSYñóò

 (1.21) 

 

• L’OFDM est sensible aux non linéarités des amplificateurs. Le signal peut 
présenter un (PAPR : Peak to Average Power Ratio) très élevé, engendrant la 
saturation des blocs analogiques [34]. 
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PARTIE 2 : 
 
1.5. PRESENTATION DES SYSTEMES MULTI-ANTENNAIRES 
 
1.5.1. INTRODUCTION AUX SYSTEMES MIMO 

 

Les transmissions via le canal radio mobile sont fortement pénalisées par les 
évanouissements du signal, dus à la fois aux trajets multiples et aux interférences entre 
symboles. Pour pallier ces deux inconvénients, une solution a été adoptée , il s’agit d’une 
architecture de transmission, dite MIMO, développée par les laboratoires de Bell en 1997 
[1]. Elles permettent d’atteindre à la fois de très hautes efficacités spectrales et de lutter 
efficacement contre les évanouissements du signal. 

Un système MIMO se caractérise par l’utilisation de plusieurs antennes à l’émission 
ainsi qu’à la réception. Lorsqu’un tel système comprend plusieurs antennes à l’émission  
et une seule antenne à la réception, il est nommé (MISO : Multiple Input Single Output). 
De même, lorsqu’il comprend seulement, une seule antenne à l’émission et plusieurs 
antennes à la réception, il est nommé (SIMO : Single Input Multiple Output). Si les deux 
côtés comptent une antenne chacun, le système est dit SISO (voir figure 1.5). Le système 
MIMO exploite mieux la diversité et est plus robuste aux évanouissements du canal de 
transmission améliorant ainsi la qualité de transmission d’une part. D’autre part, 
l’efficacité spectrale d’un tel système est bien plus élevée que celle d’un système mono-
antenne. En effet, la capacité d’un système MIMO augmente linéairement avec le nombre 
d’antennes utilisées. 

L’apparition des systèmes MIMO a été motivée par le besoin sans cesse d’un débit élevé 
exigé par l’arrivée de nouveaux services tels que l’accès à Internet et la transmission 
d’images via les systèmes de communications sans fil, et aussi à cause de la saturation des 
ressources en canaux de transmission, en particulier dans la bande de la téléphonie 
mobile. Les systèmes MIMO ont été proposés dans plusieurs normes de communication 
sans fil modernes telles que IEEE 802.11n (Wi-Fi), la 4G, le (LTE : Long Term Evolution), 
la (3GPP : 3rd Generation Partnership Project), (WiMax : Worldwide Interoperability for 
Microwave Access) et (HSPA+ : evolved High-Speed Packet Access). En bénéficiant des 
traitements spatio-temporels associés, les systèmes MIMO ont montré une augmentation 
considérable de l’efficacité spectrale [35-36]. Partant du point de vue de la théorie de 
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l’information, deux chercheurs des laboratoires Bell, Foschini [37] et Teletar [38] ont 
indépendamment montré que la capacité du canal MIMO augmente linéairement avec le 
nombre d'antennes. Le résultat de ces découvertes est les systèmes MIMO qui visent 
essentiellement à résoudre les problèmes d’encombrement et de limitation de capacité des 
réseaux sans fil large bande. 

 
 

 
 
 

 
 
 
 

 
 

 
 

 
 

 
 

 

 

Figure 1.5 : Les systèmes SISO, SIMO, MISO, MIMO  

 

1.5.2. PRINCIPE DU SYSTEME MIMO  

 
Les antennes émettrices transmettent chacune un symbole différent, indépendant de 

celui des autres antennes, mais en utilisant la même modulation, la même fréquence 
porteuse et en étant synchronisées. La bande passante utilisée reste identique à celle d’un 
système mono-antenne, mais comme plusieurs symboles sont émis, l’efficacité spectrale 
augmente.  
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            Canal  
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            Canal  
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• La diversité spatiale du MIMO [39-40] : La diversité spatiale consiste à envoyer 
le même flux de données simultanément sur les différentes antennes à l’émission. 
A la réception, plusieurs répliques du signal sont reçues sur chacune des antennes 
et sont combinées de façon cohérente. Cette combinaison permet de réduire 
l’atténuation du signal et de compenser les évanouissements introduits par le canal 
de transmission. Cette diversité nécessite l’usage de codes espace-temps tels que 
les codes d’Alamouti [41] dont le rendement est de	1. La diversité spatiale présente 
une bonne efficacité spectrale quand les sous-canaux MIMO sont décorrélés les uns 
des autres. De plus, quand le nombre d’antennes à l’émission augmente, la 
puissance du signal reçu à un instant donné augmente, améliorant ainsi la 
détection du signal.  
 

• Le multiplexage spatial [39-40]: Le multiplexage spatial consiste à séparer les 
données en plusieurs voies parallèles, qui sont alors émises simultanément sur les 
différentes antennes. La capacité du système s’en trouve améliorée sans augmenter 
la puissance à l’émission. 

 

1.5.3. MODELE DE CANAL MIMO A EVANOUISSEMENTS 

 
Les antennes de réception reçoivent les différentes répliques du signal émis. Si les 

antennes d’émission et de réception sont alignées et uniformément espacées d’une distance 

de Δ	 = 	 Mc 	λ, où 2 est la longueur d’onde, alors les signaux reçus sont suffisamment non-

corrélés.	 Il existe donc un canal entre chaque antenne d’émission et chaque antenne de 
réception. 
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Figure 1.6 : Canal MIMO 

 

Considérons un système MIMO composé de Sõ  antennes à l’émission et de Sú 
antennes à la réception. L’information est émise par les Sõ antennes à la fois. Lors de sa 
propagation, elle est portée par plusieurs canaux reliant chacun des antennes d’émission 
à chacun des antennes de réception. Donc, le signal reçu sur l'antenne 1 est la somme des 
contributions des Sõ	symboles émis multipliées par les gains complexes des canaux  ℎ,,? 

des liaisons correspondantes. 
A la réception, on détecte un signal ù? qui s’écrit : 
 

ù? = ℎ,,?

\ûaM

,fg
W, + ê? (1.22) 

 
Où W, représente le symbole émis par la 9 − 7è9: antenne, ùú représente le symbole reçu 
par la 1 − 7è9: antenne et ê? est le bruit AWGN au niveau de la ü − 7è9: antenne.   
Pour modéliser le système MIMO S†,Sü ,l'équation (1.22) devient :  
 

°? = ¢£ + �? (1.23) 
 
Où ¢ est la matrice caractérisant le canal de transmission de dimension Sõ×Sú  donnée 
comme suit : 
 

Em
etteur 

 

Récepteur 
 

ℎMM 

ℎMc ℎcM 

ℎ\û\§  

ℎM\§  
ℎc\§  

ℎcc 
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¢ =
ℎMM … . ℎ\ûM
⋮ ⋱ ⋮

ℎM\§ … . ℎ\û\§
 (1.24) 

 

£ = Wg …… W\ûaM
^est un vecteur Sõ×1  représentant le signal émis.                       

Le canal entre chaque émetteur/récepteur est un canal à trajets multiples, le nombre de 
ces trajets multiples est supposé être le même pour tous les canaux MIMO disponibles. 
L’expression analytique de la réponse impulsionnelle du canal ℎ,,? à trajets multiples est 

donnée par [40] : 
 

ℎ,,? = •4(O,¶):acdß®©(õ)
é

4O,¶fM
 (1.25) 

 
Avec á	est le nombre total de trajets multiples entre Sõet	Sú, 5,,?est le trajet (lien) entre 
la	9 − 7è9:	antenne de transmission et la	1 − 7è9:	antenne de réception, •4(O,¶) est le gain 

du trajet	5,,?, τ(t) est le retard du trajet. 
Le récepteur doit pouvoir égaliser l’effet du canal sur chaque antenne et compenser 

le décalage fréquentiel pour pouvoir restituer le signal transmis. 
 

1.5.4. CODAGE ESPACE-TEMPS EN BLOCS (STBC : SPACE TIME BLOCK CODE)  
  

Ces codes sont définis sous forme matricielle, et les symboles à transmettre sont codés 
par des opérations matricielles. En 1998 [41], S. Alamouti propose un schéma de codage 
temps-espace orthogonal qui atteint la diversité maximale pour deux antennes d’émission 
et une antenne de réception avec un rendement égal à 1 (équivalent au rendement d’un 
système SISO). En 1999 [42-43], V. Tarokh et al. ont généralisé le schéma d’Alamouti à 
un nombre arbitraire d’antennes d’émission et de réception et formalisent par la même 
occasion le concept de codage espace-temps en bloc (STBC). Le code espace-temps en blocs 
(STBC) [35-41] est une stratégie de transmission d’un flux de données dans un système 
MIMO en exploitant la diversité spatiale. Les signaux qui sont codés avec STBC sont 
orthogonaux les uns aux autres. Cette orthogonalité réduit dès lors l’interférence entre les 
différents signaux transmis et améliore la performance du récepteur qui distingue les 
différents signaux reçus. 
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1.6. MODELE DU SYSTEME DE TRANSMISSION MIMO AVEC UN 

CODAGE ESPACE-TEMPS EN BLOCS  
 

Dans notre thèse, nous avons utilisé un codage STBC de type Alamouti pour le système 
MIMO. Ce code proposé par Alamouti [41] a été destiné en premier lieu pour un système 
MIMO (2×2). Ce codage permet d’obtenir un gain de diversité sans réduction dans le débit 
numérique. Les opérations de codage et du décodage d’Alamouti pour un système MIMO 
(2×2) est expliqué dans les deux étapes suivantes : 

 

• Etape de codage  

 

Les bits d’information sont modulés en phase à quatre états (4-PSK). Le flux des 
symboles obtenus est structuré en une série de paquets de deux symboles chacun. Pour 
chaque paquet Wg, WM , un deuxième paquet −WM∗, Wg∗  est générer pour former une matrice 

de quatre symboles ¨. Les deux symboles du premier paquet sont envoyés simultanément 

sur deux antennes à l’instant †g (premier intervalle de temps, time slot). Le deuxième 
paquet étant envoyé à l’instant †M = (†g + 	(P4ïõ) (deuxième time slot) sur les mêmes deux 
antennes comme illustré par le schéma suivant :  

 

 Antenne 1 Antenne 2 

Time ≠Ö Wg WM 

Time ≠Æ        −WM∗ Wg∗ 

 
Tableau 1.1 Schéma du codage STBC d’Alamouti 

 

Le codage STBC d’Alamouti pour un système MIMO (2×2) est représenté par une matrice 
génératrice	¨ qui s’écrit : 
 

¨ =
Wg WM
−WM∗ Wg∗  (1.26) 

 
Les paramètres des canaux supposés invariants dans le temps durant les intervalles 
d’émission †g et †M, sont exprimés par : 
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ℎg †g = ℎg †M = ℎg ;          ℎM †g = ℎM †M = ℎM (1.27) 
 

Les signaux reçus, au niveau des deux antennes de réception, ne sont qu’une 
combinaison linéaire des signaux émis pendant les intervalles de temps †g et †M	affectés 
par les gains des deux canaux, et sont respectivement donnés par üg et üM : 
 

üg = ü †g = ℎgWg + ℎMWM + êg 

 
üM = ü †M = −ℎgWM∗ + ℎMWg∗ + êM 

(1.28) 

 
Où êg  et êM	représentent les bruits complexes blancs additifs Gaussiens (AWGN) à la 
réception. 
L’écriture vectorielle du signal reçu est donnée par :  
 

Ø = ∞¨x + � (1.29) 
 

où ±	 = 	 [üg üM], ¥ = 	 ℎg ℎM 	et � = 	 [êg êM]. 

 

• Etape de décodage : 

 

Le vecteur du signal reçu, ±, est modifié par le processus de décodage en un vecteur  
Ø 	= 	 [üg −üM∗]^ menant à l’équation suivante : 
 

Ø = µ£ + � (1.30) 

Avec  

£ = 	 Wg WM 	^et µ = ℎg ℎM
−ℎM∗ ℎg∗

 

 
Pour une bonne détection de données, une étape d’égalisation est ajoutée. En effet, le 
signal décodé est multiplié par une matrice d’égalisation ∂ comme suit :  
 

£ = ∑µ£ + ∑� (1.31) 

où	£ = 	 Wg WM 	Ñ et l’égalisation est du type MRC (Maximal-Ratio Combining) [44] qui se 

traduit par ∑ = µℋ tels que : 
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∑µ = ℎg∗ −ℎM
ℎM∗ ℎg

ℎg ℎM
−ℎM∗ ℎg∗

= 2{c (1.32) 

 
Où λ = ℎg c + ℎM c  et {c  est la matrice identité 2×2 . Cette matrice diagonale 
montre que l'orthogonalité entre les symboles est restituée grâce à l’égalisation. 
Les matrices d’égalisation selon les critères ZF et MMSE sont données respectivement par 
: 

∑ = µℋµ aÆµℋ (1.33) 

∑ = µℋµ +
1
∏ {

aÆ
µℋ (1.34) 

 
Où ∏ est le rapport signal à bruit reçu au niveau de chaque antenne de réception.       Dans 
le cas de Sú antennes de réception, les matrices d’égalisation ∑ã	7 ∈ 0 … Sú − 1  selon 
les critères ZF et MMSE  sont égales à :  
 

∑/ =
µ/ℋµ/

aÆµ/ℋ										ZF

µ/ℋµ/ +
1
∏/
{
aÆ
µ/ℋ					MMSE

 (1.35) 

Le vecteur de symboles détectés £ après décodage et égalisation est donné par :  
 

£ = ∑/µ/£ + ∑/�æ

\§aM

/fg
 (1.36) 

 
Ensuite, il suffit de décoder les bits les plus vraisemblablement transmis en 

s’appuyant sur le critère de la distance Euclidienne pour une constellation de modulation 
employée. Les mêmes étapes de réception sont réitérées pour chaque antenne réceptrice 
du système MIMO.  
La figure 1.7 donne les courbes du BER pour la modulation BPSK avec un codage STBC 
de type Alamouti. 
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Figure 1.7: BERs en fonction du SNR pour un codage STBC de type Alamouti [45]. 

 

La figure 1.7 comparent les BERs obtenues en considérant un codage en bloc STBC 
d'Alamouti sans et avec l’égalisation MRC. On observe que l’utilisation du codage STBC 
d’Alamouti réduit considérablement les erreurs sur les bits transmis. Grâce à l’égalisation 
MRC utilisée par le système MISO (2×1), les puissances des signaux reçus se combinent 
pour donner de meilleures performances que celle obtenues par le SISO et celle obtenue 
en considérant le codage d’Alamouti pour MISO (2×1).  
 

1.7. LES SYSTEMES MIMO A PORTEUSES MULTIPLES   
 

La généralisation aux canaux sélectifs en fréquence des techniques MIMO 
développées initialement pour les canaux à évanouissements plats n’est pas triviale et 
peut s’avérer même délicate dès lors que nous considérons des schémas de transmission 
par bloc. Une technique efficace pour s’affranchir de l’ISI est la modulation OFDM 
introduite précédemment. La combinaison du MIMO et de l’OFDM permet d’exploiter les 
avantages des deux techniques : la robustesse de la liaison sur des canaux sélectifs en 
fréquence pour l’OFDM et la robustesse sur des canaux non corrélés en espace pour les 
MIMO avec codage [46]. Cette combinaison est efficace puisqu’elle permet d’exploiter les 
avantages des deux méthodes : la robustesse de la liaison sur des canaux sélectifs en 
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fréquence pour l’OFDM et la robustesse sur des canaux non corrélés en espace pour les 
MIMO avec codage STBC. A titre d’exemple, la technique MIMO-OFDM est utilisée dans 
la norme IEEE 802.11n [47] de communication sans fil pour augmenter la capacité du 
canal ainsi que dans la technique LTE [34] et WiMax [48]. 
 

