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Résumé

De trés nombreux dispositifs de communication sans fil fonctionnant dans
des bandes de fréquences différentes sont déployés dans le monde du ferroviaire
afin de répondre a la multitude des usages et des besoins, des applications
de controle-commande mettant en jeu la sécurité aux applications non vitales
(Information voyageur, vidéo surveillance, télévision embarquée, etc..). Ces ap-
plications sont associées a des exigences de Qualité de service qui nécessitent
des techniques d 7estimation et de synchronisation performantes.

Ces systémes de communications s’appuient sur des standards qui reposent
aujourd’hui sur deux technologies clefs : 'OFDM (Orthogonal Frequency-division
Multiplexing) et le MIMO (Multiple-Input Multiple-Output). La combinaison
MIMO-OFDM permet d’allier les avantages des deux méthodes. Cependant,
I'orthogonalité entre les sous-porteuses du systeme MIMO-OFDM est mise a
mal par les interférences entre porteuses provoquées par 'effet Doppler et 'off-
set de fréquence et le bruit de phase variant entre les oscillateurs a 1’émission et
a la réception. Ainsi, les techniques classiquement utilisées pour ’estimation de
canal ou I’égalisation dans un environnement statique, fonctionnent de maniére
trés dégradée en présence d’interférences entre sous-porteuses.

L’objet de cette thése vise a développer de nouvelles méthodes et des algo-
rithmes d’estimation et de synchronisation du canal trés sélectif en temps et en
fréquence afin de permettre I’évolution des systémes de communication vers des
standards mieux adaptés aux liaisons mobiles & grande vitesse. Il convient de
distinguer le cas ou le canal de propagation ne varie pas pendant la durée d’'un
symbole OFDM et celui ot il varie. Dans ce travail de thése, nous nous sommes
focalisés sur le deuxiéme cas.

Nous avons d’abord développé un algorithme basé sur le filtre de Kalman
étendu et la décomposition QR pour les transmissions MIMO-OFDM. Nous fai-
sons d’abord une approximation du modéle d’expansion de base (BEM) pour
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les variations temporelles des gains complexes. Notre algorithme modélise 1’évo-
lution des coefficients de BEM a l'intérieur d’un symbole OFDM par un modéle
auto régressif (AR). Puis, nous présentons un offset de fréquence normalisé ap-
pelé CFO normalisé dans la transmission du systéeme OFDM qui introduit les
interférences entre porteuse (IEP). Cet offset de fréquence est également mo-
délisé par un modéle AR. La faculté du filtre de Kalman étendu nous permet
d’estimer de maniére conjointe ce CFO et les coefficients BEM. L’algorithme
utilise un détecteur QR pour estimer les symboles de données. Cet algorithme
a montré de bonnes performances pour des récepteurs a vitesses trés élevées.

Notre deuxiéme contribution consiste en un algorithme qui s’appuie sur le
premier algorithme pour résoudre I'IEP dii au bruit de phase existant dans ’os-
cillateur du récepteur, ainsi que I'IEP di a l'effet Doppler, mais en se limitant
au cadre SISO. Ici, nous considérons que le bruit de phase présente une grande
variance a 'intérieur d’un symbole OFDM et également entre les deux symboles
OFDM suivants. Le bruit de phase est modélisé par un processus Brownien. En-
suite, le filtre de Kalman étendu estime le vecteur des coefficients de BEM et
le vecteur du bruit de phase dans les symboles OFDM. Cet algorithme est trés
performant et présente un BER remarquable dans les cas ot la connaissance du
canal et du bruit de phase est mauvaise voire inexistante.

Mots clés : OFDM, MIMO, offset de fréquence, bruit de phase, estimation,
canal, synchronisation, Doppler

© 2012 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Jin Fang, Lille 1, 2012

Abstract

Numerous wireless communication devices operating in different frequency
bands are deployed in the railway domain to answer the multitude of uses and
needs, from control and command applications involving safety to non-critical
applications (passenger information, video surveillance, on board TV, etc.).
These applications are associated with quality of service (QOS) requirements
that need estimation techniques and synchronization performance.

These communications systems are based on standards that rely on two
key technologies : OFDM (Orthogonal Frequency-Division Multiplexing) and
MIMO (Multiple-Input Multiple-Output). The combination of MIMO and OFDM
permits to benefit from the advantages of both methods. However, the orthogo-
nality between subcarriers of OFDM-MIMO system is destroyed by inter-carrier
interference caused by the Doppler effect and frequency offset and phase noise
varying between oscillators at transmission and at reception. Thus, the per-
formances of the techniques conventionally used for channel estimation and
equalization in a static environment are considerably destroyed in the presence
of interference between subcarriers.

The purpose of this thesis is to develop new methods and algorithms for
estimation and synchronization in very selective channel in time and frequency
to allow the evolution of communication systems towards standards that will
match better with high speed vehicular communications. It is important to
distinguish the case where the propagation channel does not vary during the
OFDM symbol duration and when it varies. In this thesis, we focused on the
latter.

We first developed an algorithm based on the Extended Kalman Filter and
the QR decomposition for MIMO-OFDM transmissions. We first approximate
the Expansion Model as a basis for temporal variations in complex gains. Our
algorithm models the evolution of BEM coefficients within an OFDM symbol

7
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by an auto regressive model (AR). Then, we present a normalized frequency
offset called normalized CFO in OFDM transmission system that introduces
interference between carriers (IEP). This frequency offset is modeled by an AR
model. Properties of Extended Kalman filter allow us to estimate simultaneously
the two unknown variables, a vector of coefficients, the other BEM normalized
frequency offset. The QR algorithm uses a detector to estimate the data symbols.
This algorithm presented good performance for receivers at very high speeds.

Our second contribution consists of an algorithm that uses the first algorithm
to solve the IEP due to phase noise existing in the oscillator of the receiver, and
the IEP due to the Doppler effect, but limited to SISO case. Here, we consider
that the phase noise has a large variance within one OFDM symbol and also
between the two following OFDM symbols. The phase noise is modeled by a
Brownian process. Then, the Extended Kalman filter estimates the vector of
coefficients of BEM and the vector of phase noise in OFDM symbols. This algo-
rithm is very effective and has a remarkable BER performance when knowledge
of the channel and phase noise is poor or nonexistent.

Keywords : OFDM, MIMO, frequency offset, phase noise, estimation, chan-
nel, synchronization, Doppler
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Introduction

Afin d’augmenter la qualité, la fiabilité, la streté et la sécurité des systémes
de transport ferroviaires tout en augmentant leur accessibilité et la producti-
vité, I'exploitation ferroviaire s’appuie sur des flux d’informations de plus en
plus nombreux entre les différents acteurs ferroviaires, des bases de données
centralisées, mais aussi des équipements déployés a bord des trains et le long
des voies. Aujourd’hui, de trés nombreux dispositifs de communication sans fil
fonctionnant dans des bandes de fréquences différentes sont donc déployés dans
le monde du ferroviaire afin de répondre & la multitude des usages et des besoins.
On distingue généralement les applications vitales et non vitales. Les premiéres
demandent de faibles débits mais sont exigeantes en termes de robustesse et
de fiabilité. A contrario, les deuxiémes nécessitent des débits de plus en plus
élevés (Information voyageur, vidéo surveillance, télévision,etc..) associés a des
exigences de Qualité de service notamment pour la vidéo.

Pour les trains a grande vitesse trains européens, les transmissions sans fil
entre les trains et l'infrastructure pour le controle commande reposent sur le
GSM-R (bandes spécifiques proches de celles du GSM) et sur des balises de
type transpondeurs Eurobalise dans la gamme des 400 MHz [Cas09]. Les trans-
missions non vitales reposent le plus souvent sur des architectures de commu-
nications associant un lien terrestre (WiFi, WiMax, etc...) et un lien satellite.
Une syntheése intéressante des principaux systémes et projets déployés dans le
monde est donnée dans [Cas09|[Maull|. Dans le cas des systemmes de mé-
tros sans conducteur, les transmissions vitales et non vitales s’appuient sur des
systémes a base de modems WiFi (IEEE802.11 a, b, g, n, p) modifiés pour
répondre aux exigences des opérateurs. Il convient de noter ici que pour des
nouvelles lignes de métros en Asie notamment, la vitesse des trains peut-étre
supérieure a 200 km /h.

Les systémes de communications dans le monde ferroviaire ou métro s’ap-

23
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puient donc sur des standards existants légérement modifiés par les industriels
du domaine afin de répondre aux exigences des applications (robustesse, fiabi-
lité, faible latence, temps de handover, etc.). Aujourd’hui, tous les standards
de communications en cours de développement depuis quelques années reposent
sur deux technologies clefs : FOFDM (Orthogonal Frequency-division Multi-
plexing) et le MIMO (Multiple-Input Multiple-Output). Ces techniques sont
aujourd’hui implémentées dans les standards IEEE 802.11n, IEEE 802.16e ou
Wimax et bien str le LTE et LTE-Advanced en cours de standardisation par le
3GPP.

Les laboratoires IEMN-TELICE, IEMN-DOAE et IFSTTAR-LEOST s’inté-
ressent donc depuis plusieurs années a la problématique des liaisons sans fils avec
les trains dans un contexte de forte mobilité et coopérent étroitement sur cette
thématique dans le cadre du projet CISIT (International Campus on Safety and
Intermodality in Transportation ) en Région Nord Pas de Calais.

Le concept de ’'OFDM a été publié dans les années 60 mais il fallu attendre
les années 80 et les progres du traitement numérique des signaux pour qu’il
soit mis en oeuvre en pratique. Le principe de ’OFDM consiste & répartir, sur
un grand nombre de sous-porteuses, le signal numérique que l'on veut trans-
mettre. Cela revient a combiner le signal a transmettre sur un grand nombre de
systémes de transmission (des émetteurs, par exemple) indépendants et a des
fréquences différentes. Afin que les fréquences des sous-porteuses soient les plus
proches possibles et ainsi transmettre le maximum d’information sur une por-
tion de fréquences donnée, les sous porteuses doivent étre orthogonales entre
elles. Les spectres des différentes sous-porteuses se chevauchent mais grace a
I'orthogonalité, les sous-porteuses n’interférent pas entre elles. Cette technique
est classiquement utilisée dans les systémes ou le canal de propagation est for-
tement sélectif en fréquence. En effet, les informations peuvent étre réparties
sur ’ensemble du spectres.

La technologie MIMO (Multiple-Input Multiple-Output) est une technique
qui a été mise en oeuvre pour la premiére fois par les BellLabs dans les années
98-99. Elle est utilisée dans les réseaux sans fil dans le but d’augmenter les
débits ou la robustesse sans augmenter la puissance a I’émission. Les techniques
MIMO exploitent le principe de diversité a 1’émission et a la réception. Elles
permettant des transferts de données sur de plus longues portées et avec des
débit plus importants que la technique SISO (Single-Input Single-Output). Le
principe des technique MIMO consiste & transmettre le flux d’information dans
des canaux SISO indépendants. Elle est aujourd’hui principalement utilisée dans
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les normes Wifi (IEEE 802.11n), Wimax (IEEE 802.16¢), HSPA+ et LTE.

La combinaison MIMO-OFDM permet d’allier les avantages des deux mé-
thodes. Cependant, 'orthogonalité entre les sous-porteuses du systéme MIMO-
OFDM est mise & mal par les interférences entre porteuses. Ces interférences
entre porteuses ont plusieurs causes, notamment 'effet Doppler et l'offset de
fréquence et du bruit de phase variant entre les oscillateurs a 1’émission et a
la réception. L’effet Doppler résulte de la vitesse des mobiles et varie avec la
vitesse. Ainsi, les techniques classiquement utilisées pour 'estimation de ca-
nal ou 'égalisation dans un environnement statique, fonctionnent de maniére
trés dégradée en présence d’interférences entre sous-porteuses. Généralement, il
convient de distinguer le cas ou le canal de propagation ne varie pas pendant
la durée d’'un symbole OFDM et celui ou il varie. Dans le cadre de CISIT, B.
Ourzazi [Ourll] a soutenu en 2011 une thése traitant du premier cas. Dans ce
travail de thése, nous nous sommes donc focalisés sur le deuxiéme cas.

L’objet de cette thése vise a développer de nouvelles méthodes et des algo-
rithmes d’estimation et de synchronisation du canal trés sélectif en temps et en
fréquence afin de permettre I’évolution des systémes de communication vers des
standards mieux adaptés aux liaisons mobiles a grande vitesse. De nombreux
travaux traitent le cas ou le canal de propagation ne varie pas pendant la du-
rée d’'un symbole OFDM. Le cas ou le canal de propagation varie pendant la
durée d’un symbole OFDM est beaucoup moins abordé dans la littérature. De
premiers travaux ont été publiés par [TLCBO06||TLO07|[TL08|[TCLB07|. Notre
objectif a été de poursuivre et d’améliorer ces recherches. Nos contributions
sont doubles. Dans un contexte de trés grande mobilité, nous avons proposé
un algorithme efficace pour ’estimation conjointe du canal et de l'offset de fré-
quence et un algorithme pour l'estimation conjointe du canal et du bruit de
phase.

Le mémoire est organisé en cinq chapitres.

Dans le premier chapitre de ce mémoire, nous rappelons les caractéristiques
principales des canaux radio mobiles. Le deuxiéme chapitre est consacré a une
description rapide des systémes OFDM et d'une chaine classique de transmission
OFDM. Nous introduisons le probléme de la synchronisation dans le troisiéme
chapitre. Les quatriéme et cinquiéme chapitre constituent les contributions prin-
cipales de cette theése.

Nous avons d’abord abordé le probleme de 'estimation conjointe du canal
et de l'offset de fréquence. Les résultats ont été publiés dans la revue IEEE
Transaction on Vehicular Technology [SRHT11] :
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Simon, E.; Ros, L.; Hijazi, H.; Fang, J.; Gaillot, D. et Berbineau, M. "Joint
Carrier Frequency Offset and Fast Time-Varying Channel Estimation for MIMO-
OFDM Systems", IEEE Transactions on Vehicular Technology, 2011, 60, 955
-965.

Les travaux sur l'estimation conjointe du canal et du bruit de phase ont été
soumis dans la revue International Journal of Electronics and Communications
[FSBL12] :

Fang, J.; Simon, E.; Berbineau, M. et Liénard, M. "Joint channel and phase
noise estimation in OFDM systems at very high speeds", International Journal
of Electronics and Communications, 2012, article soumis.

Enfin nous concluons ce travail et proposons des perspectives.
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Chapitre 1

Canal Radio-Mobile

1.1 Caractéristiques du canal radio-mobile

FIGURE 1.1 — Scénario typique de propagation radio-mobile

La transmission de 'information sur la voie radio dans les systémes mobiles
s’effectue soit depuis une station de base vers un mobile (liaison descendante ou
"downlink"), soit depuis un mobile vers la station de base (liaison montante ou
"uplink"). Dans les deux cas, les conditions de propagation sont trés variables et
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dépendent de 'environnement. La figure 1.1 représente un exemple de scénario
typique de propagation radio-mobile en milieu rural, de la station de base vers
le mobile. Les mécanismes de propagation qui se produisent, en communication
sans fils, sont :

— la réflexion : elle se produit lorsqu’une onde électromagnétique rencontre
des surfaces lisses de trés grande dimension par rapport a sa longueur
d’onde.

