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Résumé

L'orientation des telecommunications vers les hauts-debits fait de la technique de modulation

OFDM l'un des centres d'intérêts privilégies de la recherche actuelle. Cette technique basée sur

le principe d'orthogonalité des "�ltres" réalisant la modulation ne nécessite pas d'égalisation a

proprement parler, mais requiert une estimation de la réponse fréquentielle du canal pour chaque

symbole transmis. Les contextes de propagation rencontres aujourd'hui en communications mobiles

a hauts debits peuvent s'avérer extrêmement di�ciles a estimer précisément.

Nous proposons dans cet mémoire de thèse deux méthodes d'estimation de canal très sélectif en

temps et en fréquence bases sur le critère du Maximum a Posteriori traitant le signal reçu par blocs.

Ces algorithmes reposent sur un modèle de canal obtenu suivant la decomposition orthogonale de la

matrice d'autocorrélation du canal selon le théorème de decomposition orthogonale de Karhunen-

Loève. Nous présenterons également les performances de ces nouvelles techniques comparées a celles

de méthodes classiques d'estimation de canal ainsi que la robustesse de ces techniques a l'erreur

d'estimation des statistiques du canal.

Abstract

High bit rates services focusing in the telecommunications domain is leading to an increasing

interest for OFDM modulation in actual research. This technique is based on orthogonal modulating

�lters and doesn't need the use of an equalizer, but it requires the estimation of the channel frequency

response for each transmitted symbol. Today's propagation contexts met in high bit rate mobile

communications may be really tough to precisely estimate.

In this document, we propose two channel estimation methods for highly frequency and time

selective channels, based on the Maximum a Posteriori criteria, processing block by block the re-

ceived signal. These algorithms use a channel model based on the orthogonal decomposition of the

autocorrelation matrix of the channel obtained by means of the Karhunen-Loève orthogonal ex-

pansion theorem. We also present these new techniques performance compared to classical channel

estimators and the robustness of those methods to an error on the channel statistics.
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Introduction générale

L'internet, la télédi�usion ainsi que la radiodi�usion on été, au cours des dix dernières années, à

l'origine de la résurgence des systèmes multiporteuses OFDM. Cette technique, apparue à la �n des

années 60 [10] a peu été exploitée avant les années 90. Ses qualités intrinsèques l'ont amené à être

utilisée dans les normes de di�usion numérique de programmes radio (Digital Audio Broadcasting :

DAB) [24] et télévisés (Digital Video Broadcasting : DVB) [25], pour la transmission de données à

hauts débits sur lignes bi�laires (Asynchronous Digital Subscriber Line : ADSL) ainsi que pour des

systèmes hauts-débits de type HIPERLAN (HIgh PERformances Local Area Network).

Aujourd'hui, la préoccupation grandissante des télécommunications pour les hauts débits fait

de la technique OFDM l'un des centres d'intérêt privilégies de la recherche actuelle. Tous les pro-

blèmes inhérents à la méthode OFDM dans les contextes de transmission mobiles et hauts débits

sont étudiés : synchronisation temporelle, synchronisation fréquentielle, égalisation et estimation de

canal.

Les systèmes OFDM sont fondés sur le principe d'orthogonalité des �ltres réalisant la modu-

lation. Ces méthodes fonctionnent intrinsèquement par bloc, la modulation d'un bloc de symboles

étant réalisée le plus souvent par une Transformée de Fourier Discrète Inverse (TFDI). L'intro-

duction d'un intervalle de garde de durée supérieure à l'étalement des retards du canal, comme

le montre la �gure suivante, permet d'éliminer l'Interférence Entre Symbole (IES) générée lors du

passage dans le canal. L'égalisation en est donc simpli�ée, mais nécessite toujours une estimation

de la réponse fréquentielle du canal pour chaque symbole OFDM.

Cependant, aucune technique dans la littérature ne s'est réellement intéressé à l'estimation de

canal très sélectif en temps et en fréquence. Beaucoup de méthodes considèrent la sélectivité en

temps ou la sélectivité en fréquence, mais pas les deux à la fois. L'estimation de canal très sélectif

en temps et en fréquence suppose avant tout d'avoir un modèle bidimensionnel pour le système

OFDM ainsi que pour le canal de propagation considéré. C'est l'objectif du premier chapitre de
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Modèle discret classique des systèmes OFDM

ce mémoire, où nous présenterons outre ses modèles classiques, le modèle de représentation en

treillis temps-fréquence du signal OFDM, ainsi qu'une modélisation originale du canal basé sur la

décomposition de Karhunen-Loève [2].

Le deuxième chapitre présente un nouvel estimateur itératif de canal très sélectif en temps et en

fréquence, utilisant l'algorithme EM. Cet estimateur traite le signal reçu par bloc temps fréquence

comprenant tout ou partie des porteuses de plusieurs symboles OFDM. Dans cette partie, les sym-

boles seront supposés non codés. C'est pourquoi le troisième chapitre se consacrera au traitement

de blocs temps-fréquence composés de symboles codés. Cette méthode d'estimation découlant de la

première réalisera un décodage des symboles conjointement à l'estimation de canal. Nous appellerons

cette technique turbo-estimation de canal.

Le quatrième chapitre présente une technique autonome d'estimation de canal basée uniquement

sur l'utilisation des symboles pilotes. Cette autre méthode d'estimation de canal peut exister d'elle

même et peut également être utilisée comme phase d'initialisation de l'algorithme itératif. Cette

dernière combinaison sera étudiée dans le cinquième et dernier chapitre.

La �gure qui suit présente l'ordre de lecture conseillé du mémoire, suivant l'intérêt du lecteur.

Cette étude a été �nancée par France Télécom Recherche et Développement et a donnée lieu à

deux dépôts de brevet d'invention [68], [40].
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Chapitre 1

Système et modèles

Introduction

Dans ce premier chapitre, nous nous attacherons à présenter les principales modélisations des

systèmes utilisant la technique OFDM en tant que modulation, ainsi qu'une représentation origi-

nale du canal de propagation. Nous �xerons également les principales notations utilisées dans ce

document.

Historiquement, les premières techniques multiporteuses ont vu le jour à l'ère des communica-

tions analogiques. Ces méthodes ont donc tout d'abord fait l'objet de représentations continues,

caractérisées par des fonctions orthogonales continues. Le modulateur et le démodulateur étaient

alors des bancs de �ltres théoriquement orthogonaux, mais la réalisation de �ltre analogiques par-

faitement orthogonaux est rigoureusement impossible et s'en approcher est donc très coûteux.