1.7.1. LE PRINCIPE D’ASSOCIATION MIMO AVEC OFDM 
 

Le principe du MIMO-OFDM repose sur l’application d’une modulation (IFFT) et 
d’une démodulation (FFT) OFDM à chaque antenne d’émission Tx et à chaque antenne de 
réception Rx, respectivement. La figure 1.8 présenté le schéma globale d’un système 
MIMO-OFDM.  

 

 

Figure 1.8 : structure d’un système MIMO-OFDM  [46] 
 

Considérons un canal de transmission MIMO composé de Sõ×Sú  sous-canaux SISO 
élémentaires dé-corrélés sélectifs en temps et en fréquence. Nous supposons ici que les 
longueurs des sous-canaux SISO sont inférieures ou égales à á et sont constantes sur la 
durée d’un bloc OFDM. Si W/,, représente le 7 − 7è9: bloc de données transmis par la 9 −

7è9:  antenne d’émission, et ±/,?  est le 7 − 7è9:  bloc de données reçues à la 1 − 7è9: 

antenne de réception. L’expression du signal reçu sur l’antenne de réception 1 dans le 
domaine temporel après avoir supprimé le CP est donnée par: 
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±/,? 	= ~,,ø
\ûaM

,fg
jℋw/,, + �/,? (1.37) 

 

Où j est la matrice FFT et �/,? est le 7 − 7è9: vecteur de bruit AWGN complexe au niveau 

de l’antenne de réception 1.  
Pour les Sú antennes de réception, l’expression du signal reçu est donnée par: 
 

¿ã 	= å¡ℋ¨/ +¬/ (1.38) 

Où : 

¿ã 	= ±/,g^ , … ±/,?^ … , ±/,\§aM
^ ^ 

¨ã 	= w/,g^ , … w/,,^ … , w/,\ûaM
^ ^ 

¬ã 	= �/,g^ , … �/,?^ … , �/,\§aM
^ ^ 

 

¡ =
j Ö … Ö
Ö j ⋱ ⋮
⋮ ⋱ ⋱ Ö
Ö … Ö j

 

 
Le signal à la sortie du démodulateur FFT est donné par : 

ä/,? 	= ç ℎ,,ø
\ûaM

,fg
w/,, + �/,? (1.39) 

Où ä/,?  est le 7 − 7è9: bloc de données reçues par la 1 − 7è9: antenne de réception à la 

sortie de la FFT. ç ℎ,,ø  est une matrice diagonale contenant les échantillons ℎ0,,ø de la 

réponse fréquentielle du canal reliant la 9 − 7è9:  antenne d’émission à la 1 − 7è9: 
antenne de réception, donnée par : 
 

ç ℎ,,? =

ℎ,,ú 0 0 … 0
0 ℎ,,ú 1 ⋱ ⋮
⋮ ⋱ ⋱ 0
0 … 0 ℎ,,ú S − 1

 (1.40) 

Où les échantillons	ℎ,,ú ]  sont définis  par : 
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ℎ,,ú ] = ℎ,,ú 5 :ab
o√
ƒ 04

éaM

4fg
 (1.41) 

 
Pour améliorer la détection une égalisation fréquentielle est appliquée au signal démodulé 
donné par l’équation (1.39). 
 

1.8. CONCLUSION  
 

Dans la première partie de ce chapitre nous nous sommes intéressés à la technique 
multi-porteuse du type OFDM.  En utilisant cette technique, la bande totale de 
transmission est partagée en plusieurs sous-bandes orthogonales. L’utilisation du préfixe 
cyclique réduit les interférences entre symboles dues aux trajets multiples, au détriment 
d’une perte dans le débit utile. L’application de la IFFT au niveau de l’émetteur et de la 
FFT au niveau du récepteur permet de transformer la transmission dans un canal sélectif 
en fréquence en une transmission sur plusieurs sous-canaux plats non sélectifs en 
fréquence. Donc une simple égalisation fréquentielle (FEQ) appliquée au signal démodulé 
permet d’améliorer considérablement la détection et donne une bonne estimation des 
symboles émis.   
 

Dans la partie 2 de ce chapitre, nous avons étudié les systèmes MIMO pour démontrer 
leurs utilités comme techniques capables de répondre aux besoins accrus de débits de 
transmission exigés par les nouvelles technologies. Le codage en bloc spatio-temporel 
(STBC) de type Alamouti a ajouté de la diversité temporelle à la diversité spatiale 
caractérisant les systèmes MIMO, permettant ainsi augmenter la robustesse quant aux 
interférences. Cependant, le codage STBC pour les systèmes MIMO montre ces incapacités 
dans un canal sélectif en fréquence. Pour contourner ce problème l’OFDM à été combiné 
au système MIMO, donnant naissance au système MIMO-OFDM. C’est pourquoi le 
système MIMO-OFDM a été utilisé dans la norme IEEE 802.11n [47] de communication 
sans fil pour augmenter la capacité du canal ainsi que dans la technique LTE [34] et 
WiMax [48].           
Ceci nous a poussés à consacrer le chapitre 3 à l’étude de la problématique de l’estimation 
conjointe du décalage fréquentiel CFO et des canaux pour les systèmes MIMO-OFDM. 
Alors que le chapitre 2 est dédié à l’étude de l’estimation conjointe du décalage fréquentiel 
CFO et du canal pour les systèmes SISO-OFDM. 
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2.1. INTRODUCTION  
 

La réception pour les systèmes OFDM peut être décomposée en trois phases : 
l’estimation du canal multi-trajets, la synchronisation fréquentielle et la synchronisation 
temporelle. L’objectif de ce chapitre porte principalement sur l’estimation du CFO 
conjointement avec l’estimation du canal multi-trajets.  
Les modulations à porteuses multiples de type OFDM sont très sensibles au CFO 
produisant une perte d’orthogonalité entre les sous-porteuses entrainant à son tour 
l’apparition des interférences entre porteuses (ICI), la diminution de la puissance du 
signal utile, et par conséquent la dégradation des performances.  
L’estimation fine du CFO est donc essentielle pour envisager des applications pratiques 
à base de modulation OFDM. Le CFO est causé par deux phénomènes physiques 
différents : l’effet Doppler dû au déplacement du mobile et l’inadéquation entre les 
fréquences des oscillateurs du modulateur et du démodulateur à l’émission et à la 
réception. En général, ces deux quantités sont regroupées en un seul terme et donc 
modélisées par un seul décalage de fréquence [11-12]. Pour pouvoir estimer correctement 
le CFO l’estimation du canal s’avère nécessaire. Donc, une bonne estimation du canal 
conduit à une bonne estimation du CFO, ce qui permet de compenser le CFO avant la 
démodulation (FFT). Pour cela, nous allons commencer par rappeler l’estimation du 
canal pour un système OFDM. En effet, il existe trois grandes catégories dans la théorie 
d’estimation : a) l’estimation aveugle dont le traitement se base sur les statistiques des 
signaux émis, b) l’estimation basée sur l’exploit des symboles pilotes insérés, et c) 
l’estimation semi-aveugle basée sur la combinaison des symboles pilotes avec le signal 
reçu observé. Dans ce chapitre, nous allons proposer plusieurs algorithmes d’estimation 
conjointe du CFO et du canal basée sur l’algorithme du maximum de vraisemblance 
(ML) et sur l’algorithme MUSIC, et ceci pour une liaison descendante d’un système 
OFDM.  
 

2.2. ESTIMATION DE CANAL  
 

Le signal au niveau de la réception est déformé habituellement par les 
caractéristiques du canal. Pour retrouver les symboles transmis, le canal doit être estimé 
et compensé au niveau du récepteur [49-54]. Chaque sous-porteuse du système OFDM 
peut être considérée comme un canal indépendant, aussi long qu'aucun ICI ne se 
produit, permettant donc de conserver l'orthogonalité entre les sous-porteuses. 
L'orthogonalité permet à chaque composante sur chaque sous-porteuse du signal reçu 
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d'être exprimé comme le produit du signal transmis avec la réponse en fréquence du 
canal. Donc, le signal transmis peut être détecté après égalisation fréquentielle du signal 
reçu. Les coefficients de l’égaliseur se déduits à partir des coefficients de la réponse 
impulsionnelle du canal estimée sur chaque sous-porteuses. Habituellement, le canal 
peut être estimé en utilisant des symboles pilotes (préambule).  
La figure suivante montre la procédure d’estimation de canal. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Figure 2.1 : Procédure d’estimation de canal. 
 

 
Dans un récepteur OFDM, l’estimation de canal est effectuée dans le domaine 
fréquentiel c-à-d à la sortie du bloc FFT. Le signal reçu à la sortie du bloc FFT s’écrit 
comme : 
	

!" # = ℎ&'" # + )* #  (2.1) 
	

Où # est l’indice du sous-canal (ou sous-porteuse), ℎ&  est la réponse en fréquence du 
sous-canal #, et )" #  est le bruit AWGN. 
 

2.3. LES SOURCES D’ERREURS DE SYNCHRONISATION  
 

Les systèmes OFDM sont très sensibles aux erreurs de synchronisation à savoir : les 
erreurs de synchronisation de l’horloge et les erreurs de synchronisation de la porteuse 
(voir la figure 2.2). Les sources de ces erreurs sont les décalages en temps et en 
fréquence entre le signal reçu et le signal généré localement par l’oscillateur, et l’horloge 
au niveau du  récepteur. Ces erreurs dégradent considérablement les performances. D’où 
la nécessité de l’estimation et de la compensation de ces erreurs avant de faire la 
démodulation OFDM. 

Canal Estimation du 
Canal  

Signal émis 
'" #  

Signal reçu 
!" #  

Signal estimé 
'" #  

L’erreur de Signal 
+" #  

- 
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Figure 2.2 : Sources d’erreurs de synchronisation. 

 
Dans la suite on donne des définitions des différentes erreurs de synchronisation : 
 

• Erreur dans la phase horloge est le décalage entre l’instant d’échantillonnage 
du début des symboles OFDM, après suppression de l’intervalle de garde (CP) du  
signal reçu ( ,- ), et celui considéré par l’horloge d’échantillonnage générée 
localement par le récepteur ,-./. Elle est définie par [55] : 
 

0 = ,-./ − ,- (2.2) 
 

• Erreur dans la fréquence d’horloge est dû à la différence entre les fréquences 
d’échantillonnage du signal OFDM reçu celle utilisée au niveau du récepteur. Elle 
est définie de manière normalisée par [55] : 
 

2 =
,34.
5 − ,34.

,34.
 (2.3) 

 
• Erreur dans la fréquence porteuse est produite par la différence entre la 

fréquence porteuse contenue dans le signal reçu et celle générée par l’oscillateur 
local au niveau de la réception, ce qui détruit l’orthogonalité entre les sous-
porteuses d’un système OFDM. Elle est donnée par [55]: 

 

Temporelles  
 

Erreur de phase 
horloge 6 

Erreur de fréquence 
horloge	2 

 

Fréquentielles   
 
 

Erreur de fréquence 
porteuse ∆9 

Erreur de phase 
porteuse : 

Erreurs de 
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∆9 =
;<
5 − ;<

∆;
 (2.4) 

 

Où 	;<  est la fréquence porteuse du signal reçu, ;<5  est la fréquence porteuse de 

l’oscillateur local en réception et ∆; est l’espacement entre les sous-porteuse [46]. 
 

• L’erreur dans la phase de la porteuse θ est due au déphasage entre la phase 
initiale du signal reçu et la phase initiale générée par l’oscillateur local de 
récepteur. En présence d’un déphasage θ, le symbole reçu à la sortie de la FFT 
s’exprime par [55] : 
 

!" = +>?'" + )" (2.5) 

 
Dans cette thèse, on s’intéresse aux erreurs de synchronisation dus au CFO (erreur dans 
la fréquence porteuse). 

 

2.4. EFFETS DU DECALAGE EN FREQUENCE 
 

Le décalage fréquentiel provient soit de l'effet Doppler, soit l’inadéquation entre la 
fréquence porteuse du signal reçu et la fréquence porteuse générée par l’oscillateur local 
du récepteur. La première source d'erreur survient lorsqu'il y a un mouvement relatif 
entre l'émetteur et le récepteur. Dans ce cas, le décalage de fréquence est donné par : 

 

∆9 =
@

A-
;4 (2.6) 

 

Avec ;4  la fréquence porteuse, @  est la vitesse relative par rapport à la fréquence 

porteuse de transmission et A-	la vitesse de la lumière	(3×10Gm/s).  
Les figures 2.3 et 2.4 présentent le spectre d’un symbole OFDM pour quatre sous-
porteuses en absence du décalage fréquentiel et en présence du décalage fréquentiel 
entre l’émetteur et le récepteur. Dans les systèmes OFDM, le décalage de fréquence 
détruit orthogonalité entre les sous-porteurs qui induit à son tour l’interférence entre les 
sous-porteuses (ICI).  
Selon l’équation donnée au premier chapitre (1.21), la dégradation du SNR, LMN , 
provoquée par le décalage fréquentiel, est donnée par : 
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LMN ≈
10PQ

3 ln 10
1 −

1

TQ

Q

1 + UTV&W&XYZ 9Q (2.7) 

 
Où 9 est le décalage fréquentiel normalisé par l'écart entre les porteuses. Le décalage 
fréquentiel ressemble à un bruit qui dégrade le rapport signal à bruit dans le cas 
d’absence du CFO (UTV&W&XYZ), où UTV&W&XYZ est le rapport signal sur bruit en l'absence 

de décalage de fréquence UTV&W&XYZ =
		[\

]^
. _` est l'énergie par bit du signal OFDM et T- 

est la densité unilatérale du spectre de puissance de bruit (PSD : Power Spectral 
Density).  
La figure 2.5 montre la dégradation calculée du SNR dû au décalage fréquentiel. Les 
paramètres de simulations sont donnés par le tableau (Tableau 2.1). 

 
Paramètres 

Spécifications 

Offset (a) [0.02 :0.5] 

N 64 

bcdefeghi [5, 10, 15, 17	]	op 

 
Tableau 2.1 Paramètres de simulation de la figure 2.5. 
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Figure 2.3 : Exemples de spectre des 

sous-porteuses OFDM en absence du 

décalage fréquentiel 
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Figure 2.5 : La dégradation du SNR en fonction du décalage fréquentiel pour différentes valeurs 

de	UTV 
 

De la figure 2.5, on remarque que la dégradation croît avec l’augmentation du décalage 
fréquentiel, et est inversement proportionnelle à UTV.  
 