— la diffraction : elle se produit lorsqu’un obstacle épais et de grande dimen-
sion par rapport a sa longueur d’onde obstrue l'onde électromagnétique
entre I’émetteur et le récepteur. Dans ce cas des ondes secondaires sont
générées et se propagent derriére 'obstacle (shadowing)

— la diffusion : elle se produit lorsque 'onde rencontre un obstacle dont
I’épaisseur est de l'ordre de sa longueur d’onde. Dans ce cas, I’énergie se
trouve dispersée dans toutes les directions.

Le signal transmis subit les pertes de propagation dues a la distance, les atté-
nuations induites par les obstacles qu’il trouve sur son parcours et les évanouis-
sements suscités par I'existence de trajets multiples. De ce fait, le signal recu est
une combinaison de plusieurs trajets dont les amplitudes, les déphasages, les dé-
calages Doppler et les retards différent. Le canal radio-mobile est donc un canal
fluctuant a trajet multiples. D’une maniére générale, le phénomeéne se traduit
par une variation de la puissance du signal mesurée a la réception, en fonction
du temps ou de la distance qui sépare I’émetteur du récepteur. Il est connu sous
le nom d’évanouissement ("fading"). D’aprés cette définition, il est possible de
classer les canaux radio-mobiles en deux catégories : «évanouissement a long
terme » et « évanouissement a court terme » [Rap99|.

L’évanouissement a long terme se manifeste lorsque la distance qui sépare
I'émetteur du récepteur est importante (de quelques dizaines a quelques mil-
liers de métres). Il est généralement causé par 1'obstruction des ondes par les
obstacles (immeubles, foréts, collines, etc.) ou par la forme du terrain. En pra-
tique, cet évanouissement est modélisé d’aprés des équations qui déterminent
«’affaiblissement de parcours » ("path-loss"). Statistiquement, de nombreuses
études le caractérisent comme une variable aléatoire suivant une loi log-normale
qui vient apporter une certaine incertitude a ’atténuation.

L’évanouissement a court terme se référe a 1’évolution importante spectacu-
laire de I'amplitude et de la phase du signal sur une courte période de temps.
Cette variation rapide est due aux trajets multiples générés par les divers réflec-
teurs et diffuseurs de la liaison. Le moindre mouvement du mobile engendrera
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de treés fortes fluctuations d’amplitude de I’enveloppe du signal regu. Statisti-
quement, ces fluctuations d’enveloppe & court terme peuvent étre caractérisées
par une loi de Rayleigh ou de Rice [Pro00|. La premiére correspond générale-
ment au milieu urbain, quand il n’y a pas une ligne de vue directe (NLOS : no
line-of-sight), tandis que la seconde correspond au milieu rural,quand il y a une
ligne de vue directe (LOS). Dans la suite, nous ne nous intéressons plus qu’au
premier cas, évanouissement a court terme, avec une loi de Rayleigh.

1.2 Modéle mathématique des signaux en bande
de base

Dans ce paragraphe nous considérons des signaux numériques issus d’un
modulateur, c¢’est-a-dire dont la densité spectrale de puissance est centrée autour
d’une fréquence porteuse fy. La translation du spectre autour de la porteuse
conduit au signal haute fréquence syp(t) effectivement transmis dans le milieu
physique. syp(t) s'écrit [Ros04] :

T

sur(t) = si(t)cos(2m fot) + sq(t)cos(2m fot + 5) (1.1)
avec sr(t) (voie en phase "I") et sg(t) (voie en quadrature "Q") les messages
numériques a transmettre en bande de base. s;(t) et sg(t) modulent en quadra-
ture la porteuse cos(2 fot) a I'émission. syp(t) peut aussi s’écrire a partir de
son enveloppe complexe s(t) = sy(t) + jsq(t) relative a f :

sur(t) = Re {s(t)e*™ o'} (1.2)

soit ryp(t) le signal requ "Haute Fréquence". Les composantes en quadrature
relatives & fy de ryp(t) s’obtiennent par démodulation et filtrage passe-bas.
La porteuse utilisée pour la démodulation est la méme que celle utilisée a la
modulation multipliée par un facteur 2, soit 2cos(27 fot). Les composantes en
quadratures s’écrivent alors :

ri(t) = BF {rup(t).2cos(2m fot)} (1.3)
ra(t) = BF {rup(t).2cos(2r fot + g)} (1.4)
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L’enveloppe complexe du signal recu peut alors s’écrire :
r(t) = BF {ryp(t).2e77?m0t} (1.5)

Le signal requ rgyp(t) s’exprime comme le filtrage du signal émis par la
réponse impulsionnelle du canal de propagation physique hypr(7) et d’un bruit
additif by p(t) :

Le bruit by r(t) est modélisé par un processus aléatoire gaussien de moyenne
nulle, il est stationnaire, indépendant du signal émis et de dsp (densité spectrale
de puissance ) bilatérale Ny/2 autour de fj.

L’équivalent de hyr(7) en bande de base h(7) est alors défini de fagon unique
de la maniére suivante :

soit H(f) la transformée de Fourier de la réponse impulsionnelle du canal
en bande de base h(7) :
H(f) =TF(h(r)) (1.7)

soit Hyp(f) la transformée de Fourier de la réponse impulsionnelle du canal
en bande portée hyp(7) :

on définit Hj;,(f) par :
i) ={ el 120 (L9

La réponse en fréquence du filtre en bande de base H(f) se déduit de celle
du filtre en bande portée Hyp(f) par une translation de — fy, en ne considérant
que la partie des fréquences positives du filtre, soit :

H(f) = Hpp(f + fo) (1.10)

Le signal requ en bande de base r(t) s’exprime alors par le filtrage du signal
émis en bande de base s(t) par la réponse impulsionnelle du canal en bande de
base h(t) :

r(t) = (h*s)(t) + b(t) (1.11)
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Modulateur Démodulateur cohérent

Chaine de transmission réelle

b(t)=b,(t)+ jbyl1]

S(t)=sl(t)+jsg(t) — h 4’%’)_’ r(t)=r,(t)+er(t)

Modéle équivalent en bande de base de la chaine

FIGURE 1.2 — Chaine de transmission réelle et son modéle équivalent en bande
de base

ot b(t) = BF {byr(t).2e77*"o'} est I'enveloppe complexe relative a fo du
bruit réel physique. La dsp bilatérale de b(t) est égale & 2N; et les deux compo-
santes en quadrature b;(t) et bo(t) sont indépendantes, gaussiennes, centrées,
avec chacune pour dsp bilatérale NV.

La figure 1.2 donne un schéma fonctionnel de la chaine de transmission réelle
et le modéle équivalent en bande de base. La chaine de communication numé-
rique qui comporte un modulateur, un canal et un démodulateur peut donc étre
modélisée comme une source de signaux en bande de base complexes, filtrée par
la réponse impulsionnelle complexe du canal. Dans ce modéle équivalent en
bande de base, la porteuse n’intervient plus. Le filtrage équivalent en bande de
base permet donc de décrire directement la transformation subie par le spectre
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du signal en restant en bande de base.

1.3 Réponse impulsionnelle du canal en bande de
base

En raison des dispersions et des réflexions sur les obstacles du milieu de
propagation, le signal requ en bande portée est composé de la somme de plusieurs
versions atténuées et retardées du signal transmis. Le signal re¢u en bande portée

s’écrit donc :
L—1

T’HF(t) :ZpZSHF(t_Tl>+bHF<t) (112)

ou :
— L est le nombre de trajets principaux ou "taps" en anglais.
— 7,1 =0...L —1 sont les retards de propagation associés aux différents
trajets.
— pi, 1 =0...L—1sont les atténuations de propagation. Ce sont des nombres
réels positifs.

En substituant (1.2) dans (1.12), on obtient :

-1
rgr(t) = Re { (Z ple_ﬂ’rﬁ)”s(t — 77)) .eﬂ”fot} +byp(t) (1.13)
1=0

Le canal équivalent en bande de base s’écrit donc, en accord avec ’équation
(1.11) :

h(t) = i: o S(r — 1) (1.14)

ot le coefficient oy = p;e?% est dénommeé amplitude complexe du trajet [, avec
un module p; égal a I'atténuation physique du trajet et une phase 6; traduisant
le déphasage de la porteuse dii au retard de propagation de ce trajet :

Ql = —27Tf07'l (115)
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Le canal de propagation est alors représenté par un filtre & coefficients com-
plexes et un bruit additif, le filtre étant décrit par les variables {p;, 6;, 7}, pour
[=0...L—1.

Notons que d’aprés la relation linéaire (1.15) qui lie la phase au retard et
compte tenu de la fréquence porteuse élevée, une tres faible imprécision dans

I’estimation du retard entraine un trés grand décalage de phase. Nous revien-
drons plus en détail sur ce point dans la suite de ce mémoire.

1.4 Modéles de variation des paramétres

Le modéle du canal en bande de base décrit au paragraphe précédent est
valable lorsque le mobile est fixe. Lorsque le mobile se déplace, le modéle du ca-
nal devient un filtre évolutif h(7,t) au cours du temps, c’est-a-dire que les para-
meétres du canal varient en fonction du temps : {p;(t), 6;(t), 7(¢)}, 1 =0... L—1.

1.4.1 Modéle déterministe
trajet n° /

Récepteur mobile

\>' = > v,
) 0y

FIGURE 1.3 — Mobile en mouvement

Le modéle de canal déterministe consiste a décrire le déplacement du mobile
par un mouvement uniforme avec une vitesse v,, entre I’émetteur et le récepteur,
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et & introduire un angle d’arrivée ¢; par rapport a la direction du déplacement
pour chaque trajet (voir figure 1.3). Ce modéle ne décrit pas exactement la réa-
lité d’une transmission radio-mobile (le modeéle aléatoire, détaillé dans la section
suivante, est beaucoup plus proche des phénoménes observés), mais il sera suffi-
sant pour analyser les performances en poursuite des algorithmes d’estimation.
Le modéle déterministe présente en plus ’avantage de donner un ordre de gran-
deur des variations des paramétres, comme nous le verrons par la suite.

En raison du déplacement uniforme, le retard de propagation relatif au trajet
[ varie linéairement en fonction du temps :

Um COS ((z)l) t

7(t) = 7(0) + .

(1.16)
avec ¢ la célérité de 'onde radio-électrique. La variation linéaire du retard en-
traine une variation linéaire de la phase d’apreés (1.15) :

Hl(t) = 91(0) — QWdeOS(¢l)t (1.17)
avec fq = *= fo la fréquence Doppler.

Utiliser le modéle de déplacement uniforme du mobile comme modéle d’évo-
lution permet de décrire les variations des parameétres de retard et de phase
mais ne tient pas compte des variations de 'atténuation d’espace du trajet en
champ lointain. Ces variations sont considérées comme négligeables sur un court
intervalle de temps, soit p;(t) = p.

Etudions maintenant les ordres de grandeur des variations du retard et de

la phase :

— Retard : pour une émission de plusieurs centaines de symboles, le déca-
lage apporté par le canal est négligeable devant la durée symbole T" en
raison d’une vitesse de déplacement du mobile trés faible par rapport a la
célérité de 'onde radio-électrique. En effet, mcs(‘m)t << T.

— Phase : rappelons que les systémes développés en télécommunications
fonctionnent & des fréquences porteuses de plus en plus élevées. De nom-

breux systémes de distribution radio large bande de porteuses de 2.3 a
3.5 GHz, se sont développés ces derniéres années. De méme, des systémes

34

© 2012 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Jin Fang, Lille 1, 2012

radio de type LMDS (Local Multipoint Distribution Systems) fonction-
nant & des fréquences porteuses supérieures & 10 GHz ont vu le jour. D’une
maniére générale, la multiplicité des services proposés et la rareté des res-
sources spectrales font que nous nous orientons vers des systémes fonction-
nant a des fréquences de plus en plus élevées (> 10 GHz). Compte tenu de
cette fréquence porteuse élevée, les décalages apportés sur la phase sont
non négligeables. A titre d’exemple avec les ordres de grandeur du WI-
MAX Mobile (fy = 3.5 GHz), pour une vitesse de mobile v,,, = 268 km/h,
la fréquence Doppler est égale a f; = 869 Hz, ce qui entraine une variation
de la phase de 36° sur un slot de communication d'une durée de 115 us.

Il est donc possible de conclure que pour une émission de plusieurs centaines
de symboles sur laquelle est réalisée 1’estimation de canal, les retards des trajets
pourront toujours étre considérés comme fixes (vis a vis de la résolution tempo-
relle), en raison d’une vitesse de déplacement du mobile trés faible par rapport a
la célérité de 'onde radio-électrique. En revanche, compte tenu de la fréquence
porteuse élevée, un déplacement infime pourra entrainer des variations non né-
gligeables de phase, et par conséquent des variations non négligeables du gain
complexe.

Suite aux remarques précédentes, lorsque la vitesse des véhicules est élevée,
les retards des trajets sont considérés comme fixes, mais ce n’est pas le cas des
gains complexes. Pour I'estimation du canal par slot de communication, il faudra
donc réaliser une premiére estimation des retards au début de la communication,
mais il ne sera pas forcément nécessaire de prévoir une mise a jour de cette
estimation. En revanche, un suivi des gains complexes du canal devra étre mis
en place. Le modéle dynamique de la Réponse Impulsionnelle (RI) du canal au
cours du temps en bande de base devient ainsi :

L-1

h(t,7) =) au(t)d(r —7) (1.18)

=0

1.4.2 Modéle aléatoire

La modélisation la plus classique du canal est de considérer que sa réponse
impulsionnelle est stationnaire au sens large (WSS : Wide Sens Stationary) et
que les diffuseurs sont non corrélés (US : Uncorellated Scatterers). Ce modéle
WSSUS a été introduit par P.A. Bello en 1963 dans l'article [Bel63]. Il carac-

térise bien les variations a court terme pour des déplacements de l'ordre de

35

© 2012 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Jin Fang, Lille 1, 2012

quelques dizaines de longueurs d’onde.

Ce modele s’appuie sur les quatre fonctions d’auto-corrélation & deux pa-
ramétres de Bello. Ces fonctions sont liées deux a deux par des transformées
de Fourier. Parmi ces fonctions, nous présentons la fonction d’auto-corrélation
temps-fréquence, fonction & partir de laquelle sont définies les notions de temps
de cohérence (At). et de bande de cohérence (Af).. Cette fonction est défi-
nie a partir de la TF (Transformée de Fourier) sur les retards de la réponse
impulsionnelle du canal H(f,t) = TF(h(t,7)) :

Rup(Af,At) = E{H(f,t)H"(f — Af,t — At)} (1.19)

— Le temps de cohérence (At). est égal a la séparation temporelle minimale
pour laquelle les échantillons du signal recu en réponse a 1’émission d’une
fréquence pure sont décorrélés.

Si la durée du symbole transmis 7" est plus grande que le temps cohérence
(At)., le canal est dit sélectif en temps. A 'inverse, si T est moins grande
que (At),, le canal est dit non-sélectif en temps.

— La largeur de la bande cohérence (Af). d’un canal radio-mobile est égale
a la séparation minimale pour laquelle les réponses du canal a I’émission
de deux fréquences pures sont décorrélées.
Le canal est dit sélectif en fréquence si la largeur de bande W du signal
est plus large que la largeur de la bande cohérence (Af).. Inversement, si
W est plus petite que (Af)., le canal est dit non-sélectif en fréquence ou
"plat".

Nous décrivons maintenant de maniére plus précise la modélisation aléatoire

appliquée au canal multi-trajets considéré.