Cette représentation a donc progressivement été remplacée par une modélisation discrète des

éléments de ces systèmes. Aujourd'hui, les transformées orthogonales les plus couramment utilisées

dans les systèmes OFDM sont la Transformée de Fourier discrète Inverse et sa transformée duale,

la Transformée de Fourier Discrète, préférées pour leur faible complexité et leur facilité de mise en

oeuvre.

Nous nous intéresserons plus particulièrement à une modélisation plus globale du principe de

transmission OFDM en considérant l'existence d'un treillis bidimensionnel dans le plan temps-

fréquence sur lequel sont émis les symboles d'information.

Nous introduirons également, dans un souci de représenter au mieux le canal, une nouvelle

modélisation du canal basée sur le théorème de décomposition orthogonale de Karhunen-Loève.
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1.1 Principe et modèles des systèmes OFDM

Une des solutions utilisées pour transmettre un signal à travers un canal sélectif en temps et en

fréquence, sans interférence entre symboles, est de choisir la largeur de bande du signal plus grande

que la largeur de la bande Doppler et plus faible que la largeur de la bande de cohérence du canal.

Ces hypothèses correspondent à la dé�nition d'un signal bande étroite à faible débit. Pour réaliser

une transmission à haut débit, il est alors nécessaire de transmettre un grand nombre de ces signaux

bande étroite sur des porteuses situées en fréquence aussi proches que possible les unes des autres.

Tel est le principe de base des systèmes de transmissions multiporteuses dont fait partie l'OFDM.

1.1.1 Historique - principe

Les origines des modulations multiporteuses actuelles remontent aux systèmes de transmission

parallèle de la �n des années 50 et 60. La technique de modulation synchronisée des porteuses

bande-étroite et leur transmission sur des spectres se recouvrant a été utilisée dans des systèmes

militaires hautes fréquences tels que les systèmes Kineplex, ANDEFT et KATHRYN. Puisque la

synchronisation était assurée entre les porteuses, l'orthogonalité entre les di�érents canaux parallèles

pouvait être utilisée pour restituer l'information contenue dans le signal, malgré le recouvrement des

spectres. Ces ancêtres des systèmes OFDM utilisaient des ensembles de signaux orthogonaux limités

dans le temps, de spectre largement étalé en fréquence (de spectre de type sinx/ x par exemple).

En 1966, Chang proposa la technique correspondante pour les système de transmission à bande

limitée [10]. La méthode qu'il propose à l'époque consiste à synthétiser des fonctions temporelles

orthogonales à bande limitée en utilisant des �ltres de Nyquist avec un roll-o� doux. Les canaux

de transmission étroits créés peuvent être considérés comme des canaux plats, de telle façon que le

système global devient moins sensible au bruit. De plus, la limitation de la largeur de bande génère

moins d'interférence entre symboles et entre canaux.

Weinstein et Ebert établissent [72] que le signal multi-fréquences est en fait la transformée de

Fourier de la séquence de données originale. La technique numérique permet d'éliminer le banc d'os-

cillateurs à l'émetteur et de démodulateurs cohérents au récepteur habituellement nécessaires aux

systèmes à multi-porteuses analogiques. Ils sont remplacés par des calculateurs réalisant la Trans-

formée de Fourier Rapide Inverse (TFRI) à l'émetteur et le Transformée de Fourier Rapide (TFR)

au récepteur [72]. Ces systèmes utilisent encore l'impulsion rectangulaire, générant une densité spec-

trale de puissance de type (sin f/ f)2 au récepteur. Cependant, les interférences entre canaux (IEC)



1.1 Principe et modèles des systèmes OFDM 17

causées par cette largeur de bande in�nie sont minimisées par l'introduction d'un intervalle de garde.

En 1981, Hirosaki présente la première version à bande limitée d'un système numérique multi-

porteuses. Il étend le travail de Weinstein et Ebert [72] au �ltrage en bande de base et développe

la théorie numérique des modulations d'amplitude en quadrature multiplexées orthogonalement

(O-QAM). Ainsi nomme-t-on aujourd'hui la technique proposée par Chang en 1966.

En 1985, Cimini propose et analyse l'application de l'OFDM à la transmission sur un canal

radiomobile. Il insiste notamment sur la diversité fréquentielle intrinsèque des modulations multi-

porteuses permettant de décoréler l'in�uence du canal à évanouissement sur les symboles transmis.

Jusqu'à aujourd'hui, l'intérêt pour les modulations multiporteuses appliquées aux systèmes mo-

biles est resté grandissant. Dans le cadre du projet DAB (Digital Audio Broadcasting) Eureka 147,

Alard et Lassale ont proposé un système de di�usion numérique dont la partie modulation est basée

sur la technique OFDM. L'argument majeur de l'OFDM est qu'il transforme un canal large bande

très sélectif en temps et en fréquence en une multitude de canaux à bande étroite non sélectifs en

fréquence. En combinant un entrelacement entre les sous-porteuses et un codage adapté à la nature

de l'évanouissement du canal, on obtient, au récepteur, les caractéristiques d'un canal Gaussien. Ce

type de système est appelé COFDM.

D'autres travaux sur le sujet ont été l'objet de l'application de l'OFDM aux canaux radiomobiles

à modulation de fréquence (MF) et de discussions sur de nouvelles formes d'ondes mieux adaptées

aux canaux sélectifs. Les derniers travaux sur l'algorithmique s'intéressent plus particulièrement à

la réduction de complexité et au gain d'e�cacité spectrale dans le cas de spectres ne se recouvrant

pas. L'OFDM est aujourd'hui connu sous le nom de multiporteuses discrètes (Discrete Multi-Tone :

DMT) dans la norme mondiale ADSL. Il est également utilisé dans la norme du système de télédi�u-

sion numérique DVB-T. L'OFDM avait même été envisagé pour la norme du système international

Universal Mobile Telecommunication System (UMTS).

Depuis quelques années, un grand nombre d'études concernant la combinaison de l'OFDM avec

l'AMRC apparaissent, a�n d'uni�er les avantages des deux systèmes et ainsi d'ouvrir de nouvelles

voies dans les applications radio cellulaires.

1.1.2 Modélisation des systèmes OFDM

L'OFDM peut être modélisé de plusieurs manières. Cette méthode a une longue histoire, et la

représentation de ce type de système a évolué au cours du temps avec les innovations technolo-

giques. Nous présenterons donc en premier lieu la représentation continue du système OFDM de
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laquelle nous ferons surgir la modélisation discrète en bande de base, ainsi qu'une modélisation

bidimensionnelle dans le plan temps-fréquence.