2.5. LES TECHNIQUES D'ESTIMATION CONJOINT DU CFO ET DE 
CANAL  

 
Comme évoqué précédemment, OFDM est très sensible aux erreurs de 

synchronisation (CFO) entrainant l’apparition d’ICI. Donc il s’avère nécessaire d’estimer 
correctement et de corriger ces erreurs conjointement avec l’estimation du canal afin de 
permettre une démodulation consistante du signal reçu.  
La plupart des algorithmes proposés dans la littérature [56-57] estiment le canal en 
premier lieu conjointement avec l’estimation du CFO et ceci en exploitant ou pas les 
symboles (sous-porteuse de symboles) pilotes. Les techniques dites aveugles peuvent 
faire l’estimation sans faire appel aux symboles pilotes, permettant ainsi d’augmenter le 
débit utile, mais manquent de robustesse. Le but de l’estimation semi-aveugle est 
d’exploiter l’information aveugle (signal reçu ou observé) et l’information provenant des 
symboles pilotes connus (la séquence d’apprentissage). Les techniques semi-aveugles 
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robustifient le problème aveugle et permettent d’estimer des réponses impulsionnelles 
plus longues que celles permises en apprentissage. Pour une qualité d’estimation 
acceptable, elles permettent l’utilisation de séquences d’apprentissages plus courtes. De 
plus, elles offrent de meilleures performances d’estimations que les méthodes aveugle et 
d’apprentissage [58]. 
Dans le contexte de canaux sélectifs en fréquence, les techniques d'estimation du CFO 
conjointement avec l’estimation de canal peuvent être classées en trois catégories 
principales :  
 

• Techniques aveugles qui exploitent le fait que des systèmes OFDM ne sont pas 
entièrement chargés (une partie des sous-porteuses n’est pas utilisée, VSCs) c-à-d 
que le nombre des sous-porteuses d'information est plus petit que la taille du bloc 
FFT [59-60]. 

• Techniques non-aveugles ou techniques d’apprentissage basées sur l’insertion de 
symboles pilotes (une partie des sous-porteuses est réservée pour transmettre des 
pilotes) [61-62]. 

• Techniques semi-aveugles qui sont basées sur la combinaison entre les deux 
techniques précédentes [60-64]. 
 

2.5.1. LES TECHNIQUES AVEUGLES 
 

Ces techniques sont basées essentiellement sur la connaissance de certaines 
propriétés statistiques du signal reçu (signal observé). On cite par exemple a) la 
propriété de la redondance du signal OFDM due à l’insertion du préfixe cyclique, b) 
L’alphabet fini de la constellation des symboles de données, c) L’utilisation des VSCs.        
En effet, dans [9] les VSCs, qui ne sont autres que des sous-porteuses nulles (NSCs : null 
subcarriers, sous-porteuses de zéros informations) ont été exploitées pour développer un 
estimateur aveugle du CFO. L’estimation aveugle du canal et du CFO ont été 
considérées dans [65]. Les principales difficultés des techniques aveugles résident dans 
la complexité de mise en œuvre, un temps de convergence long et une ambiguïté sur les 
estimées pouvant néanmoins être levée grâce a l’insertion de symboles pilotes [66]. 
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2.5.2. LES TECHNIQUES NON-AVEUGLE (TRAINING) 
 

Le principe de cette approche est basé sur l’insertion d’une séquence d’apprentissage 
dans la trame émise connue par le récepteur appelés aussi symboles pilotes ou symboles 
de référence [61-62]. Un symbole OFDM est dit symbole OFDM pilote quand l’ensemble 
des sous-porteuses modulent des symboles pilotes. Une séquence d’apprentissage ( 
training sequence) est constituée d’un ensemble de symboles pilotes pouvant être 
repartis sur plusieurs symboles OFDM consécutifs ou répartis. Enfin, un préambule 
désignera un symbole OFDM pilote ou une succession de symboles OFDM pilotes.  
Cette technique est fréquemment utilisée car simple à mettre en œuvre à l’émission et à 
la réception. L’inconvénient majeur de cette technique est la perte d’efficacité spectrale 
due à l’insertion des symboles pilotes donc de données connues dans le flux de données 
transmises utiles. 
 

2.5.3. LES TECHNIQUES SEMI-AVEUGLE  
 

Dans ce cas, l’estimation conjointe du CFO et du canal est réalisée non seulement 
grâce aux symboles pilotes mais aussi grâce au signal reçu d’une part, et d’autre part à  
l’exploit des propriétés intrinsèques du signal OFDM à savoir les VSCs. Les VSCs 
permettent de développer un estimateur appelé MUSIC basée sur l’algorithme ML. 
L’inconvénient majeur de cette approche est la sensibilité de l’estimateur aux erreurs de 
détection des symboles reçus (les symboles estimés). Un moyen pour y remédier consiste 
à l’optimisation de la construction et de la répartition des symboles pilotes dans une 
trame OFDM. La construction des symboles pilotes se fait selon plusieurs critères à 
savoir : a) la simplicité de la mise en œuvre, b) la conservation du rapport (nombre de 
données utiles/nombre de symboles pilotes) le plus élevé possible, et c) le maintien d’une 
faible consommation de puissance au niveau des symboles pilotes. 
 
2.5.4. L’INSERTION DES SYMBOLES PILOTES  
 

Dans les systèmes multi-porteuses, les symboles pilotes peuvent être insérés suivant 
la dimension fréquentielle correspondant aux sous-porteuses ou suivant la dimension 
temporelle correspondant aux symboles OFDM successifs. Cette insertion est 
classiquement effectuée dans le domaine fréquentiel, c’est-à-dire avant l’opération IFFT 
(voir les figures 2.6 et 2.7).  
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Figure 2.6 : Les deux types d’insertion des pilotes pour l'estimation des paramètres du canal dans 

un système OFDM 

 

 

 
	

	

	

 

 

 
 

 

Figure 2.7 : Un émetteur OFDM avec l’insertion des symboles pilotes. 

	

L'utilisation des symboles pilotes réduit le taux de transmission de l'information, 
et il est souhaitable de garder le nombre de symboles pilotes aussi petit que possible. Le 
problème est de décider comment prendre ces symboles pilotes (zéros ou non zéros), 
combien de fois, et ou on doit insérer ces symboles dans un bloc OFDM. Pour  
caractériser les symboles pilotes on définit la perte en efficacité spectrale notée par 
Qrss  [66] : 
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Qrss =
nombre	de	symboles	pilotes

nombre	de	symboles	dans	un	bloc
 (2.8) 

 

et la perte en puissance notée par QÄÅ*Ç  [66] : 

 
QÄÅ*Ç = 10logÑ- 1 − Qrss  (2.9) 

 
Si les symboles pilotes sont tous des zéro, alors les sous-porteuses pilotes sont appelées 
sous-porteuses nulles (NSC). Nous distinguerons entre les sous-porteuses virtuelles 
VSCs et les NSCs quoiqu'ils soient décrits mathématiquement de la même manière. En 
effet, les VSCs sont introduites pour éviter le chevauchement entre les sous-bandes 
OFDM, et sont placées aux limites (bords) de chaque sous-bande. Leur nombre minimum 
est dicté par des conditions de système. Les NSCs sont introduites pour améliorer 
l'estimation du CFO qui améliore à son tour l’estimation du canal, et pourrait ainsi 
dynamiquement changer, en nombre et/ou en emplacement, pendant la transmission [60-
67]. 
 

2.6. SYSTEME OFDM EN PRESENCE DE DECALAGE FREQUENTIEL 
 

Considérons un système à porteuses multiple de type OFDM à N sous-porteuses. les 
N bits de données extraient à partir d'une constellation à alphabet fini, par exemple, M-
PSK ou M-QAM, '" # , # = 1,… , T sont transmis en parallèle (après conversion série-
parallèle) sur les T  sous-porteuses. L’enveloppe complexe du á − áèâ+  symbole OFDM 
après l’ajout du préfix cyclique s’écrit comme suit : 

 

'" ä =
1

T
'" # +>Qã&å/]

]çÑ

&é-

 (2.10) 

 
Où ä = −	Tè, … , T − 1,	Tê	 est la taille du préfixe cyclique dont la durée est plus grande 

que l’étalement de retard du canal de propagation, de sorte qu'on puisse éliminer 
l'interférence entre blocs à la réception, sans affecter l'orthogonalité entre les sous-
porteuses. A la réception, et après simplification et élimination du préfixe cyclique, le 
signal reçu est donné par [10] : 
 

!" ä = +> "]ëí]ìíå î^'" ä 	+ )"(ä) (2.11) 
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Où Tï = T + Tè et ä = 0, … , T − 1.	9- = ∆9	,ñ est le CFO normalisé, ∆9 est le CFO et ,ñ 

est la durée du symbole OFDM, et	)
á
(ä) est un bruit Gaussien additif de moyenne nulle, 

décorrélés, circulairement symétrique et de variance óòQ = E{ )"(ä)	
2}. 

 
2.7. ESTIMATION CONJOINTE DU CFO ET DE CANAL POUR L’OFDM 
 

Basés sur les algorithmes ML et MUSIC ainsi que sur leurs versions modifiées, nous 
allons proposer des estimateurs conjoints du canal et du CFO pour un système SISO-
OFDM. Parmi les estimateurs existants pour l’OFDM on trouve ceux qui font appel à des 
méthodes aveugles. Ces dernières sont basées sur la génération d’un sous-espace bruit à 
rang faible produit par les VSCs localisées aux bords du bloc OFDM et qui doit être 
orthogonal au sous espace signal produit par les sous-porteuses actives (sous-porteuses 
de bits d’informations) [68-69]. Par exemple, parmi les 64 sous-porteuses employées dans 
le standard IEEE 802.11a on alloue 12 VSCs. Bien qu'elles soient destinées à aider à la 
mise en forme du spectre du signal d'émission, les VSCs peuvent être exploitées pour 
l'estimation du CFO et des canaux, comme indiqué précédemment. Pour améliorer les 
performances, les auteurs dans [64] proposent un algorithme d’estimation semi-aveugle. 
Le gain en performance obtenu dans l’estimation du CFO par rapport aux méthodes 
aveugles est dû principalement à l'insertion des symboles pilotes (nuls ou non nuls) dans 
les blocs OFDM. Cependant, cet algorithme semi-aveugle utilisant des pilotes nuls est 
incapable d'estimer conjointement le canal. 
 
Pour remédier à ce problème, nous allons proposer un nouvel algorithme semi-aveugle 
basé sur une nouvelle conception flexible des symboles pilotes permettant d’estimer le 
canal conjointement avec CFO. L'idée consiste à diviser l'ensemble des symboles pilotes 
T<  utilisés dans [64] en deux sous-ensembles de symboles pilotes de taille T<  et  T< 

respectivement, avec T< = T< + T<. Ces derniers sont exploités pour créer des fonctions 

de coûts dont les solutions constituent des estimées du CFO et qui sont utilisées à leurs 
tours pour donner une estimée du canal. 

2.7.1. MODELE DU SYSTEME  
 

On considère un système OFDM de T  sous-porteuses orthogonales. Chaque bloc 
OFDM contient 	Tù VSCs et T3 sous-porteuses utilisées. Par rapport au travail réalisé 
dans [64], nous avons proposé de partager les symboles pilotes au nombre de 	T< en deux 

sous-ensembles de 	T<  symboles pilotes réservés pour l’estimation du CFO et de  T<  
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symboles pilotes réservés pour l’estimation du canal. TM  est la taille du vecteur des 
symboles de données. Alors on a :  

 
T = Tù + T3    avec    T3 = T< + T< + TM (2.12) 

 
Les indices des symboles pilotes alloués pour l’estimation du CFO et de canal sont 

dénotés par û = üÑ …	ü]†  et	û = üÑ …	ü]†  respectivement. Tandis que les indices des 

sous-porteuses qui sont réservés pour les données sont donnés par	° = oÑ …	o]¢ . Pour 

le  á − áèâ+ symbole OFDM, les TM bits de données obtenus à partir d'une constellation à 
alphabet fini, £",& , # = 1,… , TM  sont transmis en parallèle sur les TM  sous-porteuses. 

L’enveloppe complexe du á − áèâ+ symbole OFDM après l’ajout du préfixe cyclique s’écrit 
comme suit : 

 
U" ä =

Ñ

]§
£",&+

>Qã&å/]
&∈¶ , ä = −	Tê, … , T − 1 (2.13) 

 
Ou 	Tê	est la taille du préfixe cyclique dont la durée est plus grande que l’étalement 

de retard du canal de propagation, de sorte qu'on puisse éliminer l'interférence entre 
blocs à la réception, sans affecter l'orthogonalité des sous-porteuses. On considère que la 

synchronisation temporelle est parfaite. Les T< + T<  symboles pilotes transmis sont 

définis par l’expression suivante : 
 

ß" ä =
1

T3

A",&+
>Qãå&

]

&∈®

+ A",&+
>Qãå&

]

&∈®

 (2.14) 

 
Où A",&	est le symbole pilote émis par la # − 	áèâ+	sous-porteuse du á − 	áèâ+	 symbole 

OFDM. Les û symboles pilotes A",& utilisés pour l’estimation du CFO peuvent prendre 

des valeurs nulles NSC ou  des valeurs non nulles. Mais les symboles pilotes	A",&, qui sont 

utilisés pour l'estimation de canal, ne peuvent en aucun cas être nuls. A la réception, et 
après simplification et élimination du préfixe cyclique, le signal reçu est alors donné par: 

 

!" ä = ß" ä + U" ä 	+>("	]ëíå)î^ + )"(ä) (2.15) 

 
On définit, U" ä  et ß" ä  comme suit : 

U" ä =
1

T3

ℎ&£",&+
>Qãå&

]

&∈¶

 (2.16) 
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ß" ä =
1

T3

ℎ&A",&+
>Qãå&

]

&∈®

+ ℎ&A",&+
>Qãå&

]

&∈®

 (2.17) 

 
ℎ& est la réponse en fréquence complexe du canal à la # − áèâ+	sous-porteuse.  
Le placement des symboles pilotes est décrit par la figure 2.8. 
 
 
 
 
 

 

 

 

Figure 2.8	Emplacement des sous-porteuses pilotes dans un bloc OFDM	

 
La forme matricielle du signal reçu (2.15) est donnée par [64] :  
 

© á =
1

T3

+>("	]™í]´)î^¨î^ 	h
û

ℋ
Æ á Øû + 	hû

ℋ
Æ á Ø

û
∞ + 	h°

ℋ± á + ≤ á  (2.18) 

 
Où : 

© á = ! á	Tï + 	Tè , … , ! á	Tï + 	Tï − 1
≥

 

 

≤ á = ) á	N¥ + 	Tè , … , ) á	N¥ + 	N¥ − 1
≥

 

 

h°
ℋ = µM∂, …	 , µM∑, … , µM∏¢

 ;h
û

ℋ
= µ<∂, …	µ<∑, …	µ<∏†

 ; h
û

ℋ
= µ<∂ …	µ<∑ …	µ<∏

†

 

 

Æ á = oáπ∫ A",Ñ … A",]† ; Æ á = oáπ∫ A",Ñ …	A",]†
 

 

Øû = µ<∂
ª , µ<º

ª 	, … , µ<∏†
ª

ℋ

 ; Ø
û
= µ<∂

ª
, µ<º
ª
	, … , µ<∏

†

ª
ℋ

;µ&ª = 1, +	3
Ωºæ∑/∏

, … , +>Qã&(ªçÑ)/]
≥

 

 

∞ = ℎ-	, …	 , ℎªçÑ
≥  

 

¨î^ = oáπ∫ 1, +>î^, … , +> ]çÑ î^  

Symbole Pilot pour l’estimation du CFO  

Symbole Pilot pour l’estimation de canal  

T3 
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2.7.2. TECHNIQUE D’ESTIMATION SEMI-AVEUGLE BASEE SUR ML 
 
 Les symboles de données £",&	, # ∈ °  sont inconnus et sont	i. i. d. Supposant qu’il y 

a une indépendance entre {¿",& ≔ £",&ℎ&} et{ℎ/}. Comme les caractéristiques statistiques 

du canal sont inconnus, il est raisonnable de considérer les paramètres du canal {ℎ/} et 
du {¿",&} comme des  paramètres inconnus. 