1.4.2.1 Loi de distribution des amplitudes complexes

Afin d’obtenir la loi des coefficients a;(t) associée au trajet [, il est nécessaire
d’introduire la notion de cluster (groupe de micro-trajets) associé a un retard
Tl-

En effet, la zone de réception du terminal mobile comprend souvent des diffu-
seurs proches transformant un trajet donné en un groupe de micro-trajets ayant
des différences de marche treés faibles et donc quasiment le méme retard 7; mais
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avec des différences de phases quelconques. Ainsi, le coefficient de chaque tra-
jet [ correspond a la superposition de tous les coefficients des micro-trajets du
cluster 1.

a(t) = pl(t)-ej‘f”(t)
= S I, (1.20)

ol pin et ¢y, sont respectivement le module et la phase du n éme micro-trajet
du cluster 1 (ay(t)).
Lorsqu'un trajet [ correspond a une multitude de micro-trajets incohérents,
la densité de probabilité du coefficient correspondant oy(t) = py(t) - e/?®) est
gaussienne complexe en application du théoréme de la limite centrale. On en
déduit [Pro00] que :
e les parties réelles et imaginaires de «,(t) sont des variables gaussiennes
non corrélées de variance O’il,
e le module (enveloppe) p;(t) des coefficients suit alors une loi de Rayleigh
donnée par :

2
A 2f’lg“l pour p; > 0
_ ) = L2
p(/)l) = o3 _ p ’
0 sinon

ol 202” est le gain en puissance associé au trajet [.

e la phase ¢;(t) des coefficients est uniformément distribuée entre 0 et 2.

1.4.2.2 Spectre Doppler associé a chaque trajet

Le caractére dynamique de chaque trajet est mesuré par sa fonction d’auto-
corrélation temporelle :

Ro,(At) = E {ay(t)al(t — Ab)} . (1.21)

Un spectre Doppler est associé a chaque trajet, et est lié¢ a la fonction d’auto-
corrélation via la transformée de Fourier :

Sei(f) = TFa¢ {Ro, (AL)} .

Calculons a présent la fonction d’autocorrélation pour un trajet [. La phase
o1, dépend de 'angle d’arrivée 0;,, de 'onde plane associé au micro-trajet n en
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raison de l'effet Doppler. En utilisant le modeéle d’évolution déterministe, il est
possible de montrer que :

¢17n(t — At) = gbl,n(t) — 27de COS(le)At. (122)

D’aprés (1.20), (1.21) et (1.22), 'expression générale de la fonction d’autocor-
rélation du trajet [ s’écrit :

041 At Zpl (Gb1,n( Zp —J[¢l m (£)+27 fq cos(0;,m ) At]

L’indépendance statistique entre les modules p; ,,, les phases ¢, (t) et les angles
t1.» permet d’écrire :

Oél At ZZE pl nplm I:ej(ﬁbl,'rL(t)*(z)l,m(t))] . E [eijﬂ'deOS(alym)At} X

le deuxiéme terme E[-] est nul pour m # n. De plus, pour un nombre impor-
tant de micro-trajets (N — o0), la puissance incidente provenant d’un secteur
angulaire [0, § + df] tend vers une distribution continue [Ros01], d’ou :

2

N
Ral<At) — % ZE [e—jQNfdcos(Olyn)At}

+m
_ 0_2 / p(e)e—jZWfdcos(Q)Atd‘g'

Q
™

Dans un environnement isotrope?!, les micro-trajets proviennent de toutes
les directions avec une équi-probabilité : 'angle # a une distribution uniforme
sur [0, 27], avec p(f) = 5-. Il s’en suit [Cla68, Ros01] que :

Rey(At) = 02 - Jo(2m f4AAL) (1.23)

ot Jy(+) est la fonction de Bessel de premiére espece d’ordre 0.
Le spectre Doppler exprimé en bande de base est donné par :

—7—  pour |f| < fa,
Sai (f) :{ mhay/1-(p) (1.24)
0 pour |f| > fa.
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7fd 0 fd

FIGURE 1.4 — Spectre Doppler en U associé a un trajet "1", (image tirée de
[HijO8al)

Ce spectre Doppler est appelé spectre de Jakes ou spectre un U en raison de
sa forme donnée par la Fig.1.4. Le canal introduit donc une modulation parasite
en amplitude et en fréquence (phase). La transmission d’une fréquence f; a
travers un canal soumis au fading de Rayleigh (mono-trajet ou multi-trajets)
dans un environnement isotrope correspond en réception a un élargissement en
fréquence de +/ — f; sous forme d’une densité spectrale de puissance (dsp)
donnée par I'Eq. (1.24).

1. un milieu est dit isotrope si ses caractéristiques physiques sont invariantes en fonction
de la direction
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Chapitre 2

Modulation OFDM

2.1 Transmissions mono-porteuses aux transmis-
sions multi-porteuses

Nous abordons maintenant le probléme de la transmission en bande de base
d’un message numérique constitué par une suite de symboles z,, émis a raison
de 1/T symboles par seconde. Dans le cas d'une transmission mono-porteuse,
le signal en sortie de ’émetteur a pour expression :

“+o00

s(t) = alg] - hrx(t — qT) (2.1)

g=—00

o T est la durée du symbole et hrx(7) est la forme d’onde a I’émission (en
général un filtre demi-Nyquist, voir 'annexe A). Le signal émis est alors trans-
mis dans un canal de propagation. Notons W la bande disponible en fréquence
pour la transmission.

Lorsque 'étalement de la réponse impulsionnelle (RI) du canal At est de
I’ordre de grandeur de T, les symboles se chevauchent en sortie du canal, créant
ainsi ce qui est appelée l'Interférence Entre Symbole (IES). Ce phénoméne est
illustré sur la Fig.2.1 ou la transmission de deux symboles +1 et -1 est consi-
dérée. Deux scénarios sont montrés. Le premier scénario considére que le temps
symbole est trés supérieur & A7. Dans ce cas, les symboles ne se chevauchent
pratiquement pas en sortie du canal, et il n’y a pas d'TES. Le deuxiéme scénario
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au contraire considére un temps symbole inférieur & A7. On voit alors claire-
ment que les symboles se chevauchent, entrainant 'TES.

réponse impulsionnelle du canal

h(T)
ASI I'>Ar 0 At instants de décision
« T »
0
1 symbole
st T=ar = IES
0 t

FIGURE 2.1 — Interférence entre symboles (IES) - [schéma extrait du poly de
cours de L.ROS ENSERG]

En résumé, I'IES est due aux symboles qui ont été émis avant et apres le
symbole & décoder. Il peut conduire & une décision erronée (en présence ou
non de bruit) et d’'une dégradation des performances de probabilité d’erreur
en présence de bruit. Pour annuler I'TES; on peut choisir un temps symbole
T tel que T >> Ar. Dans ce cas, le canal n’a quasiment plus d’effet sur la
transmission, et les symboles ne se chevauchent plus. Mais cette solution est
rarement retenue car plus 1" est élevé, plus le débit est faible.

Afin de répondre aux besoins toujours plus grands en terme de débit, 'idée
consiste a transmettre un symbole long (donc un spectre étroit), mais en juxta-
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PN
0 TN

FIGURE 2.2 — Passage d’une transmission mono-voie a une transmission multi-
voies

posant un grand nombre de communications bande étroite (approche multi-voie,
ou multi sous-débit) pour remplir la bande W. C’est le principe de la modulation
OFDM, qui sera détaillé dans le paragraphe suivant.

La Fig. 2.2 illustre ce principe, ol au lieu de transmettre N symboles sur
un temps symbole court, N symboles sont transmis en paralléle sur un temps
symbole long. Dans le prochain paragraphe, nous verrons comment construire
cette communication.

2.2 Construction d’un signal OFDM

En supposant que le débit global a émettre est partagé en N sous-débits
égaux, et que la bande passante disponible est toujours égale a W Hz, 1’équi-
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Voie 0 : {xk[O},k=0,...,+00} s (t)
bro(1) —
(1) [0]
l
1 +00
Voien: (x[n].k=0,.., +x] Sln\(f)=zxk[n]¢|n\(t—kT) S(t)
(I/T) (b[n](t) £=0 +
I
|
Voie N-1: {x,[N—=1],k=0, ..., +oo} X Siv-lt)
i) bv-1)(2)

FIGURE 2.3 — Modélisation du signal émis en N sous-débits (multi-voies)

valent complexe en bande de base du signal émis (multiplex global) est modélisé
par la figure 2.3 :

() = 3 s(®) (2:2)

olt 8py (1) = D325 k] - dpy(t — kT) avec :

e N : nombre de sous débits a émettre

® ¢pn(7) ¢ la forme d’onde (sous-porteuse) associée a la voie (sous-débit)
numéro n.

e 1z;[n] : les symboles QPSK de la voie n, transmis aux instants k7', ou
k € N, et T est le temps symbole.

L’objectif est maintenant de déterminer la forme d’onde ¢, (7) du sous-débit
n.

Le principe de 'OFDM consiste a juxtaposer en fréquence un grand nombre
de communications bande étroite (les sous-débits, ou voies, n). Une des solutions
possible serait d’utiliser des formes d’ondes a spectre disjoint. Cependant, cette
solution n’est pas souhaitable car elle n’est pas la plus efficace en terme d’en-
combrement spectral. La question qui se pose maintenant est de savoir quelle est
la distance minimale entre deux sous-porteuses pour conserver I’'orthogonalité.

44

© 2012 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Jin Fang, Lille 1, 2012

AAAA A,\ AAA

VVVVVVV ViV,

e1~>

AN

N\—
v Fréquence

()%

Q
)

>
Q)

=1/T,

FIGURE 2.4 — Porteuse orthogonales d’un signal OFDM avec N = 8

Autrement dit, quelles sont les conditions pour que les deux porteuses e/27fit et
e7?71it soient orthogonales ?

S’il n’y a pas de limitation de durée, il suffit d’avoir f; # f;.

Regardons maintenant les conditions a remplir lorsque la durée est limitée
a l'intervalle [0, 7.

Posons p;(t) = Recto r)(t)e*™ et p;(t) = Rectjr)(t)e™ it (Recty, 1,)(t) est
une fonction rectangulaire égale & 1 pour ¢ compris entre t; et t3), les deux
porteuses a durée limitée, et calculons leur produit scalaire :

—+00

<Pl py(1) > = / pilt) - pi(t)

—00

T
— / 6j27rfit . eijijtdt
0

1 ~ s
= gy & (2.3)

ou (-)* désigne le conjugué complexe.
Il en résulte que les deux porteuses a durée limitée sont orthogonales si f; — f; =
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n

7 avec n € Z. Par conséquent, la distance minimale pour assurer I'orthogonalité
entre deux porteuses a durée limitée T est égale a 1/T. De plus, en ajoutant
un préfixe cyclique de durée T, au début de chaque symbole pour éviter les
interférences entre symboles. Le début de la forme d’onde correspond a une
copie de la fin de la forme d’onde :

G (1) = ¢y (7 + T), pour 7 € [T, 0]

La durée totale d'un symbole OFDM est alors définie par : T, = 7'+ T}. La
forme d’onde associée a la voie n s’écrit donc finalement :

O (1) = > " Rect_1, +71(7),

avec :

fn:%,pourn:O,...,N—l (2.4)

ce qui revient & obtenir le spectre en fréquence de la figure 2.4 (signal OFDM
émis avec N = 8).

En résumé, un signal OFDM observé entre kTj et kT + T s’écrit comme la
somme des N voies :

N—-1
n=0
N—-1
= 2 [n)e?? 1K)t e KTy, KTy + T (2.5)
n=0
Remarque : En échantillonnant au temps t = mT; + kTj avec Ts = % le signal
de I’équation (2.5), on obtient :
N-1
sk[m] = ka[n]eﬂ”%, m=0...N—1 (2.6)
n=0

avec si[m] = s(kTo+mTy). La derniére équation est une transformée de Fourier
discréte inverse sur les symboles zx[n| des N voies.

Cette propriété est un atout important pour la réalisation pratique de la
technique OFDM. Les N échantillons utiles de la forme d’onde de base sont
ensuite complétés par les N, échantillons (indexés de —N, & —1) du préfixe
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cyclique, avec Ny = T, /T.

La technique OFDM utilise un multiplexage des sous débits & 'aide de N
sous-porteuses complexes orthogonales, réparties dans la bande W, et espacées
de Af = W/N. L’obtention d’un symbole OFDM a partir de N symboles de
I'ensemble des voies est généralement présentée (et réalisée) au moyen d’une
TFDI de taille N, suivie de I’ajout d’un préfixe cyclique (PC), puis d’une mise
en forme analogique.

La mise en forme analogique est réalisée a I’aide d’un filtre d’émission, noté
hrx(T), en général un filtre demi-Nyquist d’excés de bande nul :

st) =) Z_ sulm)hrx (t — KTy — mT,) . (2.7)

k. m=—Ngy

La mise en forme analogique peut étre formulée a 'aide d’une convolution
avec le filtre d’émission, en introduisant un train impulsif d’échantillons s™P(t),
comme on le fait traditionnellement en communications numériques :

s(t) = s™P(t) * hyx (1) (2.8)
SOEDY 2 sp[m]d (t — kTy — mT,). (2.9)

Le grand avantage de cette formulation est la possibilité de représenter toute
la chaine (émission/canal/réception) par une cascade de filtres linéaires excités
par le train impulsif s™P(¢). Ainsi, concernant la transmission dans le canal (la
réception sera traitée dans la section suivante), la fonction de mise en forme
globale des échantillons recus est le résultat de la convolution continue entre le
filtre d’émission et le canal de transmission, ce qui donne la représentation de
la figure 2.5.

2.3 Réception du signal OFDM

Le récepteur OFDM consiste a réaliser les opérations inverses de 1’émission.
Dans un premier temps, un filtre de réception hgx (7) est appliqué. Puis le signal
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xk[o] .
] ; Zmz% §(1—kTy—mT)
xk[l] in
| lIFFT, v ) p(t)h () —{h(z, ) —
I Cyclique u X ’
|
x, [N—1] N, =T,IT,

FIGURE 2.5 — Chaine de transmission OFDM : émission/canal

est échantillonné au rythme 1/T5, le préfixe cyclique est supprimé, et la TFD
est appliquée.

Nous développons dans cette partie les équations d’une chaine de transmis-
sion OFDM dans le cas d’un canal variant dans le temps. Rappelons que cette
chaine comprend tous les éléments situés entre l'entrée du modulateur (TFDI)
a la transmission et la sortie de démodulateur (TFD) a la réception.

Désormais, nous allons supposer que la transmission est centrée autour de

N N
. : . -y N .
. R . . 5 5
zéro, ce qui revient & considérer les sous-porteuses {—NTS, s R } au lieu de

{0, C %—}j} L’expression des échantillons (2.6) a transmettre devient alors :

mn

z[m]e’*™ N n=0,...,N—1 (2.10)

%, ..., ¥ 1) étant les symboles de données du kiéme sym-

avec x[m] (m = — 5

bole OFDM.

Le signal est mis en forme (sous forme d’onde) aprés la modulation via
un filtre demi-Nyquist a I’émission. De maniére classique, un autre filtre demi-
Nyquist est utilisé a la réception pour restituer les symboles émis. Le filtre
d’émission hrx(7), la réponse impulsionnelle du canal h(t,7), et le filtre de
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réception hrx(7) sont assemblés en un canal global équivalent :
g(t,T) = th(T) * h(t,T) * th(T>

La chaine globale (émission/canal/réception) est ainsi représentée sur la Fig.
2.6.
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La réponse fréquentielle du canal global équivalent est donnée par G(t, f) =
Hrx(f)H(t, f)Hgx(f) ot Hrx(f), H(t, f) et Hrx(f) sont respectivement les
transformées de Fourier (en 7) de hrx(7), h(t,T) et hrx (7).