Modèle analogique

Le modèle du système OFDM continu en bande de base est représenté sur la �gure I.1.

Fig. I.1 : Modèle du système OFDM continu en bande de base

Émetteur

Considérons un système OFDM comportant K sous-porteuses dans une bande de largeur W et

transmettant des symboles de durée T , comprenant un pré�xe cyclique de durée Tpc . Cet émetteur

utilise les formes d'onde suivantes :

�m (t) =

8><>:
1p

T�Tpc
ej2�

W
K
m(t�Tpc) pour t 2 [0; T ]

0 ailleurs

; (1.1)

où T = K/W + Tpc. Ces formes d'onde véri�ent évidemment la relation d'orthogonalité

Z +1

�1
�m (t)��m0 (t) dt = Æm;m0 ; (:)� (1.2)

représentant l'opérateur de conjugaison complexe et Æm;m0 le symbole de Kronecker dé�ni par

Æm;m0 =

8<: 1 pour m = m0

0 pour m 6= m0
: (1.3)

Notons que �m (t) = �m (t+ K/W ) lorsque t décrit le pré�xe cyclique [0; Tpc]. Puisque �m (t) est

modulée par une impulsion rectangulaire sur la fréquence mW/K, l'interprétation courante de

l'OFDM est qu'il utilise K sous-porteuses, chacune transportant un faible débit. Les formes d'onde
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�m (t) modulent les symboles d'information à émettre et le signal transmis en bande de base pour

le n�eme symbole OFDM est

sn (t) =

K�1X
m=0

am;n�k (t� nT ) ; (1.4)

où les a0;n; a1;n; ; aK�1;n sont les symboles d'information de durée Ts = T/K transmis sur l'intervalle

[0; T ]. Ce sont des nombres complexes provenant d'un ensemble 
 de points d'une constellation.

Lorsqu'une séquence in�nie de symboles OFDM est transmise, le signal en sortie de l'émetteur est

une juxtaposition de symboles OFDM :

s (t) =

+1X
n=�1

sn (t) =

+1X
n=�1

K�1X
m=0

am;n�m (t� nT ) : (1.5)

Canal physique

Nous supposons que le support de la réponse impulsionelle du canal physique  (� ; t) - variable

en temps et en fréquence - est restreint à l'intervalle � 2 [0; Tpc] ; c'est à dire au pré�xe cyclique. Le

signal reçu devient

r (t) = ( ? s) (t) =

Z Tpc

0
 (� ; t) s (t� �) d� + ~n (t) ; (1.6)

où ~n (t) représente le bruit de canal additif complexe blanc Gaussien.

Récepteur

Le récepteur OFDM consiste en un banc de �ltres , adapté à la dernière partie [Tpc; T ] des formes

d'onde de l'émetteur �m (t), c'est à dire

 m (t) =

8<: ��m (T � t) si t 2 [0; T � Tpc]

0 sinon.
(1.7)

Ceci signi�e en clair que le pré�xe cyclique est retiré à la réception. Puisque le pré�xe cyclique

contient, par dé�nition, toute l'interférence entre symboles provenant du symbole précédent, le

signal échantillonné en sortie du banc de �ltres du récepteur ne contient pas d'IES. En utilisant 1.5,

1.6 et 1.7, nous obtenons pour le n�eme symbole OFDM émis :
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ymn = (r ?  m) (t)jt=nT =

Z +1

�1
r (t) m (T � t) dt (1.8)

=

Z T

Tpc

 Z Tpc

0
 (� ; t)

"
K�1X
m0=0

am0n�
0
m (t� �)

#
d�

!
��m (t) dt +

Z T

Tpc

~n (T � t)��m (t) dt: (1.9)

Considérons que le canal ne varie pas sur la durée d'un symbole OFDM et notons n (�) le

facteur d'atténuation du canal sur le n�eme symbole. Nous obtenons :

ymn =

K�1X
m0=0

am0n

Z T

Tpc

�Z Tpc

0
n (�)�m0 (t� �) d�

�
��m (t) dt +

Z T

Tpc

~n (T � t)��m (t) dt: (1.10)

Les intervalles d'intégration sont Tpc < t < T et 0 < � < Tpc ceci implique que 0 < t� � < T et

l'intégrale intérieure
R Tpc
0 n (�)�m0 (t� �) d� devient :

Z Tpc

0
n (�)�m0 (t� �) d� =

Z Tpc

0
n (�)

ej2�m
0(t���Tpc)W/Kp
T � Tpc

d�

=
ej2�m

0(t�Tpc)W/Kp
T � Tpc

Z Tpc

0
n (�) e

�j2�m0� W/K : (1.11)

La dernière partie de cette expression est la réponse fréquentielle échantillonnée du canal à la

fréquence f = m0W/K, c'est à dire sur la m0�eme fréquence porteuse :

cm0n =

Z Tpc

0
n (�) e

�j2�m0�W/Kd� , (1.12)

cm0n est donc l'échantillon à la fréquence m0W/K de la transformée de Fourier de n (�). En

utilisant cette notation, l'expression du signal en sortie du banc de �ltres du récepteur peut être

simpli�ée
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ymn =

K�1X
m0=0

am0n

Z T

Tpc

ej2�m
0(t�Tpc)W/Kp
T � Tpc

cm0n�
�
m (t) dt

+

Z T

Tpc

~n (T � t)��m (t) dt (1.13)

=

K�1X
m0=0

am0ncm0n

Z T

Tpc

�m0 (t)��m (t) dt+ ~nmn, (1.14)

où ~nmn =
R T
Tpc

~n (T � t)��m (t) dt. Puisque les �ltres d'émission �m (t) sont orthogonaux,

Z T

Tpc

�m0 (t)��m (t) dt =

Z T

Tpc

ej2�m
0(t�Tpc)W/Kp
T � Tpc

ej2�m(t�Tpc)W/Kp
T � Tpc

dt = Æm;m0 ; (1.15)

Æ représentant la fonction de Kronecker. Nous pouvons à nouveau simpli�er 1.14 pour obtenir

ymn = cmnamn + ~nmn, (1.16)

où ~nmn est un bruit blanc Gaussien additif. Nous voyons alors que le système OFDM peut se

représenter sous la forme de K canaux Gaussiens parallèles (cf �g. I.2).

Fig. I.2 : Le système OFDM continu s'interprète comme des canaux Gaussiens parallèles

La �gure I.3 représente schématiquement la réponse fréquentielle de chacune des sous-porteuses

d'un symbole OFDM.