Si les statistiques du canal et de bruit sont connues, une approche stochastique ML 
pouvait être adoptée au détriment d'une certaine complexité de calcul additionnelle. 
La formule de signal © á  contient deux paramètres inconnus le CFO normalisée 9- et le 
canal	∞. La fonction de densité de probabilité de	© á , en présence de bruit blanc additif 
gaussien, est donnée par [64] : 
 

¬ © 9, ∞, ± =
1

2Pó√
Q ]

+'ü −
1

óò
Q
© á

−
1

T3

+>("	]™í]´)î¨î 	h
û

ℋ
Æ á Øû + 	hû

ℋ
Æ á Ø

û
∞ + 	h°

ℋ± á

ƒ

 

(2.19) 

 
Puisque le bruit additif est blanc, circulairement symétrique et Gaussien, les estimées 

basées sur le ML  de 9, ∞ et ± sont obtenues en minimisant la norme :  

 

1

	T`
© á −

1

T3

+>("	]™í]´)î^¨î 	h
û

ℋ
Æ á Øû + 	hû

ℋ
Æ á Ø

û
∞ + 	h°

ℋ± á

ƒ
	]\çÑ

"é-

 (2.20) 

 
Se servant de l'orthogonalité entre les sous-porteuses les estimateurs basés sur le ML de 

± et de ∞ pour 9 donné sont obtenus en annulant, en premier lieu, la dérivée par rapport 

à ∞ : 
 

∞ =
T3

T	T`
+ç>("	]™í]´)î^ℸ∆« á ∆»¨î

ℋ	© á

	]\çÑ

"é-

 (2.21) 

 

Où  ℸ = µ<∂
ª 	…	µ<∏†

ª µ<∂
ª
	…	µ<∏

†

ª
ℋ

,   « á = oáπ∫ A",Ñ …	A",]†A",Ñ …	A",]†
 and    » =

µ<∂ …	µ<∏†
µ<∂ …	µ<∏

†

ℋ

.  

En remplaçant ∞ dans la fonction de coût (2.20) et en annulant la dérivée cette fois-çi par 
rapport à ± et pour 9- donné on obtient : 
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± á =
T3

T
+ç>("	]™í]´)î^h°¨î

ℋ© á  (2.22) 

 
Contrairement à la méthode utilisée dans [64], nous sommes en mesure avec  
l’algorithme semi-aveugle proposé d’estimer le canal avec des symboles pilotes nuls. 
Dans ce cas, l'estimateur de ∞ devient : 
 

∞ =
T3

T	T`
+ç>("	]™í]´)î^Ø

û

∆
g á ∆h

û
¨î
ℋ	© á

	]\çÑ

"é-

 (2.23) 

 

En substituant … et   par leurs estimées … et   dans l'équation (2.20), nous obtenons la 
fonction de coût suivante : 

ÀÃª 9 = © á ℋ¨îÕ¨î
ℋ© á

	]\çÑ

"é-

 (2.24) 

 

Où : Õ = h
û

ℋ
Õ
û
h
û
+ h

û

ℋ
Õûhû + h°

ℋh° 

 

Õ
û
= Æ á Ø

û
Ø
û

∆
Æ á ∆ ;Õû = Æ á ØûØû

∆
Æ á ∆ 

 
L'estimation du CFO est obtenue par la minimisation de la fonction de coût suivante :  
 

9Ãª = πŒ∫âá#î ÀÃª 9  (2.25) 
 

Lorsque les symboles pilotes destinés à l’estimation du CFO sont tous des zéros, nous 
avons  Õû = œ. 
Pour améliorer la détection des données, nous appliquons une égalisation fréquentielle 
de type MRC  [70]  à ± comme suit: 
 

– á = —. ± á  (2.26) 
 
Où — = oáπ∫ gM∂ …	gM∑ …	gM∏¢

 est une matrice diagonale contenant les coefficients de 
l’égaliseur. Pour MRC gM∑ = ℎ&

∗ . 
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2.7.3. TECHNIQUE D’ESTIMATION SEMI-AVEUGLE BASEE SUR MUSIC 
 

Tureli et al. [9] ont proposé un algorithme MUSIC pour estimer le CFO sans 
employer les symboles pilotes. Dans cette section, nous proposons de combiner 
l'estimation de CFO aveugle basée sur MUSIC avec l'estimation de canal qui est basée 
sur les symboles pilotes autrement-dit combiner les symboles pilotes et les VSC pour 
obtenir un estimateur semi-aveugle conjoint du CFO et de canal [62]. 

 
Dans la suite, on va appliquer la version modifiée du MUSIC (MUSIC combiner avec les 
symboles pilotes) [62] au signal reçu donné par (2.18). 
Après compensation du signal reçu par le CFO estimé, 9, et après multiplication par hû, 

on obtient l'équation suivante : 
 

+ç>("	]™í]´)î^hû¨î
ℋ© á =

T

T3

Æ á Øû∞ + ≤û á  (2.27) 

 

Où ≤û á = +ç>("	]™í]´)î^hû¨”
ℋ≤ á . Après multiplication du signal reçu compensé par h

û
, 

on obtient : 
 

+ç>("	]™í]´)î^h
û
¨î
ℋ© á =

T

T3

Æ á Ø
û
∞ + ≤

û
á  (2.28) 

 

Où ≤
û
á = +ç>("	]™í]´)î^h

û
¨î
ℋ≤ á .  

De même pour les VSCs et après multiplication du signal reçu compensé par h‘, on 

obtient : 

+ç>("	]™í]´)î^h‘¨î
ℋ© á = ≤‘ á  (2.29) 

 

Où ≤‘ á = +ç>("	]ëí]´)î^h‘’î
ℋ) á  et h‘ℋ = ÷ù∂, …	 , ÷ù∑, … , ÷ù∏◊

. L’équation (2.29) est 

obtenue en exploitant l'orthogonalité entre les VSCs et les différents symboles pilotes. 
 

Basée sur les équations (2.27) (2.28) et (2.29), on développe de nouvelles fonctions 
de coût quadratiques estimant le CFO conjointement avec le canal défini par : 
 

ÀÃÿŸ⁄X,û 9 =
1

	T`
+ç>("	]™í]´)î^hû¨î

ℋ© á −
T

T3

Æ á Øû∞

ƒ
	]\çÑ

"é-

 (2.30) 
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À
ÃÿŸ⁄X,û

9 =
1

	T`
+ç>("	]™í]´)î^h

û
¨î
ℋ© á −

T

T3

Æ á Ø
û
∞

ƒ
	]\çÑ

"é-

 (2.31) 

 

ÀÃÿŸ⁄X,€ 9 =
1

	T`
+ç>("	]™í]´)î^h‘¨î

ℋ© á
ƒ

	]\çÑ

"é-

 (2.32) 

 

L’écriture matricielle de l’équation (2.32) donne [9] : 
 

ÀÃÿŸ⁄X,€ 9 = ‹Œ h‘¨î
ℋd›¨îh‘

ℋ  (2.33) 

 

Ou d› représente la matrice de covariance du signal reçu définie par : 

 

d› =
1

	T`
© á © á ℋ

	]\çÑ

"é-

 

 
Comme indiqué dans [9], l'estimation aveugle du CFO est obtenue par minimisation de 
l'équation (2.33) : 

9ÃÿŸ⁄X = πŒ∫âá#î ÀÃÿŸ⁄X,€ 9  (2.34) 

 

Pour une valeur fixe du CFO 9 et par exploitation de l'orthogonalité entre les sous-

porteuses dans (2.31), on obtient une estimée du canal qui est la même donnée par 
(2.23) :   

	∞ =
T3

T	T`
+ç>("	]™í]´)î^Ø

û

∆
g á ∆h

û
¨î
ℋ	© á

	]\çÑ

"é-

 (2.35) 

 
Alors que l’estimée du CFO obtenue en utilisant des symboles pilotes non-nuls permet 
d’obtenir :  

∞ =
T3

T	T`
+ç>("	]™í]´)î^Ø

û

∆
g á ∆hû¨î

ℋ	© á

	]\çÑ

"é-

 (2.36) 

En combinant les deux équations (2.36) et (2.37) on obtient la même estimée du canal 
que celle donnée par (2.21) : 
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∞ =
T3

T	T`
+ç>("	]™í]´)î^ℸ∆« á ∆»¨î

ℋ	© á

	]\çÑ

"é-

 (2.37) 

 

Par substitution de … par ces estimées …  (2.35) et (2.36) dans les équations (2.30) et 
(2.31), nous obtenons les fonctions de coût suivantes : 
 

ÀÃÿŸ⁄X,û 9 = ‹Œ Õûhû¨î
ℋd›¨îhû

ℋ
Õ
û

ℋ  (2.38) 

 

À
ÃÿŸ⁄X,û

9 = ‹Œ Õ
û
h
û
¨î
ℋd›¨îhû

ℋ
Õ
û

ℋ  (2.39) 

 

Où  Õ
û
= fi]† − Õû

 et Õû = fi]† − Õû . 

 
L'estimation semi-aveugle du CFO basée sur l’algorithme MUSIC est obtenue par la 
minimisation de la somme des fonctions de couts (2.33), (2.38) et (2.39) : 
 

9ÃÿŸ⁄X = πŒ∫âá#î ÀÃÿŸ⁄X,€ 9 + À
ÃÿŸ⁄X,û

9 + ÀÃÿŸ⁄X,û 9  (2.40) 

 
La somme des fonctions de couts (2.33), (2.38) et (2.39) donne la fonction de coût générale 
suivante : 

ÀÃÿŸ⁄X 9 = © á ℋ¨îÕ¨î
ℋ© á

	]\çÑ

"é-

 (2.41) 

 

Où : Õ = fl
û

‡
Õ
û
fl
û
+ fl

û

‡
Õûflû + fl‘

‡fl‘. Ce qui permet d’écrire : 

 
9ÃÿŸ⁄X = argmin· ÀÃÿŸ⁄X 9  (2.42) 

 
La même procédure développée pour la détection de données dans le cas de l'estimation 
basée sur ML est adoptée pour la détection de données dans le cas d’une estimation 
basée sur MUSIC. 
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2.7.4. ESTIMATEUR SEMI-AVEUGLE DU CFO A FAIBLE COMPLEXITE 
 
Nous allons utiliser l'algorithme proposé dans [17,71] pour réduire l’ordre de 

complexité des estimateurs du CFO donnés par les équations (2.24) et (2.41) basées sur 
les algorithmes ML et MUSIC respectivement. La complexité des calculs est dû à la 
recherche de l’estimée du CFO dans une grille avec de petits pas.  
Pour surmonter ce problème, on applique l'algorithme de Newton-Raphson mais avec des 
pas de recherche large. Ce qui permet d’avoir une estimée optimale du CFO ayant un 
ordre de complexité réduit. Cet algorithme est décrit par la relation récurrente suivante 
[17] :  

9åíÑ = 9å −
‚QÀ 9

‚9Q

çÑ
‚À 9

‚9
îéî„

 (2.43) 

 
Si nous prenons les estimateurs basés sur ML comme exemple, on a : 
 

‚À 9

‚9
= 2‹Œ ℜ Â©ℋ¨¨îÕ¨î

ℋ©  
 

‚QÀ 9

‚9Q
= 2‹Œ ℜ ©ℋ¨î¨ Õ¨ − ¨Õ ¨î

ℋ©  
 
 
Avec ’ = oáπ∫ 1, … , T − 1  et 9å  est le CFO estimée à la ä − áèâ+ itération. 
Le Tableau 2.2 donne l'ordre de complexité des méthodes d’estimation du CFO avec 
(NR) et sans (CL) utilisation de la méthode de Newton-Raphson. 
 

Algorithmes  d’estimation du CFO Ordre de complexité 

C
la

ss
ic

 (C
L

) Aveugle TM + 2 TÊñ 

Training T + 2 TÊŸ + T< + T< TÁ 

Semi-Aveugle (SBNZP) TM + T< + T< + 2 TÊŸ + T< + T< TÁ 

Semi-Aveugle (SBZP) TM + T< + 2 TÊŸ + T<TÁ 

N
ew

to
n 

R
ap

hs
on

 (N
R

) Aveugle T + 1 3TÊ/Ê"Ë 

Training T + 1 3TÊ/Ê"Ë + T< + T< TÁ 

Semi-Aveugle (SBNZP) TM + T< + T< + 1 3TÊ/Ê"Ë + T< + T< TÁ 

Semi-Aveugle (SBZP) TM + T< + 1 3TÊ/Ê"Ë + T<TÁ 

 
Tableau 2.2 Ordre de complexité des algorithmes d’estimation du CFO. 
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Classique (CL) signifie des estimateurs du CFO sans l’utilisation de la méthode de 
Newton-Raphson (NR). Du Tableau 2.2, on observe que l’ordre de complexité des 
estimateurs utilisant l'algorithme de Newton-Raphson est faible comparativement avec 
ceux qui n’utilisent pas la méthode de Newton-Raphson. ÊŸ est le nombre de valeurs 
(intervalle) dans la grille de recherche d’une estimée du CFO utilisant de petits pas  
dans la recherche. Ê/ est le nombre de valeurs (intervalle) dans la grille de recherche 
d’une estimée du CFO utilisant de grands pas d’incrémentation dans la recherche. Pour 
obtenir la même valeur de l’estimée du CFO ÊŸ devra être très grand que	Ê/, de sorte 
qu’on peut avoir  Êñ ≫ 3Ê/Ê"Ë. Où 	Ê"Ë est le nombre d'itérations utilisées dans (2.43). 
 
2.7.5. LA BORNE DE CRAMER-RAO  
 

La borne  du Cramèr-Rao (CRB : Cramer-Rao Bound) constitue une référence auquel 
des estimateurs devraient être comparés. C'est aussi un outil utile pour optimiser la 
conception du système. Nous avons dérivé de nouvelles expressions de la MCRB ( 
Modified Cramer-Rao Bound ) des MSEs des estimateurs conjoints semi-aveugle du CFO 
et du canal, et ceci en supposant que les données transmis sont inconnues.                           
Commençant par l'estimateur ML donné par l'équation (2.20). Considérant un seul 

symbole OFDM et définissant le vecteur des inconnus complexe Í = 9, ∞, Î	
Ïde taille 

1× 1 + 2(L + NÓ) , où  ∞ = ∞Ï, ∞ℋ  et Î = –Ï, –ℋ . La MCRB est définit comme  [72-73] : 

 
MCRB Û = ÙçÑ Û  (2.44) 

 
Où Ù Í  c’est la matrice d’information de Fisher ( FIM : Fisher Information Matrix)   
donnée par:  
 

		Ù Û = _ı
‚

‚Û
ln ¬ © 9, ∞, –

ℋ
‚

‚Û
ln ¬ © 9, ∞, –  (2.45) 

 
Puisque nous utilisons un seul bloc OFDM, les indices des blocs OFDM sont sans 

importance et peuvent être omis. Nous définissons : 	± = ÎØ°∞ , Î = oáπ∫ £Ñ, … , £]¢  et 

	Ø° = µM∂
ª 	µMº

ª 	…	µM∏¢
ª

ℋ

. 