D’apres (1.18), H(t, f) s’écrit :

H(t, f) = > aft)e?/m (2.11)

Le signal a la réception est donné d’aprés (2.9) et la Fig. 2.6 par :

r(t) = (s™P(7) * g(t,7))(t) + b(t)

= > > sin] g(t,t — nT, — kTy) + b(t), (2.12)

k=—ocon=—Ng4

ou on rappelle que To=(N + Ny)T; est la durée totale du symbole OFDM, T
est la période d’échantillonnage et b(t) est le bruit blanc gaussien additif. Le
signal recu est échantillonné aux instants ¢7 + kTj, puis l'intervalle de garde
est supprimé (c’est-a-dire qu’a partir de maintenant, le signal regu est observé
entre g=0et g =N —1).

Le giéme échantillon du kiéme symbole OFDM recu est donné par :

+oo N-1

rla) = Y Y s, 9@k Ty, (q=n) Tot (k=K To) +b(qTe+kTp). (2.13)

k' =—con==Nyg

Dans le cas ou le PC est suffisamment long par rapport a ’étalement des
retards (N,T,>A7), il n’y a pas d’interférence entre symboles OFDM, c’est-
a-dire que la contribution des symboles transmis avant et aprés le symbole
OFDM d’indice k est nulle. Au niveau de I'Eq. (2.13), cela revient & considérer
uniquement le symbole OFDM courant, et donc & supprimer la somme sur les
indices k’. On obtient :

N-1

rlal = Y selnlg(aTs + KTy, (g — n)T,) + bild]

o1
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N-1

= > sinlglgTs + kTo, g — n] + beg] (2.14)

n=—Ny

avec bilq] = b(qTs +nTy). g[qTs + kTy, u] = g(qTs + kTp, uTy) est le canal discret
équivalent.

Procédons maintenant au changement de variable suivant : [ = ¢ — n, et
arrétons nous un instant sur les bornes de la somme. D’aprés 'Eq. (2.14), n est
sommé entre —N, et N — 1. Par conséquent, la nouvelle variable [ est sommée
entre g— (N —1) et ¢+N,. Or, par définition, le canal est & réponse impulsionnelle
finie de durée inférieure au PC. Posons L', le nombre de coefficients discrets du
canal équivalent, g[qTs + kTp, (] est donc non nul pour [ =0,..., L' — 1 et nul
ailleurs. La somme sur [ se trouve alors limitée entre 0 et L' — 1, ce qui donne :

L'—-1

rilal = ) sela —UglaTs + kTo, 1] + bild] (2.15)

Les échantillons si[n] peuvent étre remplacés par I'Eq. (2.10) :

N_4q L'—1
1 2 . mq . Im
rilg) = —= > w[m]e™™ N " glqT, + kTo, e TN +bylg]. (2.16)
\/N m=_N 1=0

Notons par ailleurs que la transformée de Fourier du canal échantillonné
g(t,T) - Z;;Ofoo d(1 — ITy), notée Geen(t, f), peut étre obtenue en utilisant la
transformée en z de la réponse impulsionnelle du canal discrétisé (voir I’Annexe

B) :

GeCh(t’ f) = 17 [g[t’ l” |z:67'2“fTs
+oo
= ) glt, e (2.17)

[=—00

Etant donné que le support de gl[t,[] est compris entre [ = 0 et [ = L' — 1, on
peut étendre la somme sur [ entre —oo et +00 sans changer le résultat : 'Eq.
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(2.16) s’écrit alors sous la forme suivante :

1 B . mq = . Im
relg = — xp[m]e’*™ N 9laTs + kTo, []e ™~ + bi[q]
w2, 2
|

T, [m]eﬂ”%Gech (qTS + KTy, %) + belg].  (2.18)

Rappelons que 'expression de la réponse fréquentielle du canal équivalent
global est définie comme suit :

G(t, f) = Hrx(/)H(¢, [)Hrx(f)

= Hrx(f)Hrx(f)H(t, f)
= Huyq(/)H(, ). (2.19)
avec Hyyq(f) la réponse fréquentielle du filtre de Nyquist. De plus, la TFD du
filtre échantillonné g[t, [] de I'Eq. (2.16) peut étre aussi obtenue par calcul direct :
la transformée de Fourier d’un signal échantillonné est égale a la transformée

de Fourier du signal avant échantillonnage puis périodisée (résultat bien connu
du traitement du signal) :

Gonlt.f) = TF (g(m) 3 5(7—@)

l=—o0
= G(t 1 +OO(5 :
= <,f>*il:§_‘; (f = 7)

400 I
= 7 ;OG (t,f - T) . (2.20)

En faisant ’hypothése que le facteur de retombé est nul (5 = 0), le filtre
de Nyquist Hyyq(f) serait alors non nul pour les fréquences comprises entre
—% et —l—% et nul ailleurs!. Par conséquent et d’aprés I'Eq. (2.19), le ca-

1 1
o Tar

hors de cet intervalle. Etant donné que le canal global équivalent échantillonné

nal global équivalent G(¢, f) est non nul pour f € [ } et nul en de-

1. voir annexe A sur le filtre de Nyquist
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Geen (qTS + kTo,NﬂTJ dans 1'Eq.(2.23) n’est évalué que pour m € [—%, %}

(m € Z), ce qui correspond aux emplacements des sous-porteuses, cela équivaut
a prendre [ = 0 dans I'Eq. (2.20). D’ou :

m 1
Gech(qu -+ k?T(), N_TZS) = ,_Z—_'SG((]T + k'T(), NT )
1 m m
= —H,o(—)H(qT, + kTy, —
1"S yq( NTS ) (q —I— 0 NTS )
m m
ech (qTs T ) N ) T H(qT; Tt ’ N
Geen(qTs + KTy NTS) (¢Ts + KTy NTS)
m
—  Hy(qT,, 9.21
k(g NTS) ( )

car Hyyq(f) =T, pour f €[— T » 3T =] (voir lannexe A sur le filtre de Nyquist).
La notation Hy(qTs, y;) = H (qT + kT, 7)) est utilisée & partir de mainte-
nant pour faire ressortir I'indice du symbole OFDM &k, ce qui sera utile pour la
suite.

A la suite de ces remarques sur la réponse en fréquence du canal, L’Eq.
(2.18) devient alors :
1

rilg] = \/L_ Z 6]27"%[—[ (qTS,NT>+bk[q]. (2.22)

En examinant I'Eq. (2.22), on peut en déduire un schéma équivalent de
la chaine de transmission OFDM émission/canal. Sur ce schéma équivalent,
représenté sur la Fig. 2.7, le symbole transmis sur la porteuse m est directement
multiplié par la fonction de transfert du canal évaluée a la fréquence f = %
avant d’appliquer la TFDI.

Les échantillons regus 74[q] sont ensuite démodulés par une TFD de taille
N. Les échantillons y,[n] en sortie de la TFD s’écrivent :

pa, 1 ply m
Ykln] = x[m Z <qu, ﬁ> + wi[n] (2.23)
m=—2X q:O s

o4
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N _%H
xk[—7+l]Hk qT ., NT
’"k[Q]
| [FFT, -
|
|
Ny
2
x |=-11H,\qT,, NT
)

FIGURE 2.7 — Modéle équivalent de 1’émission-canal

avec wy[n] la TFD du bruit by[q], et n=-5,..., § — 1.

|2

Remarque : lorsque le canal est invariant sur la durée d’un symbole OFDM (hy-
pothése quasi-statique), c’est & dire que les coefficients du canal sont constants
a l'intérieur d’'un symbole OFDM, mais varient d’'un symbole OFDM a l'autre,
alors Hy(qTs, %) = Hk(%) pour ¢ =0,...,N — 1, ce qui conduit a réécrire
I'Eq.(2.23) comme suit :

- m—n m
yeln] = elm] > e Hy(qTy, ——) + wi[n)
q=0

NT;

m—

x[m] eI N Hy(

)+
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) Omn + W[N] (2.24)

N—1 . m—n L .
L MR = Omn €t O, représente le symbole de kronecker qui

5m7n:{1 ST m=mn

0 sinon

est donné par :

On obtient ainsi le modéle classique qui ne contient aucune interférence, dans le-
quel les échantillons yx[n] a la sortie du démodulateur du kiéme symbole OFDM
sont donnés par :

J-1
m
yrln] = wu[m]Hy(<77) * Omn + wi[n]
" NT,
n N N
= Hk(NTS> - xg[n] + wg[n], avec n = oy T 1 (2.25)

Avec ce modéle sans interférence, les récepteurs sont trés simples & concevoir
puisque le canal a un effet multiplicatif (en fréquence). Chaque symbole regu
sur une sous-porteuse n est ainsi multiplié par la fonction de fransfert du canal
évaluée en % Ceci conduit & une conception simplifiée pour les algorithmes
d’estimation de canal et d’égalisation. L’algorithme classique d’estimation de
canal avec ce modéle multiplicatif consiste a transmettre des symboles pilotes
sur certaines sous-porteuses [Kai98].

Dans un premier temps, une estimation initiale des Hk(NLTS) est obtenue
sur les sous-porteuses pilotes en divisant le signal recu par le pilote. Dans un
deuxiéme temps, I'estimée des H k(ﬁ) est obtenue sur les autres sous-porteuses
en faisant une interpolation.

En revanche, en cas de mobilité, il convient d’utiliser le modele de I'Eq.
(2.23), ce qui va conduire & la conception d’algorithmes de réception plus com-
plexes, ce qui sera l'objet des chapitres suivants. Les algorithmes proposés dans
la suite s’appuieront, comme pour l'algorithme classique, sur des pilotes.
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2.4 Bréve introduction au probléme de la syn-
chronisation

Avant de présenter les résultats de notre thése qui portent sur la synchroni-
sation et ’estimation conjointe du canal, nous proposons une bréve introduction
a la problématique de la synchronisation. La synchronisation est un sujet abon-
damment étudié depuis de nombreuses années et de nombreux ouvrages traitent
de ce domaine de maniére trés pédagogique et trés compléte. Ainsi, nous pou-
vons citer notamment le livre de Heinrich Meyr, Marc Moeneclaey et Stefan
Fechtel [HM98|, ou encore le livre de Umberto Mengali et Aldo N. D’Andrea
[MDO97] qui font référence. L’objectif de ce chapitre est donc juste de présenter
les notions fondamentales de la synchronisation, mais sans entrer dans le détail
car ce n’est pas 'objet de la these.

Commengons par rappeler le modéle du signal recu en bande de base :

r(t) = s(t) % h(t, 7) + b(t) (2.26)

ou s(t) est le signal OFDM a transmettre et h(t, 7) la réponse impulsionnelle du
canal. Ce modéle a été mis en place sous un certain nombre d’hypothéses (oscil-
lateurs parfaits a 1’émission et a la reception par exemple) qui ne reflétent pas
exactement la réalité des phénomeénes. Nous allons maintenant donner une des-
cription plus compléte du modéle, qui tient compte notamment des problémes
dus a I’électronique.

Comme nous 'avons vu au paragraphe 1.2, le signal a transmettre s(t) est
modulé par une fréquence porteuse fy, puis démodulé a la réception par la méme
fréquence. C’est le cas idéal ou les fréquences de modulation et de démodulation
sont identiques. Mais ce n’est jamais le cas en pratique car ces fréquences pro-
viennent d’oscillateurs différents (& I’émetteur et au récepteur) qui présentent
chacun des défauts. Notons que 'hypothése suivante a été faite implicitement
dans le modéle en bande de base décrit précédemment : la porteuse utilisée
en démodulation est rigoureusement la méme en fréquence et en phase que la
porteuse utilisée pour la modulation. Or en pratique il existe toujours des incer-
titudes sur les fréquences utilisées pour effectuer la modulation et la démodula-
tion. Il est donc impossible de disposer de cette connaissance. Nous modélisons
ces incertitudes par un terme de phase qui varie au cours du temps. Ainsi la
porteuse utilisée par le modulateur s’écrit maintenant cos(27 fot + 07.(t)) et la
porteuse utilisée par le démodulateur 2cos(27 fot + Or.(t)).
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Or.(t) et Or,(t) contiennent I’écart de phase par rapport a la fréquence ab-
solue fy. Le signal recu en bande de base s’écrit alors :

r(t) = (s(t) * h(t, 7))’ + b(t) (2.27)

avec AO(t) = Or,(t) — Or(t). AG(t) est généralement constitué de :
— un terme statique de phase, noté 6,
— un terme linéaire en fonction du temps (décalage statique de fréquence
AF, ou carrier frequency offset en anglais (CFO)),
— un terme aléatoire centré ¢(t) appelé bruit de phase (gigue de phase ou
phase noise en anglais (PHN)) des oscillateurs.

En détaillant A#(t), le signal regu s’écrit :
r(t) = (s(t) x h(t, 7))l CrArtHeT0) 4 p(¢) (2.28)

Remarque : & partir de maintenant, nous utiliserons les acronymes CFO
(Carrier Frequency Offset) et PHN (Phase Noise) pour désigner le décalage sta-
tique de fréquence AF et le bruit de phase.

Le terme statique de phase provoque une rotation de phase sur un angle 6
de ’échantillon regu, mais aucune interférence n’est introduite. Ce déphasage
est facilement compensé par 1’égaliseur, sans perte de performances.

En revanche, le CFO et le PHN introduisent des interférences entre sym-
boles, ainsi qu'une perte d’énergie du signal utile. Il est donc primordial de
les corriger. Une étude compléte a été menée sur les effets des erreurs de syn-
chronisation sur la performance des systemes OFDM dans le cadre de la thése
de H. Steendam [Ste00]. Les premiers résultats traitant de 'impact des erreurs
de synchronisation sur la modulation OFDM sont & retrouver dans [PVBM95]
[PMJH95] [PBMO95]. Nous nous focaliserons dans notre thése sur les méthodes
de synchronisation, pour limiter au maximum ces pertes de performances.

o8
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Chapitre 3

Estimation conjointe du décalage
en fréquence et des gains
complexes des trajets

3.1 Introduction

Comme nous 'avons vu au chapitre précédent, les modulations OFDM sont
trés sensibles au décalage statique de fréquence (CFO) en raison de la destruc-
tion de l'orthogonalité, ce qui entraine I'apparition d’interférences entre por-
teuses (IEP) et la diminution de la puissance du signal utile [Ste00|. L’estima-
tion fine du CFO est donc essentielle pour envisager des applications pratiques a
base de modulation OFDM. Le CFO est causé par deux phénoménes physiques
différents : l'effet Doppler dii au déplacement du mobile et les imprécisions
des horloges a ’émission et a la réception. En général, ces deux quantités sont
regroupées en un seul terme et donc modélisées comme un seul offset de fré-
quence [Mo094|[REK04|. Cependant, ce modéle simple manque de précision car
chaque trajet de propagation posséde son propre décalage en fréquence, ce qui
est dit aux différents angles d’arrivés des rayons. Ainsi, comme les CFOs sont
différents, on ne peut pas les factoriser pour n’estimer plus qu'un seul terme.
Les travaux les plus récents proposent donc d’estimer directement les variations
des trajets, ce qui permet de tenir compte des dopplers différents de chaque
trajet |[TCLB07|[Tan07][Hij08b|[HR10|[HRO9|[HR08a|[HRO8b|[HRO7|. Ces dif-

férents travaux estiment soit les coefficients des trajets discret (c’est-a-dire
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que l'on considére le modéle discret équivalent du canal) [TCLBO7|[Tan07]
ou alors les gains complexes (GC) des vrais trajets physiques (on considére
le modeéle physique du canal a temps continu) [HijO8b][HR10||[HR09|[HR08a]
[HRO8b|[HRO7|. Lorsqu’on estime les vrais trajets physiques, on parle de mo-
dele paramétrique de canal [LWZLO8|[LWZT07][VWSSMO7]. En général, il est
préférable d’estimer directement les paramétres physiques du canal au lieu
des trajets discrets équivalents [YLSCO1|. En effet, lorsque I’étalement des re-
tards du canal augmente, le nombre de trajets discrets augmente alors éga-
lement, il en résulte plus de paramétres a estimer. Estimer les paramétres
physiques du canal signifie estimer les retards et les gains complexes (GC)
des multi-trajets. Notons que pour les transmissions radio-fréquences, les re-
tards des trajets peuvent étre considérés comme constants a 1’échelle d’un bloc
OFDM, alors que les GCs varient fortement [Sim04]|[HijO8b|. Dans ce travail,
les retards des trajets seront donc considérés comme constant et parfaitement
connus. L’estimation de ces retards sort du cadre de notre thése. Il existe des
méthodes tres efficaces pour estimer ces retards, comme les méthodes MDL
(Minimum Description Length en anglais) pour estimer le nombre de trajets
[WZ89]|BRY98|[FGMO5], et les méthodes ESPRIT (Estimation of Signal Para-
meters by Rotational Invariance Techniques en anglais) pour estimer les valeurs
des trajets [RPK86|[RK89|[OVKI1].