Dans cette �gure, les sous-canaux composant le système sont séparés. Le fenêtrage rectangulaire

des impulsions transmises donne naissance à une réponse fréquentielle en sinus cardinal. Le spectre
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Fig. I.3 : Schéma symbolique des sous-porteuses du système OFDM à K porteuses et de largeur de

bande W

du système OFDM décroît donc en f�2. Dans certains cas, ce n'est pas su�sant et des méthodes [72,

?, 32, 27] ont été proposées pour faire décroître le spectre du système plus rapidement. Dans toute

notre étude, nous considérerons que la mise en forme est rectangulaire dans le domaine temporel.

Passage au modèle numérique

Mettre en oeuvre un système OFDM continu tel que nous l'avons décrit précédemment nécessite

l'utilisation de K �ltres analogiques en parallèle parfaitement orthogonaux. De tels �ltres sont prati-

quement impossibles à réaliser et leur implantation est très coûteuse. C'est pourquoi cette opération

est aujourd'hui réalisée numériquement. Le message numérique ainsi créé subit une conversion numé-

rique-analogique avant d'être émis. Dans le modèle OFDM discret, les bancs de �ltres de l'émetteur

et du récepteur sont en règle générale remplacés par une transformée de Fourier discrète inverse

(TFDI) et par une transformée de Fourier discrète (TFD), respectivement. Le canal réalise une

convolution linéaire discrète dans le domaine temporel. Le pré�xe cyclique opère exactement de la

même façon dans ce système que dans le modèle continu et les calculs peuvent être menés de la

même façon.

Du point de vue du récepteur, l'utilisation d'un pré�xe cyclique plus long que la réponse im-

pulsionelle du canal transforme la convolution linéaire en une convolution cyclique [De Courville].

Notons la convolution cyclique par ~; nous pouvons écrire le vecteur des symboles reçus correspon-
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Fig. I.4 : Modèle discret du système OFDM.

dant au n�eme symbole OFDM :

yn = TFD (TFDI (an)~ n + ~nn)

= TFD (TFDI (an)~ n) + nn (1.17)

où yn contient les K échantillons reçus, an les K symboles appartenant à 
 transmis, n la

réponse impulsionelle du canal échantillonnée et ~nn le bruit de canal. Puisque le bruit de canal

est considéré blanc et Gaussien, le terme nn = TFD (~nn) représente un bruit Gaussien décorrélé.

De plus, la TFD de deux signaux subissant une convolution cyclique est égale au produit de leurs

transformées de Fourier. En notant 'Æ' la multiplication élément par élément, l'expression précédente

peut donc s'écrire :

yn = an Æ TFD (n) + nn

yn = an Æ cn + nn (1.18)

où cn = TFD (n) est la réponse fréquentielle du canal. Nous obtenons donc le même type de

canaux Gaussiens parallèles que dans le modèle continu. La seule di�érence provient du fait que les

atténuations du canal cn sont données par la TFD de taille K du canal discret temporel, au lieu de

la réponse fréquentielle échantillonnée vue dans (1.16).

Interprétation temps-fréquence

Les modèles décrits précédemment sont deux modèles classiques de l'OFDM avec pré�xe cy-

clique. Un modèle plus général est de voir l'OFDM comme un système de transmission de données

sur un treillis bidimensionnel dans le plan temps-fréquence. Considérons tout d'abord un signal

OFDM s (t).

s (t) =

n=+1;m=K�1X
n=�1;m=0

amn�mn (t) ; (1.19)
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où la fonction �mn (t) est la translatée d'une fonction prototype p (t) de n�0 en temps et de m�0

en fréquence, soit : �mn (t) = p (t� n�0) e
j2�m�0t: Cette constatation montre l'existence d'un treillis

bidimensionnel dans le plan temps-fréquence (�g. I.5) [27],[32].

Fig. I.5 : Représentation temps-fréquence d'un système OFDM.

La fonction prototype peut être la fenêtre rectangulaire

p (t) =

8<:
1
�0

0 � t � �0

0 ailleurs
: (1.20)

dans le cas d'un système OFDM non �ltré ou bien des �ltres en racine de Nyquist dans le cas d'un

système OFDM �ltré. L'espacement fréquentiel entre deux symboles est alors de �0 = 1/ (�0 � Tcp),

où Tcp est la longueur du pré�xe cyclique. Chaque symbole de donnée transmis subit un évanouis-

sement �plat�, ce qui simpli�e l'égalisation et l'estimation de canal. Les atténuations du canal en

chaque point de ce treillis sont évidemment corrélées.

1.2 Modélisation de la chaîne étudiée

La chaîne présentée ci-dessous est la chaîne complète considérée dans ce mémoire. Pourtant,

dans certaines parties, certains blocs comme le codeur et l'entrelaceur ne seront pas pris en compte.

1.2.1 Caractéristiques du signal transmis

Les techniques d'estimation que nous proposerons plus loin traitent le signal reçu bloc temps-

fréquence par bloc temps-fréquence. Nous verrons que la taille de ce bloc ne dépend pas nécessaire-
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Fig. I.6 : Chaîne du système étudié.

ment du nombre de porteuses du système OFDM et peut prendre en compte tout ou partie d'un ou

plusieurs symboles OFDM. Sa forme et sa taille sont donc libres, de manière à s'adapter au mieux

au système.

Chacun de ces blocs, de dimensions ns � np, ns étant le nombre de symboles OFDM et np le

nombre de porteuses appartenant au bloc, est composé de N = ns � np symboles famng d'énergie

fEmng et de position bidimensionelle (mF;nT ) où F et T sont respectivement l'espacement en

fréquence et en temps entre deux symboles adjacents. Il contient ND symboles de données indexés

dans l'ensemble SD et NP symboles pilotes indexés dans l'ensemble SP . On considérera dans la

suite de ce mémoire que les symboles appartiennent à un alphabet 
 d'une modulation de phase

(MDP). En e�et, nous verrons que l'hypothèse de symboles à enveloppe constante est nécessaire

pour les nouvelles méthodes d'estimation de canal présentées dans ce mémoire.

En règle générale, les récepteurs classiques utilisent des symboles pilotes de plus forte puissance

que les symboles de donnée. Cette di�érence de puissance permet, certes, d'estimer le canal avec
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Fig. I.7 : Exemple de bloc temps-fréquence

plus de précision, mais risque d'introduire des interférences au niveau de la porteuse elle même

et par conséquent de réduire la capacité du système OFDM dans un contexte de réutilisation de

fréquence. L'estimation de canal selon les techniques présentées dans ce mémoire permet de réaliser

une estimation de canal optimale quelle que soit la valeur de la puissance des symboles pilotes.