On prendra la dériver de :  ln ¬ © 9, ∞, – 	par rapport aux paramètres inconnus (9,	∞, 
£&), on obtient:  

‚

‚9
ln ¬ © 9, ∞, – = −

2

óò
Q T3

ℑ ≤ℋ¨]¨î˜∞  (2.46) 
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‚

‚∞
ln ¬ © 9, ∞, – =

1

óò
Q T3

≤ℋ¨î˜ (2.47) 

 
‚

‚£&
ln ¬ © 9, ∞, – =

1

óò
Q T3

≤ℋ¨î˜&∞ (2.48) 

 

Où 	¨] = oáπ∫ 	Tè, … , 	Tï − 1 , ˜ = 	h
û

ℋ
ÆØû + 	hû

ℋ
ÆØ< + 	h°

ℋÎØ°  et 	˜& = 	h
û

ℋ
ÆØû + 	hû

ℋ
ÆØ< +

	h°
ℋ¯&Ø°. ¯&  est une matrice de permutation avec la même taille que Î contenant des 

zéros et un seul un à la # − áèâ+	position, ou	# ∈ 0, TM − 1  . Ensuite, nous calculons la 
matrice de FIM et en déduit la MCRB comme suit (voir l'annexe B): 
 

Ù Û =

	˘î,î ˘.,î
ℋ ˘ñ,î

ℋ

	˘.,î 	˘.,. ˘ñ,.
ℋ

	˘ñ,î 	˘ñ,. 	˘ñ,ñ

 

 

MCRB(9) = 	˘î,î − ˜˙
çÑ˜ℋ + ˚

çÑ (2.49) 

 
Avec :  
 

˙ = 	˘.,. − ˘ñ,.
ℋ ˘ñ,ñ

çÑ	˘ñ,.  ; ˜ = ˘.,î
ℋ − ˘ñ,î

ℋ ˘ñ,ñ
çÑ	˘ñ,. ; ˚ = ˘ñ,î

ℋ ˘ñ,ñ
çÑ	˘ñ,î 

 
Où le lemme d'inversion matricielle a été appliqué pour calculer la MCRB [74-75]. 
 
2.7.6. LES RESULTATS DE SIMULATIONS 
 

Dans cette section, nous simulons un système OFDM avec un seul bloc c-à-d T` = 1. 
Les coefficients du canal sont de type Rayleigh à dispersion décorrélée avec un profil de 
puissance de retard exponentiel, c-à-d _ ℎ"

∗ℎ" = exp	(−2á)˝(á − Â)  avec 2 = 	1/5.  Le 
rapport signal à bruit est défini comme suit: 

 

SNR = 10 logÑ-
_ ℎ/

QªçÑ
/é-

ó√
Q

T3

T
 

 
Les MSEs (mean-square-error) du CFO et du canal estimés sont définis par :  
 

MSE4.ˇ&&3/	 =
Ñ

ÃX
∞ − ∞

QÃX
ËéÑ         and        MSEXYZ	 =

Ñ

ÃX - − 9-
Q

ÃX
ËéÑ  
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Le nombre des simulations Monte Carlo effectuées, MC, est fixé à MC = 1000. Nous 
considérons un total de N	 = 64   sous-porteuses où seulement 	Nr = 	49  sous-porteuses 
sont employées, et le nombre de symboles pilotes est égal à 9, divisé en deux parties   
T< = 6  pour l'estimation du CFO et la T< = 3  pour l'estimation de canal. Les bits de 

données sont modulés en QPSK. Le canal est généré de manière aléatoire à chaque 
exécution de la simulation. Le nombre de trajet-multiple Á est choisi pour être égale à T< 

et le CFO à estimer est fixé à	9- = 0.01P. 

  
 

 

 
Dans les figures 2.9 et 2.10, nous traçons les fonctions de coût utilisées pour estimer 
semi-aveuglement le CFO donnée par les équations (2.24) et (2.41), respectivement. On 
peut voir que l'on obtient un maximum unique (maximum globale) pour l’estimateur ML 
et un minimum unique pour l’estimateur MUSIC qui coïncident avec la valeur exacte du 
CFO et  ω- = ω-. 
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Figure 2.10 : La fonction de coût donnée 
par l’équation (2.24) avec CFO fixé à 9- =

0.01P 

Figure 2.9 : La fonction de coût donnée par 
l’équation (2.41) avec CFO fixé à 9- =

0.01P. 
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Figure 2.11 : MSE des estimateurs du CFO en fonction du SNR(dB) utilisant les algorithmes ML et MUSIC. 

 

La figure 2.11 montre l’erreur quadratique moyenne (MSE) des estimateurs du 
CFO en fonction du SNR utilisant les algorithmes ML et MUSIC. Cette figure montre 
que les résultats sont les mêmes pour ML et MUSIC. Les méthodes semi-aveugles 
l’emportent sur les méthodes aveugles. 

 
Figure 2.12 : MSE des estimateurs ML du CFO en fonction du SNR(dB). T< = 6. 
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La figure 2.12 représente le MSE des estimateurs du CFO en fonction du SNR utilisant 
des méthodes d’estimation aveugle, non-aveugle et semi-aveugle avec des pilotes nuls et 
non-nuls. Comme nous avons tracé la MCRB. Les résultats montrent que le MSE 
diminue avec l’augmentation du SNR. Ce qui veut dire que le CFO est bien estimé et 
bien compensé. Les résultats des estimateurs semi-aveugle sont meilleurs que ceux des 
estimateurs aveugles d’une part. D’autre part l’estimateur semi-aveugle (SBZP) dépasse 
en performances l’estimateur (SBNZP), et que les MSE des deux estimateurs se 
confondent avec la MCRB. Ceci montre l’efficacité des algorithmes proposés.    
On peut remarquer aussi que les MSE des estimateurs semi-aveugle avec et sans 
application de l’algorithme Newton-Raphson (NR) démarrent avec une disparité 
significative pour les faibles SNR, mais se rejoignent pour les valeurs du SNR supérieur 
à 10 où à 15 dB où ils s’approchent de la MCRB. Donc, nous obtenons des performances 
acceptables tout en réduisant l’ordre de complexité. 

 
Figure 2.13 : MSE de canal en fonction du SNR (dB). T< = 3. 

 
La figure 2.13 donne le MSE de canal en fonction du SNR. Nous remarquons que 
l’estimateur semi-aveugle SBNZP donne de meilleurs résultats que les autres 
estimateurs et ceci grâce à l'exploitation des symboles pilotes utilisés pour l'estimation 
du CFO dans l'estimation du canal.  
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Contrairement aux estimateurs du CFO qui sont dérivés de la maximisation d’une 
fonction convexe donnée par l'équation (2.25), les estimateurs du canal ne se déduisent 
pas d’une fonction convexe. Cela veut dire qu’on ne peut pas appliquer l'algorithme de 
Newton-Raphson dans l’estimation de canal. 

 
 

Figure 2.14 : MSE de canal en fonction du nombre des symboles pilote	T<. 

 
Dans la figure 2.14, nous traçons le MSE du canal en fonction du nombre des symboles 
pilotes utilisés pour l'estimation de canal  T<  pour différents nombre de trajets multiple 

du canal. On constate que les performances s’améliorent lorsque le nombre de trajet 
multiple de canal 	Á  diminue. D’autre part, on remarque que le nombre de symboles 
pilotes nécessaire à l’estimation du canal doit être au moins égale au nombre de trajets 
multiple du canal. 
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Figure 2.15 : MSE de CFO en fonction de nombre de blocs OFDM 

 
La figure 2.15 représente la variation du MSE de l'estimateur semi-aveugle de CFO en 
fonction du nombre de blocs OFDM.  
Pour tous les résultats obtenus, on a utilisé un seul bloc OFDM	T` = 1, sauf pour les 
résultats de la figure 2.15. Donc, les MSEs des différents estimateurs s'améliorent 
lorsque le nombre de blocs OFDM augmente, mais au détriment d’une augmentation 
dans la complexité. 

 
Figure 2.16 : BER en fonction de SNR (dB). 
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La figure 2.16 trace les taux d'erreurs binaires (BER) en fonction du SNR pour les 
estimateurs aveugles et semi-aveugles du CFO conjointement avec le canal. Les 
résultats démontrent la supériorité des estimateurs semi-aveugles par rapport aux 
estimateurs aveugles. 
 

2.8. CONCLUSION 
 
 

Nous avons commencé par présenter des notions sur l’estimation du canal puis on a 
défini les différentes sources d’erreurs de synchronisation rencontrée dans un système 
OFDM parmi lesquelles on souligne le décalage fréquentiel (CFO) qu’on s’est intéressé 
par la suite. A l’aide des simulations, on a montré l’effet désastreux du CFO dans un 
système OFDM tout en soulignant la nécessité de l’estimer conjointement avec 
l’estimation du canal.  
Puis, nous avons détaillé les différentes techniques d’estimation conjointe du CFO et de 
canal existants pour l’OFDM. Ces techniques se basent sur des méthodes aveugles, non-
aveugles et semi-aveugles.                                 
Nous nous sommes intéressés en particulier à la proposition d’une nouvelle conception-
disposition de symboles pilotes dans le contexte d’une estimation semi-aveugle. Basée 
sur cette conception deux versions modifiées des algorithmes d’estimations ML et 
MUSIC ont été proposés. Les deux algorithmes sont équivalents en termes de 
performances mais au détriment d’une complexité accrue. Pour remédier à cet 
inconvénient, nous avons proposé des estimateurs à faible complexité utilisant 
l’algorithme Newton-Raphson. Les résultats de simulations obtenus montrent l’efficacité 
des méthodes proposées.   

Les résultats présentés dans ce chapitre ont fait l’objet d’une publication dans un 
journal indexé base Thomson dans laquelle nous avons proposé plusieurs algorithmes 
d’estimation aveugle, non-aveugle et semi-aveugle du CFO conjointement avec le canal 
basés sur des versions modifiées des algorithmes ML et MUSIC et utilisant une nouvelle 
conception de symboles pilotes [62-63]. 
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3.1. INTRODUCTION  
 

Dans les systèmes de communications sans fils, les préoccupations principales des 

chercheurs sont l'efficacité spectrale, la capacité et la fiabilité. En raison de la diversité 

spatiale, le principal avantage de la technologie MIMO qui fournit un récepteur avec 

plusieurs répliques du signal émis codées et de manière multiplexée. Donc cette 

technologie est un moyen puissant pour atteindre les résultats souhaités. L'utilisation du 

codage STBC dans les transmissions à antennes multiples a montré une grande 

robustesse vis-à-vis des conditions de fonctionnements non idéals tels que la présence de 

l’effet Doppler et des erreurs sur l’estimation des canaux. Pour renforcer cette immunité, 

les systèmes MIMO utilisant un codage STBC sont associés à la technique OFDM. Ceci 

va permettre aux systèmes MIMO-OFDM de fonctionner dans des canaux sélectifs en 

fréquence.   

La technique OFDM contourne le problème de la sélectivité du canal en le transformant 

en plusieurs sous-canaux non sélectifs en fréquence (sous-canaux plats). Ceci est dû à la 

réduction de débit du signal de sortie par rapport au débit du signal d’entrée. Cette 

réduction dans le débit est obtenue grâce à la conversion série-parallèle effectuée au 

niveau de l’émetteur OFDM, qui va élargir la durée du symbole OFDM de sortie par 

rapport à l’étalement du retard du canal.   

L’implémentation MIMO-OFDM fait face à deux défis majeurs :  

• Avec le nombre croissant des antennes, l’estimation des canaux devient de plus 

en plus difficile, comme le nombre des inconnues augmente ;  

• Comme pour l’OFDM à antenne unique, les systèmes MIMO-OFDM sont très 

sensibles au CFO. 

Dans ce chapitre nous allons proposer des estimateurs semi-aveugles conjoints du CFO 

et des canaux pour le système MIMO-OFDM. Le codage STBC de type Alamouti sera 

utilisé pour coder les données d’information, tandis qu’un codage spécifique sera utilisé 

pour coder les symboles pilotes. L’estimation est basée sur l’algorithme M-MUSIC et 

s’appuie également sur un modèle de conception des symboles pilotes.  

 

3.2. MODELE DU SYSTEME MIMO–OFDM EN PRESENCE DU CFO 
 

Considérons un système MIMO basé sur STBC-OFDM avec !" antennes d'émission 

et !#  antennes de réception comme illustré par la figure 3.1. Seulement N%  sous-

porteuses parmi N sont utilisées, les 	'( = ' − '+ sous-porteuses restantes représentent 

les sous-porteuses virtuelles (VSCs),  [9]. Les	'+ sous-porteuses actives sont divisées en 
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deux sous-ensembles de N, sous-porteuses utilisés par les symboles pilotes et de N- sous-

porteuses utilisées pour transporter les symboles d'information. Nous utilisons la 

méthode adoptée dans [57-75] pour la répartition des symboles pilotes dans un système 

STBC-OFDM. Pour cela, nous définissons 	. = /0, … , /34  comme un ensemble 

d'indices des sous-porteuses pilotes et 5 = 60 …	637  comme un ensemble d’indices des 

sous-porteuses transportant les symboles d'information. Le codeur espace-temps de 

données avec !" = 2 génère le bloc de données 9: (STBC-D), tandis que le codeur espace-

temps spécifique (S-STBC) génère le bloc de symboles pilotes ℙ: (STBC-P) comme suit: 

 

<= =
>?@ >?@A0

−>?@A0∗ >?@∗
 (3.1) 

ℂ= =
D?@ D?@A0

−D?@A0E0 D?@E0
 (3.2) 

 

Où >?@A0 = 6FGH(J?@A")  et D?@A0 = 6FGH ( L?@A" ). >?@A" = J?@A"(0) … J?@A"('N − 1) P  et 

L?@A" = L?@A"(0) … L?@A"('Q − 1) P sont respectivement les	(2F + S) − FèUV symboles de 

données et symboles pilotes. S ∈ 0,1  est l’ensemble des indices des deux vecteurs 

successifs de données et de pilotes pour le	F − FèUV STBC. La forme diagonale de X?@A" 

rend l'opération d’inversion matricielle facile. L'insertion du sous-bloc pilote X?@A" dans le 

sous-bloc portant l'information	Y?@A" pour chaque antenne d'émission est réalisé comme 

suit: Z?@A" = [.D?@A"\. + [5Y?@A"\5  où [. = ]Q^, … , ]Q_4  et [5 = 		 ]-^	, … , ]-`a 	  sont des 

matrices de permutation et  ]b	est la c − FèUV colonne de la matrice d’identité. Le sous-

bloc multiplexé	Z?@A" est multiplié à gauche par la maPtrice FFT inverse (IFFT) deℋ =

g0, g?, …	g3h , où	gb = 1, 	Vi?jb/3, … , Vi?jb(3E0)/3	 l. 