Dans les deux cas de modéles de canaux, modéle de canal paramétrique ou
discret équivalent, les variations dans le temps des coefficients sont modélisées
a l'aide de fonctions de base (BEM pour Basis Expansion Model en anglais). Il
existe plusieurs types de fonctions de bases dans la littérature : les Karhunen-
Loeve BEM (KL-BEM), les prolate spheroidal BEM (PS-BEM en anglais), ou
les complex exponential BEM (CE-BEM en anglais) ainsi que les fonctions a
base de polynomes (P-BEM). Une trés bonne description de ces fonctions de
base, avec leurs avantages et inconvénients est donnée dans la thése de Tang de
la page 21 a la page 25 [Tan07|. Notons cependant que ces derniers travaux qui
estiment les coefficients de chaque trajet ne tiennent pas compte de la compo-
sante due aux imprécisions des horloges. Nous proposons donc dans ce chapitre
d’estimer conjointement les coefficients des trajets et le décalage de fréquence
dii aux horloges. A partir de maintenant, lorsque nous parlerons de CFO, nous
nous référons uniquement aux décalages de fréquence des horloges. Le Doppler
sera quant a lui traité de maniére séparée pour chaque trajet, puisque les GCs
de ces trajets (GCs qui varient dans le temps en fonction de la vitesse de dé-
placement du mobile).
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3.2 Systéme OFDM avec décalage en fréquence

Considérons un systeme OFDM avec N sous-porteuses, et un préfixe cyclique
de N, échantillons. On considére toujours les symboles de données zx[n], n =
—%, ey % — 1 transmis sur la sous-porteuse n du kiéme symbole OFDM. Les
{ax[n]} sont des symboles normalisés (i.e., E [zi[n]z}[n]] = 1).

L’écart de fréquence entre les oscillateurs utilisés a la transmission et a la
réception entraine l'apparition d’un offset de fréquence AF appelé CFO. Le
CFO normalisé est noté v = AFNT,. Aprés transmission sur un canal multi-
trajet de Rayleigh, la sous-porteuse n du kiéme symbole OFDM requ yx[n]
est donnée en fréquence par (aprés suppression du préfixe cyclique et aprés

I'application de la TFD) [HR08b| [TCLBO07] :
Ve = Hipxp+wg (3.1)

ou xy, = [zp[—F), wp[— 5 + 1], .,z [F — 1]}T. Y et wy sont définis de la méme
maniére que Xp. Wy est un bruit complexe Gaussien de matrice de covariance
o?Iy et Hj est la matrice de canal N x N. Les éléments de H; sont donnés
directement par la formule (2.23) développée au paragraphe 2.3. Ces éléments
peuvent s’écrire en terme de trajets discrets du canal équivalent (taps en anglais)

|KLOS| {gl,k(qu) = g(kT + T, lTs)} ou g(t, ) est défini au paragraphe 2.3 :

L'—1 N—
1 m m— TL v
[Hk]n,m = N Z [ =52 N % Z QT €J27r e q] , (32)
=0 q=0

ou en terme de paramétres physiques du canal [HR10| (retards {Tl} et GCs
{&l,k(qTS) = (kT + qTS)}), ce qui donne :

h

-1 N-1

DN (e (3.3)

q=0

1
[Hk]n,m = N :

I
o
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Ces équations découlent directement des équations du paragraphe 2.3. L' < N,
est le nombre de taps et L le nombre de trajets. Les retards sont normalisés par

T, et donc pas nécessairement entiers (7, < N,). Les L éléments de {Oéz,k(qu)}

sont décorrélés. Cependant, les L' éléments de { ark(qT. S)} sont corrélés, & moins

que les retards soient des multiples de T, ce qui est une hypothése souvent faite
dans la littérature, mais qui n’est pas exacte. Ces trajets principaux et les
GCs sont stationnaires au sens large. Ce sont des processus aléatoires gaussiens
complexes de variances o,,% et 0,,%, respectivement, avec le spectre de Jakes

de fréquence Doppler maximale f; [Jak83]. L’énergie moyenne du canal est
-1 L1

normalisée a 1, i.e., g 0,2 = 1et g 0o, = 1. Définissons alors le vecteur
1=0 1=0

N x1: .

g = [al’k(()), ceey Oé”g((N — 1)T5)} (34)
La matrice de corrélation de oy, pour le retard p, Ry, [p] = E [alvkalvk_pH}, est
donnée par :

Ry [Pllnm = 0a,>Jo (ZWdes(n —m+ pr)) (3.5)

Dans la suite de la thése, nous présenterons les calculs avec la deuxiéme approche
(le canal physique). Mais les résultats pour la premiére approche (trajets prin-
cipaux du canal) peuvent se déduire facilement en remplagant L par L' et le jeu
de retards {Tl} par le jeu d’indices {l, l=0:L — 1}. En résumé, 'approche
avec les trajets principaux peut étre considérée comme un cas particulier de
I’approche avec le canal physique.

3.3 Modélisation des variations des gains com-
plexes du canal

3.3.1 Introduction

Rappelons que L est le nombre de trajets du canal. Il y a N échantillons
a estimer pour chaque coefficient complexe par symbole OFDM, ce qui fait un
total de LN échantillons a estimer. Afin de réduire ce nombre de coefficients a
estimer, nous proposons d’utiliser la technique BEM (Base Expansion Model).
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L’objectif est de modéliser précisément les variations dans le temps de ayx(¢7%)
pour ¢ = 0 & N — 1 en utilisant des fonctions de base b, de la maniére suivant :

air = aem,, T&rx = B-cy+ & (3.6)
ou B = [by, ...,bp_1] est une matrice N x D qui rassemble les D fonctions de

base b,. Le vecteur ¢; = [cl,k[O], o CLk[D — 1]}T représente les D coefficients
BEM pour le litme GC du kiéme symbole OFDM, et & représente I'erreur
du modéle. Les coeflicients optimaux de la décomposition en fonctions de base
BEM et le modéle correspondant de ’erreur sont donnés par :

cr = (B"B) B oy, (3.7)
&r = (In—S)ayy
onS=B (BHB)f1 B est une matrice N x N.
Nous avons vu précédemment qu’il existe de nombreuse fonctions de bases
pour décrire les variations temporelles [TCLBO7|[WGMO09].

A partir de maintenant, il est possible de décrire la chaine OFDM avec des
fonctions de bases. On obtient alors le modéle suivant :

i = Hi(v) cp+ e +wy (3.8)

ou le vecteur LD X 1 ¢ et la matrice Hy de taille N x LD sont données par :
c = [chs ...,cf%k}T

Ho(y) — %ﬂzamyx“szJk@ﬂ (3.9)

Ziy(v) = [Mo(v) diag{xy} fi, ..., Mp_1(v) diag{x} fi] (3.10)

ol le vecteur f; est la liéme colonne de la matrice N x L F qui dépend de la
distribution des retards (définie par [YLSCO01]), et My(v) est une matrice N x N
donnée par :

[Fl,, = e /(&2 (3.11)
N-1

Ma()],,n = Z[B]q,d 2m (3.12)
q=0

Le deuxiéme terme (3.8), €, représente 'erreur d’approximation due a 1'utili-
sation du modéle BEM. Nous allons maintenant écrire les modéles auto-régressifs
(AR) pour les coefficients BEM et le CFO, modéles qui seront utilisés pour cal-
culer les équations du filtre de Kalman étendu.
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3.3.2 Modéle auto-régressif pour les coefficients des fonc-
tions de base BEM

A partir de (3.7), on déduit que les coefficients des fonctions de base BEM
optimaux c;;, sont des variables complexes Gaussiennes corrélées de moyenne
nulle et de matrice de corrélation donnée par :

Re[p] = Elcirciy,)
= (B"B) 'B"R,,[pB (B"B) " (3.13)

Sachant que les coefficients c; ;, sont des variables Gaussiennes corrélées, leur dy-
namique peut étre bien approchée par un processus auto-régressif (AR) [BB05a]
[HR10] . Un processus AR complexe d’ordre I, noté ¢, x, est généré de la maniére
suivante :

I
Cp = Z Afi]€p—s + gy (3.14)
i—1

ou A[l],...,A[I] sont des matrices D X D et u;; est un vecteur D x 1 com-
plexe Gaussien de matrice de covariance U;. D’aprés [HR10], il suffit de choisir
I = 1 pour modéliser correctement leur dynamique. Les matrices A[l] = A
et U sont les parameétres du modele AR. La méthode standard [BB05a| pour
calculer ces parameétres consiste & imposer que la matrice de corrélation Rg,[p]
du processus approximé corresponde parfaitement & la matrice de corrélation
R, [p] du vrai processus pour un retard p € {—1,0,1} (3.13). Aprés avoir im-
posé cette contrainte de corrélation, les parameétres du processus AR sont alors
les solutions des équations de Yule Walker [BBO5b] :

A = Re[1](Re[0) (3.15)
U, = Rg[0] - AR [-1] (3.16)

En utilisant (3.14), on obtient le modéle AR d’ordre 1 pour ¢ :
ék = AC : 6]6,1 + Ucg (317)

ou A, = blkdiag{A,..., A} est une matrice de taille LD x LD et ug =
[uf . ...,u}f_L,JT est un vecteur LD x 1 de moyenne nulle et de matrice de
covariance U = blkdiag {U,, ..., U 1}
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3.3.3 Modéle auto-régressif pour le décalage en fréquence

Ecrivons maintenant le modéle AR d’ordre 1 pour le CFO :

Vb = Q- Vp_1 + U (3.18)

Etant donné que le CFO est supposé constant durant 'intervalle d’observation,
le parameétre a est considéré comme tres proche de 1. Typiquement, a est compris
entre 0,99 et 0,9999 [Kay93|[REKO04]. Le bruit d’état vy est un bruit complexe
gaussien de moyenne nulle. La variance du bruit d’état est notée o2 et se calcule
de la maniére suivante. Pour commencer, définissons la fonction de corrélation
de v :

R,[m| = E [VnVn—m] (3.19)

ce qui donne :
R,im| =a- R,[m — 1] + E [v,v,_,] (3.20)

(3.20) est ensuite calculée pour m =1 et m = 0, ce qui donne :

R,[1] = a-R,[0] (3.21)
R0 = a-R,[-1]+0o> (3.22)
Notons que l'espérance E [u,, v, ] vaut 0 pour m = 1 étant donné que v,_;
dépend seulement de vx_; (et pas de vg) d’une part, et d’autre part vy est un

bruit blanc gaussien de moyenne nulle.
En combinant (3.21) et (3.22), on obtient finalement :

oo = (1—a*) R,[0] (3.23)

étant donné que R,[—1] = R, [1].

3.4 Filtre de Kalman Etendu

Construisons le modéle d’état pour 'estimation conjointe du CFO et des co-
efficients des fonctions de base BEM. Le vecteur d’état a 'instant k est construit
avec les coefficients BEM c¢;, et le CFO v.

T T
Hi = [Ck s l/k] (324)
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Le vecteur d’état est de dimension (LD+1)x 1. L’équation d’état s’écrit ensuite :
Hi = A HE—1 —+ ug (325)

ou la matrice d’état est définie par :

A = blkdiag { A., a} (3.26)
Le vecteur de bruit de dimension (LD + 1) x 1 est défini par uy = [ul, V%}T
avec la matrice de covariance U = blkdiag {U., V}.
L’équation d’observation peut alors se reformuler comme :
Vi = 8(k) + Wi (3.27)

ou la fonction g est définie par g(pr) = Hy(ux) - k. L'équation d’observation
étant non linéaire en raison du CFO, nous utiliserons le filtrage de Kalman
étendu pour estimer p.

Définissons les matrices Py, et Py, comme étant les matrices de la cova-
riance de l'erreur a priori et a posteriori de taille (LD + 1) x (LD + 1). Pour
calculer les équations du filtre de Kalman étendu, nous aurons besoin de calculer
la matrice Jacobienne Gy, de g; en fonction de py, et évaluée en fig_; :

Gy = vz;kg(l‘l’k’)llik:ﬂk\kfl
= [vzkg(/ik”uk:ﬂmkq?kag(y’k)l“k:ﬂk\kfl]
= [Hk(yk)h’k:f’k\kfl’ vk(l’l’k’”ﬂk:ﬁmk—l] (3‘28)

ou :

Z,,.() = | My(vp)diag {xc} ..., M, (vi)diag {x,} ] (3.29)
Les éléments de la matrice N x N M, (1) sont donnés par :

m—n

[Md Vg } Z]QW 2N 1B 46’ ~ 4 (3.30)
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Les deux étapes de 'algorithme de Kalman étendu sont définies par les équa-
tions de mise & jour temporelle (time update equations en anglais (TUE)) et
les équations de mise a jour de 'observation (measurement update equations en

anglais (MUE)) :
Mise a jour temporelle (TUE) :

Pije—1 = Aflp_1jk—1
Pk|k—1 = APk_l‘k_lAH—l-U (331)

Mise a jour des mesures (MUE)

-1
K, = Pk\k—ng (GkPk|k—1G£{ + UQINR)

e = Bap1 + Ki(yy — g(Bnr-1))
P = Prp—1 — KiGpPrp—y (3.32)

ou Ky est le gain de Kalman. L’étape de mise a jour temporelle peut étre vue
comme une prédiction, calculée a partir du modéle d’évolution des parameétres,
et I’étape de mise a jour de I'observation vient corriger cette prédiction avec la
nouvelle observation.

3.5 Algorithme de réception

Nous allons maintenant proposer un algorithme d’estimation conjointe des
coefficients des fonctions de base BEM et du CFO et de détection des symboles
de données. Cet algorithme s’appuie sur les N, symboles pilotes répartis unifor-
mément dans chaque symbole OFDM. Les positions des pilotes sont données par
I’ensemble des indices P = { nly — %, n=0...N,— 1}, avec Ly la distance
entre deux pilotes adjacents.