1.2.2 Modélisation du signal reçu

Comme nous l'avons dé�ni, le récepteur traite le signal reçu par bloc temps-fréquence. Ce signal

est reçu sur un réseau de L capteurs décorrélés spatialement, créant L branches de diversité. Sur

chacune des branches de diversité, le signal reçu est en premier lieu démodulé par la transformée

de Fourier discrète. On suppose que le signal en sortie de la l�eme branche de diversité associé au

symbole amn s'écrit :

Rl
mn = clmnamn +N l

mn (1.21)

où clmn est le facteur de gain du canal discret de la l�eme branche vu par le symbole amn et N l
mn est

un bruit blanc Gaussien additif complexe de variance N0. Les facteurs de gains sont indépendants

d'une branche de diversité à l'autre, mais corrélés entre eux en temps et en fréquence sur une même

branche.

Pour des raisons de notation, nous introduisons les fonctions d'indexation suivantes (�g. I.8) :
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� Æ (k) = [m (k) ; n (k)] entre l'ensemble monodimensionnel fkgN�1k=0 et l'ensemble bidimensionnel

S = SD [ SP ;
� ÆD (k) = [m (k) ; n (k)] entre l'ensemble monodimensionnel fkgND�1k=0 et l'ensemble bidimen-

sionnel SD;

� ÆP (k) = [m (k) ; n (k)] entre l'ensemble monodimensionnel fkgNP�1k=0 et l'ensemble bidimen-

sionnel SP .

Fig. I.8 : Représentation schématique des ensembles d'indexation

Soit (:)T l'opérateur de transposition, écrivons le vecteur signal en sortie du �ltre adapté de

la l�eme branche de diversité :

Rl =
h
Rl
Æ(0); : : : ; R

l
Æ(N�1)

iT
: (1.22)

Pour s'a�ranchir de la dépendance de l'amplitude de chaque symbole amn de 
 par rapport au
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couple d'indices (m;n), nous dé�nissons le vecteur normalisé du bloc transmis :

A =
�
AÆ(0); : : : ; AÆ(N�1)

�T
(1.23)

avec AÆ(k) = aÆ(k)
Æ ��aÆ(k)��. Sur cette base, il est possible de réécrire les composantes du vecteur reçu

sur la l�eme branche de diversité :

Rl
Æ(k) = C l

Æ(k)AÆ(k) +N l
Æ(k)

(1.24)

où C l
Æ(k) est la d

�eme composante du vecteur

Cl =
h��aÆ(0)�� clÆ(0); : : : ; ��aÆ(N�1)�� clÆ(N�1)iT (1.25)

des facteurs de gain normalisés du canal discret multiplicatif équivalent sur la l�eme branche.

1.2.3 Caractéristiques du canal de propagation

Comme l'indique le titre de ce mémoire, les canaux auxquels nous nous intéressons sont des

canaux sélectifs en temps et sélectifs en fréquence. Nous nous sommes attaché ici à travailler avec

des canaux multitrajets à évanouissement. Le canal multitrajet est un environnement de propagation

dans lequel le signal parvient au récepteur depuis plusieurs trajets dus à des e�ets de ré�exion et

de dispersion. Ces facteurs peuvent aisément mener à des �uctuations rapides de la phase et de

l'amplitude du signal. Chaque trajet est caractérisé par sa puissance moyenne, par le retard de

propagation qu'il subit et par son spectre de puissance Doppler dépendant de l'environnement, de

la vitesse du mobile ainsi que de la porteuse à laquelle est émis le signal. Le canal de propagation

est généralement représenté de la façon suivante :

g (� ; t) =
X
q

�q (t) e
�j2�fc�q(t)Æ (� � �q (t)) (1.26)

où �q (t) représente le facteur d'atténuation variant dans le temps, fm la fréquence porteuse et �q (t)

le retard de propagation du q�eme trajet. Mais dans l'étude d'un système OFDM, on émet l'hypothèse

que sur une porteuse et sur une période symbole le canal peut être considéré comme invariant. Sur

une porteuse donnée m et pour le n�eme symbole OFDM reçu de durée Ts, le facteur de gain du

canal devient :

cmn =
X
q

�qe
�j2�fc�qÆ (� � �q) : (1.27)



1.2 Modélisation de la chaîne étudiée 29

Les évanouissements subis par chaque trajet peuvent être aussi bien de type Rayleigh que de

type Rice. Le canal est donc caractérisé [60] par son étalement Doppler noté Bd et par l'étalement

des retards noté Tm. Dans cette étude, nous nous sommes uniquement intéressés aux canaux de

type Rayleigh, ceci ne restreint en rien le champ d'application des techniques d'estimation de canal

présentées dans ce mémoire.

Au niveau d'un capteur en réception, la fonction d'autocorrélation temps-fréquence du canal à

spectre de puissance Doppler classique et à pro�l d'intensité multitrajets exponentiel de puissance

moyenne � (0; 0) est donnée par [60] :

� (�f;�t) = � (0; 0)
J0 (�Bd�t)

1 + j2�Tm�f
(1.28)

J0 (:) représentant la fonction de Bessel de première espèce d'ordre 0, �t et �f respectivement

l'espacement temporel et fréquentiel entre deux symboles adjacents.

Fig. I.9 : Fonction d'autocorrélation du canal à spectre de puissance Doppler classique

et à pro�l d'intensité multitrajets exponentiel

Un canal de propagation, comme nous l'avons déjà a�rmé, peut être caractérisé par ses para-

mètres étalement Doppler Bd et étalement des retards Tm. Nous avons choisi de prendre comme

paramètre du canal le produit BdTm. Mais à une valeur du produit BdTm �xé correspondent une

in�nité de valeurs pour Bd et Tm, faisant varier la sélectivité en temps et en fréquence du canal.

Il est bien évident que dans la réalité il n'est pas possible de �xer les paramètres du canal. Cepen-
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dant, dans un souci de ne pas favoriser l'une ou l'autre des dimensions sélectives du canal (en temps

ou en fréquence), nous avons choisi de �xer le rapport Bd=Tm de telle façon que les variations en

temps et en fréquence se déroule selon les mêmes règles statistiques. C'est à dire que la variance des

retards � et la variance de la fréquence Doppler  soient égales.

Le détail de ces calculs est donné en annexe D et mène à la relation :

Bd = 2
p
2Tm

Ce qui devient, si l'on pose BdTm = � :

Bd =

q
2�
p
2 Tm =

r
�

2
p
2

La �gure I.11 ci-dessous donne un exemple de réalisation de chacun des canaux utilisés dans les

simulations présentées plus avant. Ces canaux véri�ent la relation entre BdTm donnée ci-dessus. On

véri�e bien que les variations temporelles et fréquentielles sont homogènes.