 
 
 
  

Figure 3.1 : Modèle de système MIMO basé sur le STBC-OFDM. 
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Le	F − FèUV bloc STBC transmis dans le domaine temporel est donné par:  

     
o?@ o?@A0

−o?@A0 o?@ =
d.ℋ p
p 	d.ℋ

	D?@ D?@A0
−D?@A0E0 			D?@E0

\34 p
p \34

+	 

                                                   
	d5ℋ p
p 	d5ℋ

		Y?@ Y?@A0
−Y?@A0∗ Y?@∗

\37 p
p \37

 

Qui peut être écrit sous la forme matricielle comme :  

 

q= = rsℋℂ=ts + ruℋ<=tu (3.3) 

 

Où  o?@A"  est le 	(2F + S) − FèUV  vecteur contenant la IFFT du complexe conjugué de 

données multiplexées avec la IFFT de l'inverse des symboles pilotes. \3 = 1	1… 1 l	est le 

	vecteur de taille ('×1) utilisé pour écrire l'information et ceux des symboles pilotes sous 

forme vectorielle. d.ℋ = deℋ[.	,	d5ℋ = deℋ[5 et e = . ∪ 5.   

Avant l'émission, le préfixe cyclique (CP) de longueur 'x  est inséré. Le bloc STBC-

OFDM  transmis devient  

 
y?@ y?@A0

−y?@A0 y?@ =
1
'+

	z{Q p
p 	z{Q

o?@ o?@A0
−o?@A0 o?@  

 

Qui peut être écrit sous cette forme matricielle :  

 

|@ =
1
'+
	}{Qq@ (3.4) 

 

Où z{Q = ~'g×3
l

~3l
l
est la matrice d'insertion de CP et 	}{Q =

zÄ/ p
p zÄ/

 

A la réception, on enlève le préfixe cyclique en multipliant chaque bloc STBC reçu par la 

matrice Å{Q 	=
	Ç{Q p
p 	Ç{Q

 où	Ç{Q = p3×'g ~3 .  

Nous avons supposé que le décalage fréquentiel est identique pour toutes les antennes de 

réception. C’est vrai, par exemple, dans le cas où le décalage fréquentiel est 

principalement dû à la différence des fréquences générées par les oscillateurs locaux 

d'émission et de réception [7]. Le signal reçu par la	É − FèUV antenne est donnée par :  
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Ñ#,@ =
0
3h
Vi ?@3ÖA3Ü áàá r.ℋℂ:â. + r5ℋ<@â5 	ä# + ã#,@  (3.5) 

 

Où 	àá =
åç,á pé
pé å0,á

 , 	ä# =
è0,#
è?,#

 et åê,á = 6FGH 	Viê'ëá, … , Vi(ê'ëA3E0)á 	. ì = ∆ì	ï  est 

le CFO normalisée, ∆ì est le CFO, ï	est la période d’échantillonnage et 'ñ = ' + 'x . 

èó,# = ℎó,# 0 , … , ℎó,# ô − 1 l  représente les coefficients de canal entre la 	U − FèUV 

antenne d'émission et la 	É − FèUV antenne de réception et : 

 

â. =
ö. p
p ö.

,	ö. = gQ^
õ 	…	gQ_4

õ
ℋ

  

 

â5 =
ö5 p
p ö5

,	ö5 = gN^
õ 	…	gN_7

õ ℋ
 

 

gbõ = 1, Vi?jb/3, … , Vi?jb(õE0)/3 l 

 

Le signal STBC-OFDM  reçu peut simplement être écrit sous forme matricielle comme :  

 

ú#,?@
ú#,?@A0 = 0

3h
Vi ?@3ÖA3Ü á åç,á p

p å0,á
.

d.ℋ p
p 	d.ℋ

	D?@ D?@A0
−D?@A0E0 			D?@E0

ö. p
p ö.

+

																																					
	d5ℋ p
p 	d5ℋ

		Y?@ Y?@A0
−Y?@A0∗ Y?@∗

ö5 p
p ö5

è0,#
è?,#

+
ù#,?@
ù#,?@A0   

(3.6) 

 

Où û#,@ et ù#,@	 sont le signal reçu et le bruit à la É − FèUV antenne de réception. ù#,@ =

ü#,@ 0 , … , ü#,@ ' − 1
l

 est le vecteur du bruit blanc gaussien additif (AWGN) de 

moyenne nulle et de variance	†ü?	~°. 

 

3.3. ESTIMATION SEMI-AVEUGLE CONJOINTE DU CFO ET DES 
CANAUX MIMO    

 
Plusieurs approches pour l’estimation conjointe du CFO et des canaux ont été 

discutées dans la littérature [7], [17] et [57-78]. Dans [7], les auteurs donnent les 

modèles de conception (méthode de répartition) des pilotes (pilotes nuls ou non nuls) 

pour découpler l'estimation du CFO et des canaux de l'estimation des données et ceci 

pour le système MIMO-OFDM. Ces pilotes changent d’un bloc à un autre, et ceci dans le 
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but d’établir l’identifiabilité de l'estimateur de CFO, et d'atteindre l’erreur quadrature 

moyenne minimale de l'estimateur de canal MIMO.  

L’estimation semi-aveugle conjointe pour une liaison montante multi-utilisateurs 

MIMO-OFDM a été étudiée dans [76]. Dans [77], les auteurs présentent des estimateurs 

ML (maximum de vraisemblance) conjoints de CFO et du canal basés sur une méthode 

itérative pour une communication coopérative asynchrone (dans une entreprise). Les 

communications coopératives sont proposées pour permettre aux mobiles équipés 

d’antennes simples de partager leurs antennes dans un but de construire un système 

MIMO virtuel et ainsi obtenir tous les avantages du système MIMO. L’algorithme 

SAGE-MAP a été utilisé dans [78] pour calculer un nouvel estimateur conjoint de CFO et 

de canal utilisant des symboles pilotes pour les systèmes à liaison montante OFDMA 

dans un environnement d'évanouissement doublement sélectif. Afin de réduire la 

complexité de cet algorithme, les auteurs de [17] proposent d'utiliser un algorithme 

itératif basé sur la méthode de Newton-Raphson.  

Le travail effectué dans le cadre de cette thèse, nous utilisons qu’un seul bloc 

OFDM, comme envisagé dans [59], pour estimer le CFO et les canaux, ce qui réduit 

considérablement la complexité. En plus de l’utilisation de l'algorithme aveugle [59], 

nous avons proposé un algorithme semi-aveugle pour l'estimation. Au lieu de travailler 

avec un système SIMO comme dans [59], nous avons utilisé un système MIMO basé sur 

le STBC-OFDM.  

Les estimateurs ont été développés sous la proposition que le S-STBC est utilisé 

pour coder les symboles pilotes, tandis que les symboles d'information sont codés par 

STBC d’Alamouti (A-STBC). 

 

3.3.1. ESTIMATION DES CANAUX 
 

Pour l’estimation des canaux, nous commençons par supposer que l'estimation du 

CFO est parfaite, c-à-d	ì = 	ì. Après compensation du signal reçu avec le CFO estimé et 

après la multiplication par la FFT des symboles pilotes	r., nous obtenons :  

 

VEi ?@3ÖA3Ü ár.àá
ℋÑ#,@ =

N
'+
ℂ:â.	ä# + ã#,@.  (3.7) 

 

Où  r.r.ℋ = ¢?34, r.r5ℋ = p?34×?37 et  ã#,@. = VEi 2F'ë+'g ár.àá
ℋã#,@. 
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Pour chaque antenne réceptrice, l'estimateur du canal devra être la solution (la racine) 

qui annule la dérivée par rapport 	ä# de la fonction de coût quadratique suivante :  

 

VEi ?@3ÖA3Ü ár.àá
ℋÑ#,@ −

N
N%
ℂ:â.	ä#

?3£E0

@§ç

 (3.8) 

 

Exploitant l’orthogonalité du codage d’Alamouti au niveau bloc et l'orthogonalité entre 

les sous-porteuses de systèmes OFDM, l'estimateur de canal ä# est donné par :  

 

ä# =
'+
2' VEi ?@3ÖA3Ü á ℂ:â. •r.àá

ℋÑ#,@ (3.9) 

 
3.3.2. ESTIMATION DU CFO 
 

Le CFO estimé est calculé en tenant compte des pilotes et des sous-porteuses 

virtuelles (VSCs). En remplaçant le canal estimé ä# dans l'équation (3.8), nous obtenons 

la fonction de coût basée sur des pilotes pour l’estimation du CFO comme suit :  

 

¶.ß ì = VEi ?@3ÖA3Ü á℮r.àá
ℋÑ#,@

?
3£E0

@§ç

 (3.10) 

 

Où  ℮ = ©?34 −
0
?
ℂ:â. ℂ:â. • .  

L'équation (3.10) peut être réécrite comme :  

 

¶. ì = SÉ Ñℋàá™.àá
ℋÑ  (3.11) 

Où: ™. = r.ℋ℮r. ; Ñ = Ñ0 … Ñ´ß ; 	Ñ# = Ñ#,0 … Ñ#,3£  et Ñ#,@ = Ñ#,@(0)… Ñ#,@(2'	 − 1)
l , 

sachant que Ñ#,@(0)… Ñ#,@('	 − 1) = ú#,?@l 	et Ñ#,@(')… Ñ#,@(2'	 − 1) = ú#,?@A0l . 

Après compensation du signal reçu par le CFO estimé, et après la projection du signal 

reçu sur les VSCs, on obtient : 

VEi ?@¨Ax ár≠àá
ℋÑ#,@ = ã#,@≠  (3.12) 

Où ã#,@≠ = VEi ?@¨Ax ár≠àá
ℋã#,@.  
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La fonction de coût basée sur la méthode aveugle pour l’estimation du CFO est calculée 

comme suit :  

¶≠ ì = SÉ Ñℋàá™≠àá
ℋÑ  (3.13) 

Qui est la même que celle donnée dans [64]. ™≠ = r≠ℋr≠  avec r≠ =
d≠ p
p d≠

 et dZℋ =

g3hA0, …	g3 , et SÉ(Æ) denote le trace de la matrice Æ.   

L’estimation semi-aveugle du CFO peut être obtenue par la minimisation de la fonction 

de coût suivante :  

ì = GÉHUFcá ¶ ì  (3.14) 

Où : 

¶ ì = SÉ Ñℋàá™àá
ℋÑ  (3.15) 

et	™ = ™. + ™≠. 

Après compensation du signal reçu par le CFO estimée, et après multiplication par la FFT des 

symboles de données r5, on obtient :  

 

VEi ?@¨Ax ár5àá
ℋÑ#,@ =

N
'+
<@â5	ä# + ã#,@5  (3.16) 

Où ã#,@5 = VEi ?@¨Ax ár5àá
ℋã#,@. 

Pour améliorer la qualité de réception des données d’information, l'égalisation du 

canal doit être utilisée. En effet, nous avons appliqué une matrice d'égalisation de 

fréquence de type MRC au signal reçu de l’équation (3.16) afin d'estimer les deux 

vecteurs de données Ø?@ et  Ø?@A0. La matrice d'égalisation ∞± est définie par : 

 

∞± =
≤0,#∗ −≤?,#
≤?,#∗ ≤0,#

 (3.17) 

 

Où	≤ó,# = 6FGH(èó,#), et èó,# = ö5èó,# est la réponse en fréquence de canal entre la U −

FèUV  antenne d'émission et la É − FèUV  antenne réceptrice. Ainsi, les symboles 

d'information récupérés sont donnés par :  

 

Ø?@
Ø?@A0

=
'+
' VEi ?@¨Ax á 	

≤0,#∗ −≤?,#
≤?,#∗ ≤0,#

´ß

#§0

	
d5 p
p d5∗

åç,áℋ 0
0 å0,á

ú#,?@
−ú#,?@A0∗  (3.18) 
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3.4. ESTIMATEURS SEMI-AVEUGLE DE CFO A FAIBLE COMPLEXITE 
 

L’estimateur de CFO basé sur l’algorithme MUSIC modifié (M-MUSIC) donnée par 

l'équation (3.15) est caractérisé par une complexité de calcul importante. Pour pallier cet 

inconvénient, de nombreux algorithmes ont été proposés dans la littérature, comme 

illustré par exemple dans [16-17]. Dans cette sous-section, nous adaptons en premier lieu 

les algorithmes donnés dans [16-17] à notre problème d'estimation tel que développé 

dans les paragraphes suivants 4.4.1 et 4.4.2. Ensuite, nous proposons, au paragraphe 

4.4.3, de réduire encore la complexité de calcul de ces algorithmes en limitant le 

développement en série de Taylor du terme exponentiel dans l'équation (3.15) au second 

ordre.  

 

3.4.1. ESTIMATION BASEE SUR LA METHODE ETUDIEE DANS [16] 
 

Dans ce paragraphe, nous appliquons l'algorithme étudié dans [16] à l'équation 

(3.15). La dérivée première de	¶ ω  par rapport à ω est donnée par:  

 

¥¶ ì
¥ì = −2µ SÉ Ñℋàáà™àá

ℋÑ 			 (3.19) 

 

Où à = åç p3
p3 å0

, et åê = 	∂'ñ, … , ∂'ñ + ' − 1 	. En calculant ∑¶ ∏
∑∏

= 0, et en limitant le 

développement en série de Taylor au second ordre de exponentiel, on obtient:  

 

µ UÑ#,@∗ U Ñ#,@ c ™ó,b 1 + π U − c ì −
1
2 U − c ?ì?

?3E0

ó§ç

?3E0

b§ç

3£E0

@§ç

3ß

#§0

≈ 0 (3.20) 

 

La résolution de cette équation conduit à des estimations du CFO :  

 

ì =
−b ∓ b? − 4ac

2a  (3.21) 

Où  

a = 0
?
µ SÉ Ñℋà™Ñ  ; b = −¿ SÉ Ñℋà™Ñ  ; c = −µ SÉ Ñℋà™Ñ ,  et   ™ = à™ − ™à, et 

	™ = à™ − ™à. 
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De bonnes estimations de CFO peuvent être obtenues en considérant un algorithme 

itératif comme illustré par l'équation suivante:  

ìêA0 = ìê +
−bê ∓ bê? − 4aêcê

2aê
					 (3.22) 

 

Où aê =
0
?
µ SÉ Ñℋàá¡à™àá¡

ℋ Ñ ; bê = −¿ SÉ Ñℋàá¡à™àá¡
ℋ Ñ  ; cê =

−µ SÉ Ñℋàá¡à™àá¡
ℋ Ñ  

 

3.4.2. ESTIMATION BASEE SUR LA METHODE PROPOSEE DANS [17]  
 
Ici, on applique l'algorithme de Newton-Raphson utilisé dans [17] pour réduire la 

complexité de calcul de l'équation (3.15). Ceci conduit à l'algorithme d'estimation itératif 

CFO décrit comme suit :  

ìêA0 = ìê −
¥?¶ ì
¥ì?