Les symboles de données sont décodés soit avec un algorithme QR |[HR10],
soit avec un algorithme MMSE.

Le principe général de notre algorithme est le suivant : pour détecter le
symbole x;, nous devons égaliser le canal ce qui nécessite la connaissance de la
matrice du canal Hy. Cependant, les symboles de donnée x; ne sont pas encore
détectés, et ne peuvent donc étre utilisés pour estimer cette matrice. Afin de
lever cette contradiction, nous pouvons utiliser une version prédite de la matrice
de canal ICIk‘k_l. Cette matrice prédite du canal ﬂk|k_1 est ensuite mise a jour
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avec les équations de mise a jour de ’observation, ce qui donne I:Ik‘ - Le symbole
de donnée X, est finalement récupéré a partir de cette matrice de canal mise a
jour ﬂk|k et de l'observation courante du symbole OFDM y,.

Regardons maintenant plus en détail 'algorithme. A partir du symbole
OFDM précédant (k — 1), on calcule les mise a jour temporelles (TUE) afin
d’obtenir une prédiction des parametres fiy;—1. La matrice de canal prédite est
calculée en remplagant les vrais parameétres par cette version prédite des para-
metres. Il devient alors possible d’égaliser le canal afin d’obtenir une premiére
version des symboles de données, notée X;(0).

Les mise a jour des mesures (MUE) sont ensuite calculés en utilisant X, (0)
au lieu de xj, ce qui donne une version mise a jour des parameétres. Les per-
formances ne sont pas satisfaisantes étant donné que la prédiction manque de
précision. Afin de les d’améliorer, le processus est répété, mais cette fois avec les
parameétres mis a jour, ce qui donne une meilleure estimation de la matrice de
canal, et par conséquent une meilleure détection des symboles. L’indice d’itéra-
tion est noté ¢. Le nombre maximal d’itérations, noté I est réglé par simulation.

En résumé, 'algorithme procéde de la maniére suivante pour le symbole
OFDM a l'instant k :

A partir du symbole OFDM précédent, on a fi;_;_1
calcul des TUE (3.31) — figp—1
At — flgp—1
fori=1to I do
calculer Hy, a partir de ﬂzq
égalisation — X (i — 1)
calculer des MUE (3.32) — fay5 (i)
.t — g (7)
end for
calculer Hy & partir de fuy,(1)
égalisation — Xy (1)

3.6 Extension au cas multi-antennes

Nous allons maintenant étendre les résultats des parties précédentes au cas
multi-antenne a la réception et a ’émission (multiple input-multiple output en
anglais (MIMO)). Nous considérons un systéme MIMO-OFDM avec cette fois
Nr antennes a I’émission et Ni antennes a la réception.

Soit Xy, def [ ,(Cl)T,x,(f)T,...,xchT)T}T le kiétme bloc de signal transmis, ou
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SR 1 2 L e L A I L
transmis sur la tiéme antenne et le symbole de donné {:1:’,(:) [n]} est transmis sur la
sous-porteuse n. Comme précédemment, les symboles transmis sont normalisés.

On rappelle que I'écart de fréquence des oscillateurs entre I'émetteur et le
récepteur entraine l'offset de fréquence (CFO). Dans un contexte MIMO, chaque
émetteur et chaque récepteur posséde sa propre chaine radio-fréquence. Ainsi,
chaque paire émetteur-récepteur a son propre CFO, qu’il convient d’estimer.
Dans un systéme Ny X N antennes, il convient d’estimer N Ng CFOs différents.
Cependant, si les émetteurs ou récepteurs partagent leur chaine radio-fréquence,
il y aura moins de CFO différents a estimer. Nous allons décrire dans la suite le
cas général (le pire) ou il faut compenser Ny Nr CFOs a la ligne. Supposons que
la branche MIMO entre le tiéme émetteur et le riéme récepteur (appelée branche
(r,t) a partir de maintenant) souffre d'un CFO normalisé vt = AF™) NT,,
ot AF™Y est le CFO en absolu. Nous stockons tous les CFOs normalisés dans
un vecteur :

]]T est le kieme vecteur de signal

def
v [V(l’l), . u(l’NT), ..

DN W) T (3.33)

ey goeeey

Le kieéme bloc MIMO-OFDM requ y, oo [y,(cl)T,y,(f)T7 s yECNR)T}T, d’ou y,(:) o
[y,(:)[—%], y,(:)[—% + 1], ...,y,(:)[% - ]]T est le kiétme symbole OFDM recu par
le riéme récepteur, est donné dans le domaine fréquentiel par :

Ye = Hixp+wy (3.34)

ot wy, & [WS)T, wf)T, s W,iNR)T]]T avec vecteur w & [w,gr)[—%],w,ir)[—% +
1], ..., w,(cr) [Z—1]] " est un bruit blanc complexe gaussien de matrice de covariance
Nro?ly. La matrice Hy, est la matrice de canal MIMO de dimension NgN x

N7 N donnée par :

H,(:’l) o H}(:,NT)
H, & S : (3.35)
Hl(cNRJ) L H,(CNR’NT)

ol H,(:’t) est la matrice de canal de la branche (7, t). Les éléments de cette matrice
sont calculés de la méme fagon que dans le cas mono-antenne (voir paragraphe
3.2). On obtient ainsi les équations :
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1 m (1) n
[H](Cryt)]n,m — N [ —]Qﬂ(ﬁ—%)l e 2 N gl(k )(qT) N q:|
1=0 q=0
(3.36)
1 Lt 1 - N-1 (rt
_ N Z |:€f]27r(%f§)r e 2 d (rt)<qT) jommon i|
=0 q=0
(3.37)
3.6.1 Modéle de canal BEM
Soit [ %' 2 L t) le nombre total de trajets & estimer. On rappelle

que l'objectif de la technlque BEM est de modéliser les variations de ozlrt)(qu)
de ¢ = 0 a N —1 a l’aide de fonctions de base. On stocke les variations de
chaque gain complexe (GC) dans un vecteur :

r,t) def rt rt T
o = [a7(0), o ai (N = 1)T)] (3.38)
et on obtient similairement au cas SISO :
r,t Tt rt rt Tt
o) = o, &Y = B +g (3.39)
avec cl(rkt) & [cl(;;t) 0], ...,cl(;;t) [D — 1]]T, et la matrice B a la méme définition

qu’au paragraphe 3.3.
Il reste a exprimer le signal recu avec la technique BEM :

Y. = %k(l/) - Cp + Wy (340)

ou le vecteur LD X 1 ¢, et la matrice NgN x LD H,(v) sont donnés par :
T
¢, M [c,(cl DT - clgl’NT)T, o c,(cNR’NT)T]

Q) def [T @ T
k = 0k 1o Cren_1 g

Hi(v) def blkdiag {Hl(cl)(’/(l)), - ?_L](CNR)(V(NR))}
r r def r, r Ny Ny
HO (1)) & [ng D), N ))]
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1
H(Tvt) (ryt) d:ef - [Z
k (V ) N
T, r def T, r . )
Zz( kt)(l/( ) = ME) 1t)(z/( ) dlag{x,(:)} fé t), .

)

’I’,t T, T‘,t T,
(()JC)(V( t))v () Z(L(r,)t>717n<y( t))]

M, () diag{x{} £

ou v & [1/(“1), e U(T’NT)} " Le vecteur ffr’t) est la liéme colonne de la matrice
N x L) de Fourier F™ dont les éléments sont donnés par :

Fr0],, = eo2n=—pn™ (3.41)
et Mg’t) est une matrice N x N :
N—1 o
r o v\ iorm—k
MEOW0)] =3 B L (32)
’m q:0

De plus, la matrice de canal de la branche (r,t) se calcule aisément a partir des
coefficients des fonctions de base BEM [HRO8b] :

D—1
Hl(:t) _ ZMg’t)(l/(“t))diag{F(r’t)X((Z}:)} (3.43)
d=0

N rt) def rt rt T
ou Xy = [eild), o ey ]

3.6.2 Modéle auto-régressif pour les coefficients des fonc-
tions de base BEM

De la méme maniére que dans le cas SISO, nous allons définissons le modéle
AR pour les coefficients c,,. La matrice de corrélation est donnée par :

€ T T H
RG] % Blel el ]

Im “ln—s

— (B"B) 'B"R(V[s|B (B"B) " (3.44)
et le modéle AR par :
Cr = Ac - Cip—1 + Uck (345)
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avec
-1
A = ROV <Rg’t)[0]> (3.46)
Ul(r,t) _ Rg’t)[O]—i-ARg’t)[—l] (3.47)

et A, def blkdiag {A, ..., A} est une matrice de taille LD x LD et ug def

|:u(171)T (NRaNT)T

0k o L(NRVNT)—17k:| est un vecteur de taille LD x 1 gaussien complexe

. . , . def
de moyenne nulle et de matrice de covariance avec la définition comme U, =

bikdiag { U™V, .. U L

LR NT) 1

3.6.3 Modéle auto-régressif pour le décalage en fréquence

Similairement au cas SISO, on va écrire le modéle AR pour le CFO, mais
cette fois-ci appliqué & un vecteur de CFO :

v =A, V1 +uy (3.48)

ot la matrice de transition est de taille Np Ny x NgNyp. On pose A, = aln, Ny,
avec a typiquement choisi entre 0,99 et 0,9999. Le vecteur de bruit d’état
de NrNp x 1, u,g, est complexe gaussien de moyenne nulle et de matrice de
covariance U, = 02 In,n;.-

3.6.4 Equation d’état
Nous allons maintenant écrire I’équation d’état. Posons le vecteur d’état :
e < [ef, vi]" (3.49)

1y a LD coefficients BEM et Ny Nr CFOs dans le vecteur d’état de dimension
LD + NrNpg x 1. L’équation d’état s’écrit :

e = A pp1 +uy (3.50)

ou
A Y blkdiag {A., A} (3.51)
et u, & [ul,, ul ] " est le vecteur de bruit d’état de dimension LD+ NpNy x 1

dont la matrice de covariance U % blkdiag {U,, U,}.
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3.6.5 Filtre de Kalman Etendu

On reformule (3.40) :

Yi = 8 (k) + Wi (3.52)
ou la fonction non linéaire g du vecteur d’état p, est définie par g(px) =
’Ck(ll) + Ck

Soit figx—1 le vecteur de prédiction et fiy, le vecteur d’estimation. Py,
et Py, de taille LD + NgNp x LD + NgNrp, sont les matrices d’erreur de
prédiction et d’estimation respectivement.

On initialise le filtre de Kalman avec fiop = Orp4+nyny1 €t Pop donné par :

Pop = blkdiag {R.[0], o7 In,n, } (3.53)
Re[s] = blkchag{R“)[ ], ..,R&NR’NT)[s]}

RO[s] = b1kdiag{Rggt>[s],...,RW) [s]}

Crimt) 1

ol Rg’t) [s] est la matrice de corrélation de cl(;;t) définie en (3.44).
Calculons maintenant :

def T
Gr = V“’“g (Nk)|l»"k:llk|k—l
_ T T
o [vckg (Hk) ‘ll*k:ﬂk\k—l ’ V”kg (“k) ‘l"k:ﬂk\kfl] (354)
S (r) def [ (rD)T (N () def [ r0)T (nt)] "
Définissons p, " = |p, " ..., 1, et u,"’ = |c;. vy . Les
équations du filtre de Kalman étendu s’écrivent alors :
Gi = | K)o Vel g, (3.55)

ou
< bikdiag { W (), . VY () }

BN (@), v ()|

)
7))

( (rt ) d_ef ’C;C(T,t) (V]E:’r‘,t)) . Cl(;’,t)
)

def 1 rt rt r,t Tt
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T T, def T, . T,
20" M) ding(x() 17,

M, (v") diag{x("} £

Les éléments de la matrice M (v) de taille N x N sont donnés par :

Nl V(T’t)q o
MO =3 el Bl T (356)
;M q:0

Nous obtenons alors les deux étapes du filtre de Kalman étendu :

Mise a jour temporelle (TUE)

Brr-1 = Afpm-1jn-1)
Pir1 = AP 1A +U (3.57)

Mise a jour des observations (MUE)

-1
K, = Pk\qukH (GkPk\qukH + NT-UQINRN)

P = Pgp—1 + Ki (v — & (A1)
Pir = Prip1 — KiGrPrjr (3.58)

ou K est la matrice du gain de Kalman.
L’algorithme d’estimation des GCs et des CFOs et de détection est le méme
que celui proposé pour le cas SISO (voir paragraphe 3.5).

3.7 Simulations

Dans cette partie, les performances de I'algorithme proposé en réception sont
évaluées en terme d’erreur quadratique moyenne pour les estimées (mean square
error en anglais (MSE)) et en terme de taux d’erreur binaire pour la détection
(bit error rate en anglais (BER)). On considére une modulation OFDM sur
N = 128 sous-porteuses, N, = %, N, = % pilotes (i.e., Ly = 4), et Ti = 2 MHz.
Nous traiterons le cas de 2 antennes & ’émission Ny = 2 et 2 antennes a la
réception Np = 2.

Le cas des deux modéles de canaux, paramétrique (vrais retards physiques)
et discret équivalent (les taps) seront considérés. On rappelle que les résultats
obtenus avec le modéle paramétrique s’appliquent au modéle discret équivalent
en remplacant le jeu de retards {7;} par les indices.
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3.7.1 Modéle de canal paramétrique

Dans cette partie, nous considérons le modéle de canal I'TU modéle A avec
L = 6 trajets et un retard maximal égal & 7,,,, = 107§ (voir le tableau 3.1). Le
MSE est appliqué pour les GCs et le CFO afin d’évaluer les performances d’es-
timation de 'algorithme. Nous fixons dans un premier temps f;7 = 0,1, ce qui
correspond a une vitesse de 300 km /h pour une fréquence porteuse f. =5 GHz
. Nous considérons les fonctions de base GCE-BEM avec D = 4 coefficients pour
modéliser les variations des gains complexes du canal, et ¥ = 0, 1. Nous allons
maintenant décrire le calcul des MSE en pratique. Pour cela, commengons par

définir :
dﬁk|k d:ef blkdlag{B, ce ,B} . [ﬂk“{} 0:DL—1
—— :
L times
def [ (1,1)7 (1,7 (1,N0)T (NeNp)T 1T
Qp = | Qh e Qi g Ok ye O (NN g
. def [
Vil = [MI‘?V‘?}DL:DL-&-N,,

ou N, est le nombre de CFOs a estimer. Rappelons que L est le nombre total
de trajets du canal MIMO.
Le MSE des GCs (noté MSE, ) et le MSE du CFO (noté MSE, ) sont calculés

en pratique de la maniére suivante :

=

1 1 H
MSE, def - — — (&ka — ak) ((ik|k - ak) (3'59>
K — NL
MSE, ¥ %K_l Ni (B = v)" (P~ v) (3.60)
k=0 ="

ou K est le nombre de symboles OFDM utilisés pour la simulation. Dans la
suite, nous choisissons K = 1000.