Fig. I.10 : Exemples de canaux pour diverses valeurs du produit BdTm

Ces di�érentes réalisations correspondent évidemment à la taille des blocs que nous avons prise

en compte dans ce mémoire, c'est à dire des blocs de 16 symboles OFDM chacun formé par 16
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porteuses. Sur de tels blocs, nous considérerons que les canaux de paramètre BdTm = 1=82 et 1=162

sont très sélectifs, le canal BdTm = 1=322 est moyennement sélectif et le canal BdTm = 1=642 est

faiblement sélectif.

1.2.4 Représentation du canal de propagation

Pour réaliser une estimation de canal semi-aveugle au sens du maximum a posteriori, nous avons

besoin d'une représentation précise du canal. Notre représentation est basée sur une version discrè-

te du théorème d'extension orthogonale de Karhunen-Loève [2]. Pour une question de clarté, nous

considérerons que les trajets du canal obéissent tous à des atténuations de Rayleigh.

Proposition 1 Le vecteur représentant le canal - observé au l�eme capteur lors de la transmission

d'un bloc de données temps-fréquence - peut s'exprimer sous la forme :

Cl =

N�1X
k=0

GlkBlk (1.29)

où les fBlkgL�1l=0 sont les vecteurs propres normalisés de la matrice d'autocorrélation Fl =

E
�
ClC

�T
l

�
de Cl et les fGlkgN�1k=0 sont des coe�cients Gaussiens complexes indépendants et centrés.

Les variances de ces coe�cients, que l'on supposera par la suite classés dans l'ordre décroissant, sont

égales aux valeurs propres f�lkgN�1k=0 de la matrice hermitienne Fl. Les systèmes fBlkgN�1k=0 - l variant

de 0 à L� 1 - forment L bases orthonormales de l'espace canonique complexe à N dimensions.

Démonstration. Cette proposition est un cas particulier du théorème d'extension orthogonale

de Karhunen-Loève continu [59].

En e�et, d'après le théorème de décomposition orthogonale de Karhunen-Loève et puisque le canal

de propagation sur chacune des branches de diversité forme un processus stochastique, il est possible

d'écrire de vecteur Cl représentant le canal observé par une branche réceptrice lors de la transmission

d'un bloc temps-fréquence de la façon suivante :

Cl =

N�1X
k=0

GlkBlk (1.30)

Les vecteurs fGlgL�1l=0 , où Gl = (Gl0; Gl1; : : : ; Gl;N�1)
T , sont notre représentation du canal discret

vu en sortie de la l�eme antenne de réception. Nous savons que l'enveloppe du canal est de Rayleigh,

c'est à dire que chaque facteur de gain C l
Æ(k) est Gaussien complexe et centré. Les vecteurs propres de

la matrice de corrélation sont par dé�nition également Gaussiens complexes et centrés.Donc d'après
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1.30. Les fGlkgl=L�1;k=N�1l=0;k=0 sont donc des variables complexes Gaussiennes de variance �lk. D'où

Re [Glk] et Im [Glk] sont des variables Gaussiennes de variance �lk/ 2. On en déduit que

p (Glk) = p (Re [Glk])� p (Im [Glk])

=
1p
��lk

e
�j

Re[Glk]j
2

�lk � 1p
��lk

e
�j

Im[Glk]j
2

�lk

=
1

��lk
e
�j

Glkj
2

�lk : (1.31)

D'où la fonction de densité de probabilité du vecteur Gl est régie par l'expression :

p (Gl) =

N�1Y
k=0

e�jGlkj
2/�lk

��lk
: (1.32)

Quand le récepteur a la connaissance exacte des caractéristiques du canal évanescent à multitrajets,

le (p; q)�eme élément de la matrice hermitienne Fl correspondant à la l�eme branche de diversité est

explicitement donnée par :

F l
pq =

q
EÆ(p)EÆ(q)�

l ((m (p)�m (q))F; (n (p)� n (q))T ) : (1.33)

En pratique, les statistiques du canal de propagation ne sont pas précisément connues du récepteur,

mais les paramètres Bd et Tm peuvent y être estimés par des techniques que nous n'aborderons pas

dans ce mémoire.

1.3 Simpli�cation de la représentation du canal

L'utilisation du modèle de canal tel que dé�ni dans les paragraphes précédents peut amener à

des traitements très complexes. En e�et, le canal observé sur une branche de diversité est représenté

par autant de vecteurs propres que le nombre N de symboles formant un bloc traité.

Cl =

N�1X
k=0

GlkBlk

Cependant, nous savons que les paramètres fGlkgN�1k=0 sont des variables aléatoires gaussiennes

de variance �k=2. Ceci signi�e que lorsque la valeur propre �k associée au vecteur propre Bk est

faible, le vecteur propre Bk ne contribue que faiblement à la représentation du canal Cl.

Les simulation que nous avons présenterons par la suite ont été réalisées pour des canaux dont

nous avons choisi les paramètres Bd et Tm tels que leur produit valent 1=642, 1=322, 1=162 et 1=82.
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La �gure I.11 représente les valeurs cumulées des 40 premières valeurs propres des matrices d'auto-

corrélation de chacun de ces canaux.

Fig. I.11 : Valeurs propres cumulées pour les canaux de propagation à BdTm = 1=642, 1=322, 1=162 et 1=82

Cette �gure nous montre que pour représenter le canal à 99% de sa puissance, il est su�sant

de ne prendre en compte qu'un nombre limité de valeurs propres représenté dans le tableau suivant :

Nombre utile

BdTm de valeurs propres

1=642 2

1=322 6

1=162 13

1=82 35

Tableau 1.1 : Nombre de valeurs propres su�santes

pour représenter le canal à 99% de sa puissance

Il est donc très simple de simpli�er le modèle de canal et ainsi de minimiser la complexité des

techniques d'estimation de canal basées sur la représentation en vecteurs propres du canal que nous

allons aborder dans la suite de ce mémoire.



34 Système et modèles

1.4 Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons présenté les modèles classiques d'un signal OFDM. Nous

nous intéresserons particulièrement dans la suite de ce mémoire à une modélisation en "treillis"

du signal OFDM, permettant de considérer le signal OFDM reçu par blocs temps-fréquence de

symboles, chaque symbole étant a�ecté par un canal multiplicatif et par un bruit additif.

Nous avons également introduit une nouvelle modélisation du canal de propagation basée sur la

décomposition orthogonale de Karhunen-Loève de la matrice d'autocorrélation du canal. Cette

représentation du canal permet de représenter un canal de propagation de manière très simple et

grâce à un nombre relativement peu élevé de paramètres.