E0 ¥¶ ì
¥ì

á§á¡

									 (3.23) 

 

Lorsque la dérivée seconde de ¶ ì  par rapport à ì est donnée par:  

 

¥?¶ ì
¥ì? = −2¿ SÉ Ñℋàáà™àá

ℋÑ  (3.24) 

 

L'équation (3.23) devient :  

 

ìêA0 = ìê +
µ SÉ Ñℋàá¡à™àá¡

ℋ Ñ
¿ SÉ Ñℋàá¡à™àá¡

ℋ Ñ
	 (3.25) 

 

Ou en fonction de	bê  et cê comme:  

 

ìêA0 = ìê +
cê
bê

 (3.26) 

  

cê = µ SÉ Ñℋàá¡à™àá¡
ℋ Ñ  et  bê = ¿ SÉ Ñℋàá¡à™àá¡

ℋ Ñ  
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3.4.3. ESTIMATION SEMI-AVEUGLE ITERATIF 
 

Pour réduire encore la complexité de calcul des méthodes développées aux deux 

paragraphes précédent, nous proposons içi une nouvelle fonction de coût qui réduit le 

nombre de termes de l'équation (3.15), de (2' − 1) au (2' − c − 1), ce qui se traduit par :  

 

¶ ì = ¿ Ñ#,@∗ U Ñ#,@ U + c ™ó,óAbVEibá
?3EbE0

ó§ç

?3E0

b§ç

3£E0

@§ç

3ßE0

#§ç

 (3.27) 

 

Qui peut être écrite comme :  

¶ ì = ¿ ¬ c VEibá
3E0

b§0

							 (3.28) 

Où ¬ c 	est définie par:  

¬ c = Ñ#,@l c + 1: 2' 6FGH(™, c)Ñ#,@∗ (1: 2' − c)
3£E0

@§ç

´ß

#§0

 (3.29) 

 

Où 6FGH ™, c 	est une matrice diagonale formée par la c − FèUV diagonale de	™   .  

En utilisant le développement en séries de Taylor tronqué au second ordre, nous 

approchons l'équation (3.28) par : 

 

	¶ ì ≈ ¿ ¬ c 1 − πcì +
1
2 c

?ì?
3E0

b§0

 (3.30) 

 

En calculant	
∑	¶ ∏
∑∏

= 0, nous obtenons une estimation du CFO:  

 

ì =
µ c¬ c3E0

b§0

¿ c?¬ c3E0
b§0

 (3.31) 

Pour améliorer encore la précision de l'estimation du CFO, nous développons 

l'algorithme itératif suivant : 

ìêA0 = ìê +
µ cVEibá¡¬ c3E0

b§0

¿ c?VEibá¡¬ c3E0
b§0

á§á¡

 (3.32) 
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En appliquant l’algorithme de Newton Raphson [17] à l'équation (3.28), on obtient le 

même estimateur de CFO itératif donnée par l’équation (3.32) décrit comme ci-dessous :  

 

¥¶ ì
¥ì = µ cVEibá¬ c

3E0

b§0

 (3.33) 

 
¥?¶ ì
¥ì? = −¿ c?VEibá¬ c

3E0

b§0

 (3.34) 

 

ìêA0 = ìê +
µ cVEibá¡¬ c3E0

b§0

¿ c?VEibá¡¬ c3E0
b§0

á§á¡

 (3.35) 

 

Les tableaux 3.1 et 3.2 donnent l'ordre de complexité des différents estimateurs de CFO 

et des canaux. 

 

  Algorithmes  Ordre de complexité 

M-MUSIC donnée par l’équation (3.15) 12 '?'≈'#!∆ 

Algorithme de [16] 60'?'≈'# + 6 !FS 

Algorithme de [17] 36'?'≈'# + 1 !FS 

Proposé par l’équation (3.32) 6' ' − 1 2'≈'# + 3 !FS 

 
Tableau 3.1 Ordre de complexité pour les CFO estimateurs. 

 

!»	désigne le nombre de valeurs dans l’intervalle utilisé pour trouver l’estimée du CFO 

(grille de recherche utilisée pour estimer la valeur exacte du CFO), et … est le nombre 

des itérations, avec	!∆ ≫ !FS.  

 

 Algorithmes  Ordre de complexité 

 Utilisant S-STBC pour les symboles pilotes 2ôÀ'QÃ 'Q + 1 'Õ 

Utilisant A-STBC  pour les symboles pilotes 2ôÀ'QÃ 'QÕ + 1 'Õ 

 
Tableau 3.2 Ordre de complexité pour les estimateurs de canaux utilisant le STBC spécifique et 

Alamouti pour les symboles pilotes. 
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Figure 3.2 : Ordre de complexité normalisé pour les estimateurs de CFO et des canaux .   

 

Cette figure est obtenue en considérant un système MIMO (2×2)	basé sur STBC-OFDM 

avec 	' = 64  ,'≈ = 1 , ô = 6 , et une précision de 10EŒ   (!» = 105 )  est fixée pour 

l'algorithme M-MUSIC (équation (3.15)).  

L’estimateur de CFO basé sur M-MUSIC se caractérise par une complexité de calcul 

élevé. Les courbes de la figure 3.2 illustrent l'ordre de complexité normalisée par rapport 

au nombre d'itérations	!@" pour les estimateurs de CFO, et aussi l'ordre de complexité 

normalisée en fonction du nombre de symboles pilotes 'Q  pour les estimateurs de 

canaux. Comme on peut le voir sur cette figure, l'ordre de complexité des estimateurs de 

CFO et de canaux proposés est faible comparativement aux autres estimateurs. 
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3.5. RESULTATS DES SIMULATIONS  
 

Dans cette sous-section, nous considérons des systèmes MIMO (2×2)	et MISO	(2×1) 

utilisant STBC-OFDM. Le nombre de simulations Monte Carlo !{  fixé à 200 est utilisé 

pour évaluer la performance des estimateurs. Les MSEs des estimateurs de CFO et de 

canal MIMO, utilisées comme mesures de performance, sont définies respectivement par 

: 

MSE”‘’	 =
1

!{'#
	 ìi − ì

?
´÷

i§0

 (3.36) 

Et 

MSE◊ÿŸ⁄⁄%¤	 =
1

!{'#'"
è",#
i − è",#

?
3‹

"§0

3ß

#§0

´÷

i§0

 (3.37) 

 

Le nombre de sous-porteuses du système OFDM est fixé à ' = 64 sous-porteuses, où 10 

sous-porteuses sont considérées comme des VSCs, 'Q = 8 sous-porteuses sont utilisées 

par des symboles pilotes et 'N = 46	sous-porteuses par les symboles d'information.  

Dans toutes les simulations, les coefficients de canal complexes {ℎê,fl} sont supposés être 

indépendants et gaussien avec des moyennes nulles et de variances unitaires. L'ordre 

des canaux est fixé à ô = 6.  La longueur du préfixe cyclique est pris égale à 'x = ô + 1. 

Le bruit à chaque antenne de réception est un bruit blanc gaussien complexe 

spatialement décorrélés avec une moyenne nulle et de variance	†·?.  

Les symboles transmis sont organisés comme une succession de '≈ blocs STBC, chacun 

d'eux a une taille de 2'+×2'+ . Chaque bloc est formé par un bloc de données de taille 

2'N×2'N  multiplexé par un bloc de  pilotes de taille 2'Q×2'Q . Le bloc de données est 

codé avec l’A-STBC. Les symboles pilotes et les symboles d'information sont choisis 

parmi les constellations QPSK.     
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Figure 3.3: CFO estimé en fonction du nombre des itérations, ∆'‚ = 12. 

 

La figure 3.3 montre les estimées du CFO en fonction du nombre d'itérations. Il n’y a 

aucun avantage à augmenter le nombre d'itérations, puisque deux itérations suffisent 

pour tous les estimateurs pour estimer correctement la valeur exacte du CFO. Les 

résultats de l'algorithme proposé et celle donnée dans [17] sont les mêmes.  

 

Dans la figure 3.4, nous traçons le MSE des estimateurs de CFO en fonction du SNR 

pour un système MIMO et MISO utilisant STBC-OFDM. Pour le système MISO, les 

MSEs de tous les estimateurs de CFO sont les mêmes jusqu'à la valeur de SNR = 	30	dB. 

Après cette valeur, l'estimateur de CFO basé sur M-MUSIC devient médiocre que les 

autres. L’estimateur de CFO proposé permet d’obtenir les mêmes performances que [16] 

et [17], mais avec un ordre de complexité faible.  

Les mêmes tendances dans les résultats sont observées pour le système MIMO. En 

raison de gain de diversité MIMO offre de meilleures performances que MISO.  
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Figure 3.4: MSE des estimateurs de CFO en fonction du SNR pour un système STBC-OFDM. 

 

La figure 3.5 représente le MSE en fonction du SNR des estimateurs des canaux 

MIMO et MISO. Nous comparons les résultats avec les cas idéaux, où le CFO est 

parfaitement connu. Les résultats de notre estimateur proposé sont plus proches des cas 

idéaux.  

 

Figure 3.5 : MSE des estimateurs des canaux MIMO et  MISO en fonction du SNR pour un 

système STBC-OFDM. 
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Figure 3.6 : MSE des estimateurs de CFO en fonction du nombre de symboles pilotes proposé (S-
STBC pour les symboles pilotes) et le STBC d’Alamouti (A-STBC pour les symboles pilotes). ô = 6 , 

SNR =12dB. 
 

La figure 3.6 illustre les MSE en fonction du nombre de symboles pilotes	'Ê des 

estimateurs du CFO pour un codage S-STBC pour les symboles pilotes et A-STBC pour 

les symboles de données. Les performances s’améliorent avec l’augmentation du nombre 

de pilotes	NÁ jusqu'à la valeur de seuil : 3h
?

. Au-delà de cette valeur, la performance se 

dégrade. Ceci peut être expliqué comme suit: quand le nombre de symboles pilotes 

augmente la distance entre eux devient faible, la performance se dégrade [7]. La 

performance en considérant l’A-STBC pour des symboles pilotes se dégrade de façon 

significative comparativement à ceux obtenus en considérant le S-STBC proposé puisque 

la distance entre les symboles pilotes diminue.  

 
Sur la figure 3.7, nous traçons le MSE des estimateurs des canaux MIMO et MISO 

en fonction du nombre de symboles pilotes	N, pour différents ordres du canal L. Comme 

on peut le constater, les performances s’améliorent quand le nombre des symboles pilotes 

augmente et l'ordre des canaux diminue. Nous pouvons vérifier sur cette figure que le 

nombre de symboles pilotes nécessaires pour estimer le canal doit être au moins égale à 
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Figure 3.7 : MSE des estimateurs de canaux MIMO proposés en fonction du nombre de symboles 

pilotes pour différentes valeurs de l’ordre du canal ô. SNR =12dB. 
 

Nous traçons le BER en fonction du SNR dans la figure 3.8. Les paramètres de 

simulation sont les mêmes que ceux utilisés pour la figure 3.5. L’égalisation fréquentielle 

MRC est utilisée pour estimer les symboles d'information. Nous pouvons voir que le BER 

est très sensible aux erreurs d'estimation du CFO en raison de l'écart important entre 

les courbes du BER utilisant les valeurs exactes et estimés du CFO.  

 

Figure 3.8 : BER en fonction du SNR pour les estimateurs semi-aveugle conjoint du CFO et des 
canaux MISO et MIMO pour un système STBC-OFDM. 
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3.6. CONCLUSION 
 

Le travail effectué dans ce chapitre a permis de modéliser un système MIMO-OFDM 
en présence des erreurs de synchronisation manifestant sous forme CFO et des erreurs 
sur les canaux MIMO. Ceci exige l’estimation du CFO et du canal MIMO avant de faire 
la détection de données. L’utilisation des symboles pilotes (nuls ou non-nuls) d’une part 
et des sous-porteuses virtuelles d’autre part dans une approche semi-aveugle nous a 
permis de proposer de nouveaux algorithmes d’estimation conjointe du CFO et du canal 
MIMO. La répartition et le positionnement des symboles pilotes dans un bloc OFDM est 
d’une importance primordiale, puisqu’il influe directement sur les performances. Nous 
avons remarqué que l’utilisation d’un nombre élevé de blocs OFDM pour l’estimation du 
CFO et du canal augmente la précision des résultats, mais en contrepartie dégrade le 
BER. Ce qui nous a poussés à utiliser un seul bloc OFDM pour faire l’estimation du CFO 
et du canal MIMO.  

 

Généralement, les algorithmes aveugles basés sur MUSIC se caractérisent par leur 

ordre élevé de complexité. Pour y remédier, de nombreux algorithmes ont été proposé. 

D’abord, nous avons adapté en premier lieu les algorithmes donnés dans [16] [17] à notre 

problème d'estimation. Ensuite, nous avons proposé de réduire encore la complexité de 

calcul de ces algorithmes en limitant le développement en série de Taylor, du terme 

exponentiel dans l'équation (3.15), au second ordre. Ceci a permis d’obtenir de meilleures 

performances avec une faible complexité de calcul.  

Les résultats des simulations montrent l’efficacité et la faible complexité des 

algorithmes proposés. 
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Conclusion générale et 
Perspectives 

	

Le domaine de communications numérique sans fils très haut débit dans un 

contexte de forte mobilité est toujours un domaine de recherche très actif visant à 

développer des solutions de connectivité sans coupure et offrant une très bonne qualité 

de service pour les utilisateurs. Aujourd’hui, tous les standards de communications en 

cours de développement depuis quelques années reposent sur deux technologies clefs : 

l’OFDM et le MIMO. Ces deux techniques sont aujourd’hui implémentées dans les 

standards 3G, 4G, comme elles sont envisagées pour la 5G avec des améliorations.  

Un système MIMO utilisant les codes en blocs d’espace-temps (STBC) est utilisé 

pour augmenter la capacité du canal et ainsi améliorer la performance du système de 

transmission. Alors que l’OFDM possède l’avantage de transformer un canal sélectif en 

fréquence en plusieurs sous-canaux à bandes étroites non-sélectifs en fréquence, 

permettant ainsi de contourner l’un des problèmes majeur du système MIMO. La 

combinaison du MIMO et de l’OFDM permet d’exploiter les avantages des deux 

méthodes : la robustesse de la liaison sur des canaux sélectifs en fréquence pour l’OFDM 

et la robustesse sur des canaux non corrélés en espace pour les MIMO avec codage. 

Les principales contributions de cette thèse consistent aux développements de 

nouveaux algorithmes d’estimation conjointe du CFO et des canaux basés sur les 

symboles pilotes et les sous-porteuses virtuelles pour les systèmes MIMO-OFDM 

utilisant le codage STBC de type Alamouti.  

Dans la première partie du chapitre 1, nous nous sommes intéressés à la 

modulation multi-porteuses du type OFDM. Alors que dans la partie 2, nous avons 

étudié les systèmes MIMO pour démontrer leurs utilités comme techniques capables de 

répondre aux besoins accrus de débits de transmission exigés par les nouvelles 

technologies. Les systèmes MIMO avec ou sans codage STBC souffrent de la sélectivité 

du canal radio mobile. Pour contourner ce problème l’OFDM à été combiné au système 

MIMO donnant naissance au système MIMO-OFDM. Ce dernier a démontré une 

robustesse dans les canaux sélectifs en fréquence. 
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Le travail réalisé dans le chapitre 2 a porté sur la proposition de nouveaux 

algorithmes à faibles complexités d’estimation aveugle, non aveugle et semi-aveugle du 

décalage fréquentiel (CFO) conjointement avec l’estimation du canal  et ceci pour un 

système SISO-OFDM. En effet, deux algorithmes à savoir : Estimateur ML modifié d et 

Estimateur MUSIC modifié ont été proposés dans un contexte semi-aveugle. Ces 

algorithmes reposent  sur une nouvelle conception des symboles pilotes dans le symbole 

OFDM qu’on a proposé. Le problème majeur de ces algorithmes étant l’ordre élevé de la 

complexité du calcul. Pour remédier à cet inconvénient, nous avons proposé des  

estimateurs à faible complexité utilisant la méthode de  Newton-Raphson. Les résultats 

des simulations démontrent d’une façon générale la supériorité des estimateurs semi-

aveugles par rapport aux estimateurs aveugles. 