Dans un premier temps, nous étudions I'impact du nombre d’itérations de
I’algorithme sur les performances, en fonction de la fréquence Doppler. Pour cela,
les trois fréquences Doppler suivantes sont considérées : fdT = 0,1,0,2,0, 3. Les
Fig. 3.1 et 3.2 montrent les résultats des MSE et du BER en fonction du rapport
Ey /Ny (énergie par bit/ bruit) lorsque fdT = 0, 1. Il apparait qu’a cette vitesse,
I’algorithme converge au bout d’une seule itération. Par conséquent, nous fixons
ainsi pour cette vitesse I = 1 (voir paragraphe 3.5). Les résultats obtenus avec
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Numéro de trajet | Puissance moyenne (dB) | Retard (75) |

0 7,219 0
1 4219 0,4
2 6,219 1
3 710,219 3,2
4 12,219 1,6
5 14,219 10

TABLE 3.1 — Paramétres du canal de Rayleigh

la fréquence Doppler f;T = 0,2 sont présentés sur les Fig. 3.3 et 3.4. Il apparait
ici que 2 itérations suffisent pour converger. Enfin, lorsque f;7 = 0,3 (Fig. 3.5
et 3.6), 4 itérations sont nécessaires pour que l’algorithme converge. Le nombre
d’itérations dépend donc logiquement de la vitesse, et plus celle-ci est élevée,
plus l'algorithme a besoin d’itérations pour converger.

Dans la suite, nous focaliserons notre étude sur f;7° = 0, 1, ce qui correspond
a une vitesse de 300 km/h pour une fréquence porteuse f. =5 GHz . En effet,
cette vitesse est la vitesse atteinte par les trains a grande vitesse en circula-
tion aujourd’hui. Pour atteindre des vitesses plus élevées, il faudrait considérer
d’autres types d’applications qui, du fait de leurs particularités, sortiraient du
cadre de cette theése. Récemment, des connexions a internet dans les avions,
y compris sur des moyens courriers européens sont envisagées pour éviter les
lourds équipements satellite utilisés. Des expérimentations ont méme déja eu
lieu en novembre dernier pour tester la faisabilité d’un tel projet. Les vitesses
considérées sont alors bien supérieurs a 300 km /h, mais la liaison entre une sta-
tion de base et un avion est assez éloignée de nos hypothéses. En effet, dans ce
type de liaison, il n’y a qu'un seul trajet, et le spectre Doppler de Jakes n’est pas
du tout adapté. Rappelons juste que le spectre Doppler de Jakes correspond a
une multitude de diffuseurs a la réception, ce qui n’est pas le cas pour un avion.
Il faudrait donc reconsidérer le modele choisi, et ceci pourrait étre une piste
d’étude intéressante pour de futurs travaux.

Nous allons maintenant examiner les capacités en poursuite ou suivi (c’est-
a~dire en fonction du temps) de l'algorithme. Les parties réelles et imaginaires
d’un exemple de trajectoire de oy sont tracées sur la Fig. 3.7 pour [ =0,...,5
a E,/Nog = 20 dB. Aprés une transition initiale, I'algorithme se verrouille sur
la vraie valeur du GC et la suit précisément ensuite au cours du temps, méme
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FIGURE 3.1 — MSE de 'estimation des GCs (MSE, ) et MSE de l'estimation du
CFO (MSE,) en fonction E,/Ny et f;7T =0,1, a =10,99
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10
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FIGURE 3.2 — BER en fonction Ey/Ny et f4T = 0,1, a = 0,99
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o MSEu - itération2
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Eb/No (dB)

20

FIGURE 3.3 — MSE de l'estimation des GCs (MSE, ) et MSE de l'estimation du

CFO (MSE,) en fonction E,/Ny et f;T = 0,2, a =0,99
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FIGURE 3.4 — BER en fonction E,/Ny et f; 1T =0,2, a = 0,99
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FIGURE 3.5 — MSE de l'estimation des GCs (MSE, ) et MSE de I’estimation du
CFO (MSE,) en fonction E,/Ny et f4T' =0,3, a = 0,99
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FIGURE 3.6 — BER en fonction E,/Ny et f; 1T =0,3, a = 0,99
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FIGURE 3.7 — Poursuite des GCs en fonction du temps a E,/Ny = 20 dB et
fdl'=0,1,a=0,99

pour les GCs avec une faible puissance.

Nous montrons ensuite des résultats de convergence pour le CFO sur la
Fig. 3.8 pour différentes valeurs du paramétre de poursuite du CFO a. Afin
de bien illustrer les effets de a, les simulations sont réalisées en mode Data-
Aided (DA), c’est-a-dire avec une connaissance parfaite des symboles de données
a la réception. Le parameétre a est choisi classiquement entre 0,99 et 0,9999
[REK04]|[Kay93]. La valeur estimée est initialisée & 0. Le temps de convergence
augmente avec a, ce qui est un résultat attendu. D’autre part, on s’attend a ce
que le MSE décroisse avec a, ce que montre la Fig. 3.9. Le gain en MSE est
trop faible pour observer un impact sur le taux d’erreurs, qui reste le méme
quelle que soit la valeur de a (voir Fig. 3.10). Il s’avére donc finalement que
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FIGURE 3.8 — Poursuite en temps du CFO a Ej,/Ny = 20 dB et f;7 = 0,1 pour
différentes valeurs de a

notre algorithme est relativement indépendant (en terme de performance) de la
valeur de a.

La Fig. 3.11 montre le MSE des GCs en fonction de Ej/Ny. Le MSE obtenu
en mode DA est tracé comme référence. En plus de ce MSE, nous tragons
également le MSE obtenu avec la prédiction des GCs en substituant G, & éupjr—1
dans I'Eq. (3.59). Comme prévu, on observe que le MSE avec la prédiction et
I'estimation approchent le MSE en mode DA lorsque Ej,/Ny augmente. En effet,
pour de grandes valeurs de Ej,/Ny, le nombre d’erreurs de détection est faible.
D’autre part, la figure montre que le MSE avec 'estimation est bien meilleur
qu’avec la prédiction. Il est donc possible de déduire que la tache de mise a jour
des observations (MUE) est efficace, méme lorsque les équations sont calculées
avec la version prédite des symboles Xy, (voir paragraphe 3.5).

Afin d’évaluer ensuite les performances de ’algorithme conjoint, les courbes
obtenues avec une connaissance parfaite du CFO sont tracées. La figure 3.11
montre que les performances de MSE des GCs restent inchangées. Par consé-
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FIGURE 3.9 — MSE de l'estimation du CFO (MSE, ) en fonction de a & E;,/Ny =
5, 15, 25 dB pour f,7=0,1, v =0,1

quent, 'estimation du CFO n’influence pas I’estimation des GCs.

Intéressons nous maintenant a l’estimation du CFO. La Fig. 3.12 montre
le CFO obtenu avec la prédiction et I'estimation des paramétres. De la méme
maniére que pour les GCs, les courbes en mode DA sont fournies, ainsi que
celles obtenues avec la connaissance parfaite des GCs. La figure 3.12 montre
que la courbe estimée est trés proche de la courbe prédite. Ceci est di au fait
que le CFO est constant dans notre modéle, et donc le modéle AR n’est pas
trés précis. Contrairement & la tache d’estimation des GCs, la connaissance des
GCs augmente fortement la performance de 'estimation du CFO. En effet, les
GCs varient rapidement dans le temps, ce qui induit une grande MSE. L’im-
pact de l'erreur d’estimation des GCs sur 'estimation du CFO n’est donc pas
négligeable.

La Fig. 3.13 présente la courbe de taux d’erreurs correspondante. Une borne
inférieure est obtenue en utilisant la connaissance parfaite du canal et du CFO
au récepteur. Les courbes de BER avec connaissance parfaite du CFO sont
aussi tracées ainsi que celles avec la connaissance parfaite des GCs. Comme on
pouvait s’y attendre, les GCs dégradent le plus les performances en raison de
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FIGURE 3.10 — BER en fonction de a & E,/Ny =5, 15, 25 dB pour f;7 =0, 1

leur forte variation au cours du temps.

Les Fig. 3.14 et 3.15 illustrent l'impact du nombre de coefficients des fonc-
tions de base BEM D sur les performances pour différentes fonctions de base.
Les fonctions considérées sont les P-BEM, les GCE-BEM, et les DKL-BEM.
Pour de faibles valeurs de Ej/Ny, le P-BEM est le plus efficace en terme de
MSE, mais le gain est négligeable en BER. Cependant, pour de grandes va-
leurs de E}/Np, le gain en MSE obtenu avec les GCE-BEM et les DKL-BEM
influence le BER. Ainsi, le meilleur compromis insiste a choisir D = 3 et soit les
fonctions GCE-BEM ou les DKL-BEM. Néanmoins, ces deux BEM nécessitent
de 'information a priori (la fréquence Doppler pour le GCE-BEM et la matrice
de corrélation pour le DKL-BEM), ce qui n’est pas le cas des P-BEM.

On peut aussi noter que I'impact des erreurs d’estimation du CFO et des
GCs serait beaucoup plus fort sur le BER avec un ordre de modulation plus
éleve (dans le cadre de la theése, nous utilisons uniquement des symboles QPSK).
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FIGURE 3.11 — MSE de l'estimation des GCs (MSE,) en fonction de E,/Nj
pour f,7=0,1,v=0,1

3.7.2 Canal discret équivalent - Comparaison avec 1’algo-
rithme de [REKO04]

Nous considérons le canal discret équivalent ott 4 CFO doivent étre estimés
(un par sous-canal). Les CFO ont été arbitrairement fixés a 0,1, 0,07, —0,1
et —0,05. Nous tragons aussi les performances de 1'algorithme de [REK04]. Cet
algorithme s’appuie aussi sur le filtrage de Kalman étendu et estime les trajets
principaux du canal conjointement avec le CFO et la détection des données.

Il faut noter que les simulations présentées dans [REKO04| ont été effectuées
en mode Decision-Directed (DD), c’est-a-dire que seuls les symboles décodés
sont utilisés par l'algorithme. Néanmoins, comme le souligne les auteurs de
[REKO04], en cas de forte variation du canal, il est nécessaire d’ajouter des sym-
boles pilotes pour obtenir des performances acceptables. Ainsi, pour comparer
notre algorithme a celui de [REK04|, nous utilisons des pilotes pour I’algorithme
de [REK04]| en suivant la méme répartition que pour notre algorithme (voir pa-
ragraphe 3.5).
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FIGURE 3.12 — MSE de l'estimation du CFO (MSE,) en fonction de Ej/Ny pour
£T=0,1,v=0,1

Le méme canal que dans [REKO04| est utilisé, c’est-a-dire nous considérons
L = 4 trajets avec des gains en puissance de [0, —1, —3, —9] dB pour des retards
discrets de [0,1,2,3] us (i.e. [07%, 275,47, 67%]). On régle aussi le paramétre
a = 0,99 comme dans [REK04].

Les simulations sont effectuées pour différentes vitesses allant de 30 km/h &
300 km/h & 20 dB (voir la Fig. 3.16). Nous tragons aussi la courbe de référence
obtenue avec une connaissance parfaite des GCs et des CFOs.

Les performances de I'algorithme décrit au section 3.5 se dégradent rapide-
ment lorsque la vitesse augmente. Ce résultat était attendu car cet algorithme
n’est pas prévu pour supporter de fortes vitesses, et donc se montre trés sensible
aux interférences entre porteuses qui ne sont plus négligeables. On observe alors
que notre algorithme résiste beaucoup mieux a la vitesse. Ce qui montre bien
I'intérét de prévoir dés la conception de I’algorithme la présence de ces inter-
férences afin d’en atténuer 'effet. La prédiction se dégrade légérement avec la
vitesse, mais cette perte de performance est bien compensée par 1’estimation.
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FIGURE 3.13 — BER en fonction E,/Ny pour f;7'=0,1, v =0,1

3.8 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé un nouvel algorithme qui estime conjoin-
tement le CFO et les GCs des trajets. Les résultats ont d’abord été présentés
dans un contexte SISO, puis ont été généralisés au contexte MIMO. L’algo-
rithme a été développé pour fonctionner aussi bien avec un modeéle de canal
paramétrique qu’avec un modeéle de canal discret équivalent. A 'intérieur de
chaque symbole OFDM, chaque GC variant dans le temps est approximé par
un modéle de type BEM. Les variations des coefficients BEM et du CFO sont
ensuite modélisées a ’aide d’un processus auto-régressif d’ordre 1. L’estimation
des paramétres est réalisée avec un filtre de Kalman étendu, et la récupération
des symboles de données est obtenue avec un égaliseur QR. Nous avons comparé
les performances de notre algorithme avec celles de 'algorithme de [REKO04].
Les résultats de simulation montrent que notre algorithme présente une bien
meilleure résistance a 'augmentation de la vitesse. En effet, les performances
ne sont pas dégradées lorsque la vitesse augmente, et ce jusqu’a une fréquence
Doppler normalisée de 0,1. Méme a cette trés forte vitesse, le taux d’erreurs
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FIGURE 3.14 — MSE de l'estimation des GCs (MSE,) en fonction de D pour
différentes BEM, f,7 =0,1

en fonction du rapport signal sur bruit reste trés proche de celui obtenu avec
une connaissance parfaite du canal et du CFO. Pour obtenir ce résultat, il faut
considérer 3 coefficients de base BEM, avec la représentation GCE-BEM ou
DKL-BEM.
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Chapitre 4

Estimation conjointe du bruit de
phase et des gains complexes des
trajets

4.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous nous sommes intéressés a l'estimation du
CFO conjointement a l’estimation du canal. Comme nous ’avons vu dans le
paragraphe 2.4, le signal recu est affecté par le CFO, mais également par la
présence de bruit de phase (PHN). Nous proposons donc maintenant de traiter
ce bruit de phase (PHN). Pour ce faire, nous allons proposer un algorithme ca-
pable d’estimer le bruit de phase (qui par définition est un signal variant dans
le temps) conjointement a lestimation des gains complexes (GSs) des trajets
du canal. Plusieurs articles traitent de I’estimation conjointe du PHN et du ca-
nal [LYKPO5||[KLKO6|[LLO7||[LPLH06|. Dans ces articles, le canal est considéré
comme constant a I'intérieur d’un symbole OFDM. Plus récemment, [QP08] a
proposé un algorithme d’estimation capable de traiter les fortes variations du
canal, et notamment des variations a I'intérieur d’'un symbole OFDM. Propo-
ser des algorithmes capables de fonctionner a de trés hautes vitesses lorsque le
canal radio varie pendant un symbole OFDM constitue un des enjeux majeurs
des communications numériques futures pour le monde des transports guidés
mais aussi des transports aériens.

L’algorithme proposé dans |[QPO08| s’appuie aussi sur la technique (BEM)
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pour modéliser les variations des GCs avec un nombre minimal de coefficients.
Cet algorithme réalise une estimation de type MMSE des paramétres du symbole
OFDM par symbole OFDM. Dans ce chapitre, nous proposons d’améliorer les
performances de cet algorithme en réalisant ’estimation sur plusieurs symboles
OFDM, plutét que sur un seul. L’idée est d’exploiter la corrélation temporelle
des signaux d’un symbole a 'autre. L’estimation sur des symboles OFDM mul-
tiples sera réalisée avec les filtres de Kalman étendus.

Sans perte de généralité, nous supposons que le bruit de phase est présent
seulement au niveau du récepteur [CP02|. Soit ¢(t) le bruit de phase. Il peut
étre modélisé par un processus Brownien [DMRO0], avec un paramétre de bande
a 3 dB Afsyg. Nous considérerons par la suite uniquement les échantillons du
bruit de phase ¢y[q] = ¢(kKT + ¢Ty).