Dans le chapitre suivant, nous présentons une technique d'estimation de canal semi-aveugle basée

sur le modèle aux vecteurs propres du canal.



Chapitre 2

Estimation de canal semi-aveugle au sens

du Maximum a Posteriori

Dans cette partie, nous nous sommes �xé comme objectif de réaliser une estimation du canal

de propagation grâce à l'information apportée pas les symboles pilotes contenus par le bloc temps-

fréquence traité. De plus, pour améliorer l'estimation, nous cherchons à utiliser le modèle de canal

présenté dans le chapitre précédent.

Nous considérons que le récepteur a une connaissance a priori des statistiques du canal, ce qui lui

confère directement la connaissance a priori de la base de vecteurs propres de la matrice d'autocor-

rélation du canal. Cet a priori nous permet de penser que la meilleure méthode à employer dans ce

cas est celle du Maximum a Posteriori.

2.1 Introduction

Le canal de propagation vu par le récepteur peut non seulement varier de manière signi�cative

d'un bloc temps-fréquence à l'autre, mais également à l'intérieur d'un bloc lui-même. Cette variation

est principalement due aux changements des conditions de propagation entre l'émetteur et le récep-

teur. D'un point de vue physique, le caractère variable du canal peut être caractérisé, comme nous

l'avons déjà vu, par le produit Bd � Tm. Plus ce produit est grand, plus le canal varie rapidement

dans les domaines temporel et fréquentiel. De plus, d'un symbole à l'autre le canal est corrélé. Ceci

proscrit l'utilisation du critère du maximum de vraisemblance, puisque sa mise en oeuvre dans un

tel problème reviendrait à réaliser une estimation du canal symbole par symbole qui ne tiendrait

pas compte de la corrélation du canal entre deux symboles adjacents. Le critère du maximum a
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posteriori permet de tenir compte de cette corrélation, nous baserons notre estimation de canal sur

ce critère.

2.2 État de l'art

2.2.1 Introduction

Dans cette section, nous allons décrire les méthodes d'estimation de canal existantes dans des

contextes OFDM. Ces méthodes peuvent être simpli�ées par l'utilisation de modulations di�éren-

tielles. Une modulation numérique peut être quali�ée de di�érentielle ou de cohérente. L'utilisation

d'une modulation di�érentielle permet de se passer d'estimer le canal puisque l'information est co-

dée dans la di�érence de phase entre deux symboles consécutifs. Cette technique est couramment

utilisée dans les systèmes sans �l puisqu'elle réduit considérablement la complexité du récepteur ne

comportant pas d'estimateur de canal. La modulation di�érentielle par déplacement de phase (Dif-

ferential Phase Shift Keying : DPSK) est utilisée dans la norme européenne Digital Audio Broadcast

(DAB) [24]. Cette simplicité n'est évidemment pas dépourvue d'inconvénients, en e�et la di�érence

entre une modulation di�érentielle et une modulation cohérente en terme de performances est de

l'ordre de 3 dB en canal Gaussien [60] et les modulations di�érentielles classiques ne permettent pas

l'utilisation de constellations multi-amplitude. Bien qu'en général, ces méthodes n'en comportent

pas, elles peuvent tirer parti de l'aide apportée par un estimateur de canal [28].

Il existe une alternative intéressante aux modulations cohérentes et di�érentielles classiques :

les modulations di�érentielles par déplacement d'amplitude et de phase (Di�erential Amplitude and

Phase Shift Keying : DAPSK) [22], [23], [61], [64]. Elles présentent une e�cacité spectrale bien

supérieure aux modulations de phase classiques (MDP) puisque l'amplitude des symboles subit

également un codage di�érentiel.

Les modulations cohérentes permettent l'utilisation de constellations arbitraires et sont un choix

évident pour les systèmes �laires où le canal ne varie que très peu avec le temps. Dans les systèmes

sans-�l, l'e�cacité spectrale des modulations cohérentes en font un choix intéressant lorsque le débit

est très élevé, comme dans la norme digital video broadcast (DVB) [25], [15].

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

� la quantité de symboles pilotes devant être transmise

� la complexité de l'estimateur devant poursuivre correctement le canal.

Ces deux problèmes sont bien évidemment liés puisque les performances de l'estimateur dé-
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pendent de la quantité d'information pilote émise. Cependant, quelques méthodes récemment ap-

parues n'utilisent aucune information pilote. Ces méthodes dites aveugles se basent sur l'utilisation

de la cyclostationarité introduite par le pré�xe cyclique [16], [34], [7], ou sur la méthode sous-espace

[53] initiée dans [52]. Une dernière méthode proposée dans [12] réalise l'estimation aveugle de canal

au sens du critère du Maximum de Vraisemblance sans aucune information sur les caractéristiques

statistiques du canal.

La littérature contient aujourd'hui un grand nombre d'article portant sur les techniques semi-

aveugle, utilisant des symboles pilotes multiplexés au signal transmis. Les symboles pilotes per-

mettent d'obtenir par interpolation une estimation du canal sur l'ensemble des symboles transmis.

Cette technique est appelée Modulation Assistée par des Symboles Pilotes (Pilot-Symbol Assisted

Modulation - PSAM) et a été introduite pour des systèmes mono-porteuse par Moher et Lodge [50]

puis analysée par Cavers [8]. Puisque, en OFDM, chaque sous-porteuse est soumise à un évanouisse-

ment non sélectif, la méthode PSAM peut être généralisée aux deux dimensions (temps-fréquence),

où les pilotes sont placés à certaines positions du treillis OFDM temps-fréquence. L'estimation de

canal est alors réalisée par une interpolation bidimensionelle. Hoëher propose d'utiliser des �ltres à

réponse impulsionelle �nie (RIF) [35] pour cette interpolation et de séparer l'utilisation des corréla-

tions temporelles et fréquentielles du canal. Cela représente un bon compromis entre la complexité

et les performances.

L'espacement des symboles pilotes pour la méthode PSAM pour des systèmes mono-porteuse

a été étudié dans [8]. L'espacement optimal est proche du rythme d'échantillonnage de Nyquist,

c'est à dire l'inverse de la largeur de bande de la fonction de covariance du canal. Ce résultat se

généralise aux deux dimensions pour le treillis temps-fréquence de l'OFDM. Utiliser une répartition

dense des symboles pilotes signi�e que le canal est sur-échantillonné, ceci implique que les méthodes

d'estimation à réduction de rang [21] peuvent être e�caces. Ce type d'estimateur à faible complexité

projette les échantillons observés sur un espace de plus faible dimension et réalise l'estimation dans

ce sous-espace. En sur-échantillonnant le canal, en plaçant les symboles pilotes proches les uns

des autres, les observations se trouvent essentiellement dans un sous-espace et les estimateurs à

réduction de rang sont très e�caces.