Dans le chapitre 3 nous avons, en premier lieu, modélisé le système MIMO-OFDM 

utilisant un codage STBC de type Alamouti en présence du CFO et des erreurs sur les 

canaux.	Ceci exige l’estimation du CFO et du canal MIMO avant de faire la détection de 

données. L’utilisation des symboles pilotes  non-nuls d’une part et des sous-porteuses 

virtuelles d’autre part dans une approche semi-aveugle nous a permis de proposer de 

nouveaux algorithmes d’estimation conjointe du CFO et du canal MIMO. La conception 

et le positionnement des symboles pilotes dans un bloc OFDM est d’une importance 

primordiale, puisqu’il influe directement sur les performances. Nous avons remarqué 

que l’utilisation d’un nombre élevé de blocs OFDM pour l’estimation du CFO et du canal 

augmente la précision des résultats, mais en contrepartie dégrade le BER. Ce qui nous a 

poussés à utiliser un seul bloc OFDM pour faire l’estimation du CFO et du canal MIMO.  

Les résultats des simulations montrent l’efficacité et la faible complexité des 

algorithmes proposés. 

Perspectives 
 

On propose comme perspectives pour les futurs travaux : 

• Estimation semi-aveugle du CFO de canal dans un contexte FBMC. 

• Estimation semi-aveugle du CFO et des canaux dans un contexte MIMO-

FBMC. 

• Etude de la synchronisation temporelle dans les systèmes MIMO-FBMC. 
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 Annexes 
 

• Annexe A 

Cet annexe A se consacre à la démonstration des formules (2.21) et (2.22) utilisées dans 
le chapitre 2. 

Nous allons de l’équation (2.20) qui est définie comme suit : 

1

	#$
% & −

1

#(
)*(,	-./-0)2342 	56

ℋ8 & 96 + 	56
ℋ8 & 96 ; + 	5<

ℋ= &
>	-?@A

,BC

 (A.1) 

 

Ou:	ℸ = FGH
I 	…	FGKL

I FGH
I 	…	FGKL

I
ℋ

,   M & = N&OP Q,,A …	Q,,-LQ,,A …	Q,,-L  and          S =

FGH …	FGKLFGH …	FGKL

ℋ

. 

Pour un seul bloc & : 

% & −
1

#(
)*(,	-./-0)2342 SℋM & ℸ; + 	5<

ℋ= &
>

 (A.2) 

	

L’équation (A.2) peut être écrit de la manière suivante : 

%ℋ & −
1

#)
)−T(&	#q+#P)V0 ;ℋℸℋMℋ & S + =ℋ & 5< 4V

ℋ % &

−
1

#)
)T(&	#q+#P)V04V SℋM & ℸ; + 	5<

ℋ= &  

(A.3) 

 

En développant l’équation (A.3) et en exploitant les propriétés suivantes données par : 

SSℋ = #X-Y/-Y 		5<	5<
ℋ = #X-Z 			S	5<

ℋ = [	

Où I- est la matrice identité carrée de taille N×N. 
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On obtient : 

%ℋ & % & −
1

#(
)@* ,	-./-0 23 ;ℋℸℋMℋ & S + =ℋ & 5< 42

ℋ% &

−
1

#(
)* ,	-./-0 23%ℋ & 42 SℋM & ℸ; + 	5<

ℋ= &

+
#

#(
;ℋℸℋMℋ & M & ℸ; + =ℋ & = &  

(A.4) 

	

• La démonstration de la formule (2.21) 

On dérive la fonction de cout  donnée par (A.4) par rapport à ;ℋ, puis afin de minimiser 
cette fonction de cout, on l’égalise à 0 

En exploitant la relation  _(;
ℋ;)

_;ℋ
= 2;, on obtient : 

a

abc
%ℋ & % & −

1

#(
)@* ,	-./-0 23 ;ℋℸℋMℋ & S + =ℋ & 5< 42

ℋ% &

−
1

#(
)* ,	-./-0 23%ℋ & 42 SℋM & ℸ; + 	5<

ℋ= &

+
#

#(
;ℋℸℋMℋ & M & ℸ; + =ℋ & = & = [ 

(A.5) 

Où : 

−2
1

#(
)@* ,	-./-0 23ℸℋMℋ & S42

ℋ% & + 2
#

#(
ℸℋMℋ & M & ℸ; = [ (A.6) 

 

Et on obtient : 

2
#

#(
ℸℋMℋ & M & ℸ; = 2

1

#(
)@* ,	-./-0 23ℸℋMℋ & S42

ℋ% &  (A.7) 

 

; =
#(
#

)@* ,	-./-0 23ℸℋMℋ & S42
ℋ% &

ℸℋMℋ & M & ℸ
 (A.8) 

 

Donc,                        
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; =
#(
#

)@* ,	-d/-0 23 ℸℋMℋ & M & ℸ
@A
ℸℋMℋ & S42

ℋ% &  (A.9) 

 

En exploitant la propriété de la matrice diagonale ς, l’équation (A.9) s’écrit : 

; =
#(
#

)@* ,	-d/-0 23 ℸℋℸ
@A
ℸℋ Mℋ & M &

@A
Mℋ & S42

ℋ% &  (A.10) 

 

D’une manière simplifiée, l’équation (A.10) devient : 

; =
#(
#

)@* ,	-d/-0 23ℸfM & fS42
ℋ% &  (A.11) 

Où       ℸf = ℸℋℸ
@A
ℸℋ          et  M & f = Mℋ & M &

@A
Mℋ. 

Puisque le canal est statique pour tout les blocs  	Ng, on a : 

; =
#(

#	#$
)@* ,	-d/-0 23ℸfM & fS42

ℋ% &

	hi@A

jBC

 

Dans le cas ou k & = 0, M & = k &  ,	ℸ = 96 et S = 56 

; =
#(

#	#$
)@* ,	-d/-0 23l

6
f k & f5642

ℋ% &

	hi@A

jBC

 (A.12) 

 

• La démonstration de la formule (2.22) 

On dérive la fonction de cout donner par (A.4) par rapport à =ℋ, puis on l’égalise à 0 afin 
de minimiser cette fonction de cout. 

En exploitant la relation  _(=
ℋm)

_=ℋ
= 2α, on obtient : 
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a

a=ℋ &
%ℋ & % & −

1

#(
)@* ,	-./-0 23 ;ℋℸℋMℋ & S + =ℋ & 5< 42

ℋ% &

−
1

#(
)* ,	-./-0 23%ℋ & 42 SℋM & ℸ; + 	5<

ℋ= &

+
#

#(
;ℋℸℋMℋ & M & ℸ; + =ℋ & = & = [ 

(A.13) 

Où : 

−2
1

No
e@q j	h./hr s3FuDs

ℋy i + 2
N

No
α i = 0 (A.14) 

 

De l’équation (A.14), on obtient : 

y & =
#(
#

)@* ,	-./-0 235<42
ℋ% &  (A.15) 

	

• Annexe B 

Cet annexe B se consacre à la démonstration des formule (2.49) utilisée dans le chapitre 
2. 

 

	ℐ2,2 = {A,A,		ℐ|,| =
{},} {},~

∗

{},~ {},}
Ä ,		ℐÅ,Å =

{Ç,Ç {Ç,É
∗

{Ç,É {Ç,Ç
Ä ,	

	ℐ|,Å =
{},Ç {~,Ç

∗

{~,Ç {},Ç
∗ ,	ℐÅ,2 =

{Ç,A
{É,A

,	ℐ|,2 =
{},A
{~,A

	

a

aV∗ ln Ü % V, ;, á
a

aV
ln Ü % V, ;, á = àA,A	

a

a;ℋ
ln Ü % V, ;, á

a

aV
ln Ü % V, ;, á = àÇ,A	

a

a;Ä
ln Ü % V, ;, á

a

aV
ln Ü % V, ;, á = àÉ,A	

a

aáÄ
ln Ü % V, ;, á

a

aV
ln Ü % V, ;, á = à},A	
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a

aáℋ
ln Ü % V, ;, á

a

aV
ln Ü % V, ;, á = à~,A	

a

a;ℋ
ln Ü % V, ;, á

a

a;
ln Ü % V, ;, á = àÇ,Ç	

a

a;Ä
ln Ü % V, ;, á

a

a;
ln Ü % V, ;, á = àÇ,É	

a

aáℋ
ln Ü % V, ;, á

a

a;
ln Ü % V, ;, á = à},Ç	

a

aáÄ
ln Ü % V, ;, á

a

a;
ln Ü % V, ;, á = à~,Ç	

a

aáℋ
ln Ü % V, ;, á

a

aá
ln Ü % V, ;, á = à},}	

a

aáÄ
ln Ü % V, ;, á

a

aá
ln Ü % V, ;, á = à},~	

	

a

aá
=

a

aâA
, … ,

a

aâ-Z
	

	

• Annexe C 

Cet annexe C se consacre à la démonstration de formule (3.29) utilisée dans le chapitre 
4. 

On L’équation (3.15) 

ä V = ãå çℋé2èé2
ℋç  (C.1) 

 

Où: ç = çA … çêë
;	çí = çí,A … çí,hi  et çí,j = çí,j(0)… çí,j(2N	 − 1)

ì, sachant que 
çí,j(0)… çí,j(N	 − 1) = yí,Çj

ì 	et çí,j(N)… çí,j(2N	 − 1) = yí,Çj/A
ì . 
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î ω = çí,j m çí,j
∗ m + n èó,ó/òe

qòs

Çh@ò@A

óBC

Çh@A

òBC

hi@A

jBC

êë@A

íBC

+ çí,j
∗ m çí,j m + n

Çh@ò@A

óBC

èó,ó/ò
∗ e@qòs

Çh@A

òBC

hi@A

jBC

êë@A

ôBC

 

 

(C.2) 

 

î ω = 2ℜ çí,j
∗ m çí,j m + n èó,ó/òe

@qòs

Çh@ò@A

óBC

Çh@A

òBC

hi@A

jBC

êë@A

íBC

 

Donc la minimisation de î ω  c’est la minimisation de î ω  donnée a  (4.27): 

(C.3) 

 

î ω = ℜ çí,j
∗ m çí,j m + n èó,ó/òe

@qòs

Çh@ò@A

óBC

Çh@A

òBC

hi@A

jBC

êë@A

íBC

 (C.4) 

 

Puisqu’il : 

èó,ò =
0				if	 N ≤ m < 2N 	∩ 0 ≤ n < N
0				if	 0 ≤ m < N 	∩ N ≤ n < 2N
èó,ò																																									ailleurs

 

 

î ω = ℜ çí,j
∗ m çí,j m + n èó,ó/òe

@qòs

Çh@ò@A

óBC

hi@A

jBC

êë@A

íBC

h@A

òBC

 (C.5) 

	

Où : 

ç£,,
∗ § ç£,, § + • è¶,¶/ß

Ç-@ß@A

¶BC

= ç£,,
Ä • + 1: 2# N&OP(è, •)ç£,,

∗ (1: 2# − •) (C.6) 
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Résumé 
 
 

 

Résumé   
 
 

Le domaine de communications numérique sans fils très haut débit dans un contexte de forte 
mobilité est toujours un domaine de recherche très actif visant à développer des solutions de 
connectivité sans coupure et offrant une très bonne qualité de service pour les utilisateurs. Aujourd’hui, 
tous les standards de télécommunications actuels reposent sur deux technologies clefs : l’OFDM et le 
MIMO. Par exemple elles sont implémentées dans les standards des normes 3G, 4G, et sont envisagées 
pour la 5G avec de profondes améliorations.  

Un système MIMO utilisant les codes en blocs spatio-temporels (STBC) permet d’augmenter la 
capacité du canal donc le débit de transmission et ainsi améliorer les performances du système de 
transmission. Alors que l’OFDM possède l’avantage de transformer un canal sélectif en fréquence en 
plusieurs sous-canaux à bandes étroites non-sélectifs en fréquence, permettant ainsi de contourner l’un 
des problèmes majeur du système MIMO. La combinaison du MIMO et de l’OFDM permet donc 
d’exploiter les avantages des deux méthodes : la robustesse de la liaison sur des canaux sélectifs en 
fréquence pour l’OFDM et la robustesse sur des canaux non corrélés en espace pour les MIMO avec 
codage. 
L’objectif de cette thèse de doctorat consiste aux développements de nouveaux algorithmes à faible 
complexité pour l’estimation conjointe du CFO et des canaux utilisant des approches aveugle, non-
aveugle et semi-aveugle basées seulement sur l’exploitation des propriétés intrinsèques des systèmes 
SISO-OFDM et MIMO-OFDM à savoir : les symboles pilotes avec une nouvelle conception et les sous-
porteuses virtuels. 
 
MOTS CLES : Estimation, aveugle, symboles pilotes, semi-aveugle, CFO, OFDM, MIMO, sous 
porteuses nulles, sous-porteuses virtuelles, complexité. 
 
 

 الملخص
 
 

زال مجالا نشطا السریعة لا ی تالتنقلا لةفي حاالعالي الإرسال مجال الاتصالات الرقمیة اللاسلكیة ذات معدل ن إ 
 ا لیحاللمستخدمین.  اتدیم نوعیة جیدة من الخدموتق اتالتي تھدف إلى تطویر حلول الاتصال دون انقطاع العلمیة لبحوثل للغایة
 الجیل ةفي أنظمعلى سبیل المثال تستعمل  وھي .MIMOو  OFDMالاتصالات إلى تقنیتین رئیسیتین:  عامة أنظمةتستند 
 5G.ھا لملائمة أنظمة الجیل الخامس  تطویركما یتم ، 4G والرابع ،3Gالثالث 

نظام. التحسین أداء  ذامعدل الإرسال وكعلى ثر ؤة مما یزیادة قدرة القنال STBCـالباستخدام شفرات  MIMOـالیسمح نظام 
لتالي ، وباالتردد انتقائیة لھ میزة تحویل قناة انتقائیة التردد إلى عدة قنوات فرعیة ضیقة النطاق غیر OFDMـالفي حین أن 

ل من یجع OFDMـالو  MIMOـالذا فإن الجمع بین . ولھMIMOـالالتحایل على واحدة من المشاكل الرئیسیة لنظام 
الغیر والمتانة على القنوات  OFDMـال : متانة الوصلة على القنوات الانتقائیة للتردداتمعا تینالممكن استغلال مزایا التقنی

 المشفرة. MIMOـال نظمةمرتبطة بالفضاء لأ
 CFOـللرك ـــمشتالر ــتقدیة الــدة  بغیـد جدیـالتعقیة ـات منخفضــویر خوارزمیــوراه ھو تطــذه الدكتــن ھــدف مــالھ
 )Training ou No-Blind( عمیــاء رــغیال، )Blind( عمیاءــال التقنیاتم اخدــستباوھذا  الـــالارس  واتــقنو
 SISO-OFDM ـلـل ةـــجوھریائص الــــــغلال الخصـــعلى استط ـــند فقـــــتستو  )Semi-Blind( عمیــاءھ ــشبالو
جدید والحاملات ذات تصمیم   (les symboles pilotes) ھي: الرموز الدلیلیةالتي  ، و MIMO-OFDMالـ و

 .(les VSCs)الفرعیة الافتراضیة