Aprés transmission sur un canal multi-trajet et en présence de bruit de
phase, la sous-porteuse n du kiéme symbole OFDM requ y[n| s’écrit dans le
domaine fréquentiel (aprés suppression du préfixe cyclique et application de la
TFD de réception) [HR08b| [TCLBO7] :

avec toujours x; = [zy[— 3], zp[-5 + 1], ..., 2[5 — IHT, mais cette fois-ci, les

2
éléments de Hy contiennent le bruit de phase :

L— N-1
1 - m . m—mn .
[Hilum = 1 D [ F 913 ayglgern 5 aeioni (4.2)
=0 q=0

—_

4.2 Modéle de bruit de phase

Le bruit de phase apparait en raison des fluctuations aléatoires des oscilla-
teurs & I’émission et & la réception. Son comportement dépend du type d’oscil-
lateur utilisé, c’est-a-dire suivant qu’'une PLL est utilisée ou non. Dans le cadre
de la thése, nous ne traitons pas le cas avec les PLL. Le bruit de phase peut
alors étre modélisé comme un bruit Brownien [DMRO0] :

oila] = dlg — 1]+ wilg], ¢=0,..., N -1 (4.3)

ol v[g] est une variable aléatoire Gaussienne de moyenne nulle et de variance

02 = 4nAf345T,. Stockons maintenant les N échantillons correspondant au
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kieme symbole OFDM dans un vecteur ¢y, = [¢1[0], ..., dx[N —1]]7. On obtient
le modele suivant :

i = Pr—1 + Vi, (4.4)

ol vy est un vecteur N x 1 Gaussien de moyenne nulle et de matrice de corré-
lation V' définie par :

Ny Ny—1 --- N,+1
N, —1 N, oo N, +2

v=o2| " R (4.5)
Ny+1 Ny+2 --- N,

4.3 TFiltre de Kalman Etendu

Construisons le modeéle d’état pour 'estimation conjointe du PHN et des
coeflicients BEM. Le vecteur d’état a U'instant k& est construit avec les coeflicients

BEM c; et le vecteur de PHN ¢y, :

T
Le vecteur d’état est de dimension (LD + N) x 1. L’équation d’état s’écrit
ensuite :
pr=A- 1+ uy (4.7)
ou la matrice d’état est définie par :
A = blkdiag { A, In} (4.8)
Le vecteur de bruit de dimension (LD + N) x 1 est défini par u;, = [ufk,v;ﬂT
avec la matrice de covariance U = blkdiag {U,, V}.
L’équation d’observation peut alors s’écrire comme :
Vi = 8(1k) + Wi (4.9)

ou la fonction g est définie par g(pux) = Hr(px) - cx. L'équation d’observation
étant non linéaire a cause du PHN, nous utiliserons le filtrage de Kalman étendu
pour estimer p. Définissons les matrices Pyjx—; et Py, comme étant les matrices
de la covariance de 'erreur a priori et a posteriori de taille (LD+N) X (LD+N).
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Pour calculer les équations du filtre de Kalman étendu, nous aurons besoin de
calculer la matrice Jacobienne Gy, de g, en fonction de p, et évaluée en fog,—; :

Gr = V8l u=p, .
= [kag(ﬂk)m:ﬁk‘kmngg(“k”uk:ﬁkw—l]
= [0 g Vil ] (4.10)
ou :

Vi) = | H(@nl0) - ci. o Hon[N = 1)) - e

Hy(0xla) = [Zro(Onla)) . 21 (04

Z,,(dxla]) = My (oxla))ding {xi) £, My (4lg])ding i} ] (4.11)

Les éléments de la matrice N x N M, (¢x[g]) sont donnés par :

My(ailq)] = jer B, g (4.12)

Les deux étapes de I'algorithme de Kalman étendu sont définies par les équa-

tion de mise a jour temporelle et les équations de mise a jour de l'observation :

Mise a jour temporelle :

Hik—1 = Al?l'k71|k71
Py, = APk—l\k—lAH+U (4.13)

Mise a jour des observations

Ki = PuiaiGl (GiPupo1GY)

P = frp-1 + Ki(yy, — g(0kr-1))
Pur = Piio1 — KiGiPrp—s (4.14)

ou K est le gain de Kalman. On peut voir I’étape de mise & jour temporelle
comme une prédiction, calculée & partir du modeéle d’évolution des parameétres,
et I’étape de mise a jour de I'observation vient corriger cette prédiction avec la
nouvelle observation.
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4.4 Simulations

Les parameétres des simulations sont les mémes que ceux du paragraphe 3.7,
sauf que dans ce paragraphe nous nous plagons a nouveau dans le cas SISO.
Pour rappel, nous choisissons D = 3 coefficients BEM, f,;T" = 0, 1. Le paramétre
du bruit de phase A f3;p est réglé a 100 Hz.

La Fig. 4.1 montre les performance obtenues avec le MSE pour les GCs et le
PHN pour 3 itérations. Nous tracons également la courbe de référence obtenue
en mode DA. On observe que 'estimation MSE obtenue avec notre algorithme se
rapproche de l'estimation MSE obtenue en mode DA lorsque Ej,/N, augmente,
pour les mémes raisons que pour l'estimation du CFO (voir paragraphe 3.7).
En effet, a fort E,/Ny, le nombre d’erreurs est faible et les performances se
rapprochent du mode DA ou tous les symboles sont connus. On observe aussi
qu’au bout de 2 itérations, les performances n’augmentent pas. Par conséquent,
seulement 2 itérations sont nécessaires a notre algorithme pour converger.

La Fig. 4.2 montre les BERs correspondant en fonction du Ej/Np. Simi-
lairement aux courbes MSE, on note qu’au bout de 2 itérations, le BER ne
s’améliore plus. Nous comparons ensuite les performances de notre algorithme
avec un algorithme récent de la littérature qui estime lui aussi conjointement
le PHN et les coefficients du canal en contexte fortement variant [QP0§|. Cet
algorithme ne considére que le symbole OFDM en cours, et ne tient pas compte
des symboles OFDM précédents. L’avantage de notre algorithme par rapport
a |QPO08| est donc de tenir compte de tout le passé des observations, et donc
de ne négliger aucune information. C’est le filtre de Kalman étendu qui s’en
charge. Comme on pouvait s’y attendre, le BER calculé avec notre algorithme
est meilleur que celui obtenu avec [QP08] comme le montre la Fig.4.3, ce qui
illustre bien 'intérét de prendre en compte le passé des observations, et ainsi
d’exploiter le corrélation temporelle des parameétres & estimer.

Les Fig.4.4 et Fig. 4.5 montrent I'impact du nombre de coefficients des fonc-
tions de base BEM, D, sur les performances pour différentes fonctions. Les BEM
considérés sont les P-BEM, les GCE-BEM et les DKL-BEM.

4.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé un algorithme qui estime conjointe-
ment le bruit de phase et le canal. Comme pour l'estimation du CFO et du
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canal dans le chapitre 3, les variations des gains complexes des trajets a I'in-
térieur d'un symbole OFDM sont représentées par un modéle d’expansion de
base (BEM). Les coefficients des fonctions de base BEM sont modélisés par un
processus auto-régressif d’ordre 1. L’estimation des parameétres est réalisée a
I’aide d’un filtre de Kalman étendu, et la récupération des symboles de données
est effectuée avec un égaliseur QR. Les résultats des simulations montrent que
seulement deux itérations suffisent pour améliorer les performances de 1’algo-
rithme conventionnel, et les performances en terme de taux d’erreur binaire sont
proches de celles obtenues avec la connaissance parfaite du canal et du bruit de
phase.
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FIGURE 4.1 — Erreur quadratique moyenne (MSE) comme une fonction de
Ey/Ny pour f;T =0,1 et Afssp =100 Hz
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FIGURE 4.2 — Taux d’erreur binaire (BER) comme une fonction de E; /Ny pour
de = 0, 1et AfgdB = 100 Hz
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FIGURE 4.3 — Comparaison des performances des différents algorithmes pour
AfgdB = 100 Hz
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FIGURE 4.4 — MSE de l'estimation des GCs(MSE,) en fonction de D pour

différentes BEM, f;7 =0,1

102

http://doc.univ-lille1.fr



Thése de Jin Fang, Lille 1, 2012

10 T T
— P-BEM
‘ ¢ GCE-BEM
Eb/N():OdB - DKL—BEM
. 5 dB
10 N
. 10 dB
L NI
m —— v
15dB
10— 3
R R R D R D R .
b ]
S~ 20dB
0= - ——— - - ——————
107 I I I I I
2 3 4 5

FIGURE 4.5 — BER en fonction de D pour différentes BEM, f;7 =0, 1
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Conclusion générale et perspectives

Le domaine des communications sans fils trés haut débit dans un contexte de
forte mobilité est toujours un domaine de recherche trés actif visant & développer
des solutions de connectivité sans coupure et offrant une trés bonne qualité
de service pour les utilisateurs. En particulier il convient de développer des
solutions permettant de corriger tous les aléas issus du canal de propagation
qui dégradent le signal requ.

L’estimation du canal et la détection du signal constituent donc des étapes
cruciales dans la conception d’un récepteur mobile. En général, il n’est pas
possible de prendre une décision précise sur les données a la réception, sauf si
une bonne estimation du canal est disponible. Ainsi, dans cette thése, nous nous
sommes intéressés a l'estimation et la synchronisation du canal radio-mobile a
évolution rapide pour un systéme OFDM en traitant le cas difficile ot le canal
de propagation varie pendant la durée d’un symbole OFDM.

Notre manuscrit a été organisé en cinq chapitres. En premier lieu, nous avons
explicité la définition des canaux radio mobiles telle que nous 1'utilisons. Ensuite,
nous avons décrit les systémes OFDM et les problémes de synchronisation, ceci
afin de mieux appréhender les solutions que nous proposons.

Les contributions de cette thése sont doubles. Nous avons d’abord développé
un algorithme basé sur le filtre de Kalman étendu et la décomposition QR pour
les transmissions OFDM-MIMO. Nous faisons d’abord une approximation du
modeéle d’expansion de base (BEM) pour les variations temporelles de gains
complexes. Notre algorithme modélise 1’évolution des coefficients des fonctions
de base BEM a l'intérieur d’'un symbole OFDM par un modéle auto régressif
(AR). Puis, nous présentons un offset de fréquence normalisé v appelé CFO nor-
malisé dans la transmission du systéme OFDM qui introduit les interférences
entre porteuse (IEP). Cet offset de fréquence est modélisé comme une inconnue
invariable dans les symboles OFDM et également par un modéle AR. La faculté
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du filtre de Kalman étendu nous permet d’estimer en méme temps ces deux va-
riables inconnues, un vecteur des coefficients de BEM 'autre offset de fréquence
normalisé. L’algorithme utilise un détecteur QR pour estimer les symboles de
données. Cet algorithme a montré de bonnes performances pour des récepteurs
a vitesses tres élevées, montrant bien l'intérét de prévoir des la conception de
l’algorithme la présence de ces interférences pour en atténuer ces effets.

Notre deuxiéme contribution est un algorithme qui s’appuie sur le premier
algorithme pour résoudre I'IEP da au bruit de phase existant dans 'oscillateur
du récepteur, ainsi que I'IEP du a l'effet Doppler, mais en se limitant au cadre
SISO. Notons que, dans cette thése, nous avons considéré que le bruit de phase
posséde une grande variance a l'intérieur d’'un symbole OFDM et également
entre les deux symboles OFDM suivants. Le bruit de phase est modélisé par
un processus Brownien. Ensuite, le filtre de Kalman étendu estime le vecteur
des coefficients des fonctions de base BEM et le vecteur du bruit de phase dans
les symboles OFDM. Cet algorithme est trés performant et présente un taux
d’erreur trés faible en fonction du rapport signal sur bruit dans les cas ou la
connaissance du canal et du bruit de phase est mauvaise voire inexistante.

Fort de ces résultats, nous pouvons envisager de nombreuses perspectives a
ce travail :

En premier lieu, nous allons concevoir un algorithme, basé sur le deuxiéme
algorithme proposé, adapté a la technologie MIMO afin de valider son fonction-
nement et ses performances.

Par ailleurs, dans cette thése, le bruit de phase est modélisé par un processus
Brownien. Nous pouvons aussi essayer de développer des algorithmes basés sur
le filtre de Kalman avec d’autres modéles de bruit de phase, par exemple le
modéle Gaussien blanc [Kas95|.

Enfin, nous avons supposé que les symboles pilotes de type peigne sont régu-
lierement espacés entre les symboles de données. Il serait intéressant d’étudier
quelle est la position optimale des symboles pilotes ou méme les positions va-
riables optimales afin d’obtenir la meilleure estimation et synchronisation du
canal. Pour ce faire nous pourrions nous inspirer des résultats proposés par
[Ourl1].

105

© 2012 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



Thése de Jin Fang, Lille 1, 2012

Annexe A

Rappel sur le filtre de Nyquist

Les filtres de mise en forme a I’émission et a la réception sont respectivement
hrr(T) et hgx (7). Leur réponse fréquentielles sont Hrr(f) et Hrx(f). Afin de
maximiser le rapport signal a bruit a la réception (ff—’(’)), les filtres d’émission et
de réception doivent étre adaptés (hrx(7)=hrr(Ts— 7)) en plus de la condition
d’échantillonnage de Nyquist. Ej, et Ny désignent respectivement 1’énergie bi-
naire du signal regu et I’énergie du bruit regu. Supposons que le filtre d’émission
est adapté au filtre de réception, on a :

|Hrr(f)Herx (f)] = |[Hre(f)?
= Hnyq(f) (A~1)
/\Hnyq':f:'
T,
I I } } } } e,
1+ 4 1 1- 7 1-4 1 1+4 /f
ToT, T T, T 27 9T, aT

FIGURE A.1 — Filtre de Nyquist en cosinus surélevé
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Ce filtre H,yq(f) appelé le filtre de Nyquist peut étre implémenté via un

nyq
filtre en cosinus surélevé avec un facteur de retombée [3.
. 1—
Ts si ‘fl < QTSﬁ
S 3 . 17 1
Huyo(f) =4 % [1 — sin (g (If1T — %)ﬂ sl < |f] < s
0 ailleurs

A partir de ce filtre on retrouve les filtres d’émission et de réception. Ce
filtre de Nyquist est représenté sur la Fig. A.1.
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Annexe B

Démonstration de I’équation (2.17)

Dans cette annexe, on va démontrer la propriété (2.17). En effet, la trans-
formation de Fourier de ¢(¢,7) = (9. ® h ® g,)(7) par rapport a 7 est donnée
par :

G(t, f) = TEg(t,7)] = Ge(/)H(L, /)G (f) (B.1)
avec G.(f) et G,.(f) sont respectivement les transformés de Fourier des filtres
ge(t) et g.(t). La TF pour un filtre échantillonné ¢(t, dTs) peut étre obtenue de
deux maniéres différentes :

Gech(tvf) = TF[g(t7de)] = Z G(taf_SW)

S=—00

+o00
= TZ[g(t,dT.)] |.cesomsm = Y g(t,dT.)e>™ ™ (B.2)
d=—00
avec TZ est la transformation en z. Les deux filtres d’émission et de réception
sont des filtres passe-bas et G(t, f) est défini pour f € [, ¥]. On peut donc

272
récrire (B.2) :
+00 '
Geen(t, [) = G(t, f) = > g(t,dT,)e>™ ™ (B.3)
d=—00
En échantillonnant (B.3) a la fréquence f = b%, avec b € [—%, % — 1], on
obtient : .
o A W w W
t,dT,)e?™ s = G (b—=)G, (b—)H (t, b— B.4
Z g( ) 3)6 Ge( N)GT( N) ( i N) ( )

d=—00
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