Dans ce qui suit, nous allons présenter des estimateurs de canal utilisant une information pilote.

La littérature s'est beaucoup éto�ée depuis une dizaine d'années concernant l'estimation de canal

pour les systèmes OFDM. L'ensemble des méthodes présentées ci-après ne constitue pas un état de

l'art exhaustif mais représente l'ensemble des grandes familles d'estimateurs de canal. Toutes les
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grandes techniques et critères d'estimation ont été utilisés pour l'estimation de canal OFDM. Nous

verrons cependant que très peu de ces techniques se sont souciées de prendre en compte à la fois les

sélectivités temporelle et fréquentielle du canal de propagation.

Les di�érentes techniques d'estimation de canal sont présentées ici selon le type de sélectivité

qu'elles prennent en compte. Dans un premier lieu, nous verrons les méthodes n'exploitant que la

sélectivité temporelle, en second lieu les méthodes considérant des canaux sélectifs en fréquence puis

les méthodes prenant en compte les deux sélectivités à la fois.

2.2.2 Estimateurs de la phase du canal

Dans la littérature, un petit nombre de publications concernent les estimateurs de phase. Cette

famille d'estimateur concerne plus particulièrement le problème de démodulation di�érentielle. Ce-

pendant, ces méthodes peuvent être également appliquées aux problèmes de démodulation cohérente

[65], [66], [54] ou quasi cohérente [63].

2.2.3 Estimateurs des facteurs de gain du canal

Estimation de canal au sens du critère des moindres carrés (MC)

La méthode d'estimation de canal la plus simple, lorsque les symboles émis sont connus, est

l'estimation au sens des Moindres Carrés (Least Square : LS). Dans ce cas, le facteur de gain du

canal s'exprime simplement

cmc (k; l) =
yk;l

ak;l
; (2.2)

yk;l étant l'échantillon du l�eme symbole OFDM reçu sur la k�eme porteuse, et ak;l le symbole émis

(pilote ou démodulé) correspondant. On rencontre deux grandes familles d'estimateurs basés sur

les MC dans la littérature. La première est composée d'estimateurs avec retour de décision (ces

méthodes sont présentées dans le paragraphe des estimateurs avec retour de décision), la deuxième

famille d'estimateurs MC concerne des systèmes pour lesquels l'information pilote est répartie dans

l'ensemble de l'espace temps-fréquence du signal OFDM. Ce type d'estimateurs réalise une interpo-

lation soit fréquentielle [38], [51], soit bidimensionelle [9] de l'estimation MC réalisée au niveau des

symboles pilotes à l'ensemble des symboles de donnée.

Interpolation polynômiale

Dans la littérature, les estimateurs monodimensionnels traitent tous le signal OFDM symbole
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par symbole. L'interpolation de l'estimée du canal au niveau des pilotes est réalisée dans le domaine

fréquentiel. Rinne et Renfors [62] proposent deux estimateurs simples au sens des MC. Le premier

estime tout d'abord les valeurs des facteurs de gain du canal au niveau des pilotes et considère

que le canal ne varie pas dans la bande de fréquence de largeur l'espacement fréquentiel entre deux

symboles pilotes autour de la fréquence d'un pilote.

Fig. II.1 : Interpolation MC constante par morceaux

Le deuxième réalise une interpolation linéaire considérant que le canal varie linéairement entre

deux pilotes.

Fig. II.2 : Interpolation MC linéaire par morceaux

Huang et Zhao [38] proposent une méthode d'interpolation polynômiale par morceaux. Dans

un symbole OFDM les pilotes sont régulièrement répartis par paire. L'estimation initiale au niveau

des pilotes est réalisée, puis chaque symbole OFDM est découpé en segments fréquentiels et le

canal sur chacun des segment est modélisé par un polynôme. L'estimation de canal complète sur un

symbole OFDM est reconstruite à partir des polynômes élémentaires obtenus sur chaque segment.

L'interpolation est donc simpli�ée puisqu'elle n'est réalisée qu'à partir de quelques porteuses pilotes

par segment.

Chang [9] propose de réaliser une interpolation bidimensionelle au sens des moindres carrés en

considérant que le canal est une paraboloïde

f (k; l) = ak2 + bkl + cl2 + dk + el + f (2.3)
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et les coe�cients (a; b; c; d; e; f) sont déterminés par la minimisation de

X
(k;l)2SP

(cmc (k; l)� f (k; l))2 : (2.4)

Interpolation utilisant un �ltre à réponse impulsionelle �nie (RIF)

Dans [51], Moon et Choi présentent deux alternatives bidimensionelles aux techniques MC

simples de Rinne et Renfors [62]. Les techniques proposées utilisent un �ltrage d'interpolation Gaus-

sien ou un à splines cubique. Les �ltres utilisés sont des �ltres à réponse impulsionelle �nie (RIF)

à 3 coe�cients et utilisent par conséquent les estimations du canal au niveau de 3 symboles pi-

lotes. Ici, l'interpolation est réalisée dans l'espace temps-fréquence et pas seulement sur un symbole

OFDM. Cependant, contrairement à [9], l'interpolation bidimensionelle est réalisée par deux �ltres

monodimensionnels RIF, le premier réalise l'interpolation dans le domaine fréquentiel, le deuxième

dans le domaine temporel. L'estimation du canal obtenue est ensuite �ltrée a�n de retirer la contri-

bution du bruit tout en préservant la réponse impulsionelle du canal. L'estimée est transformée

dans le domaine temporel par une TFDI. Cette estimée transformée peut être considérée comme la

réponse impulsionelle du canal. Seuls sont conservés les échantillons correspondant au maximum de

la puissance du canal par un �ltrage passe bas rectangulaire, et ces échantillons subissent une TFD

fournissant �nalement les facteurs de gain fréquentiels du canal.

Fig. II.3 : Filtrage basé sur la transformée de Fourier

Onizawa et al. [55] proposent une méthode permettant de sélectionner un �ltre RIF d'estimation

de canal parmi un ensemble prédé�ni. Ce choix se base sur les estimation MC réalisées au niveau des

symboles pilotes. La norme du vecteur di�érence entre les estimées MC du canal sur deux porteuses

adjacentes est utilisée comme critère de choix du �ltre RIF servant d'interpolateur à l'ensemble des

porteuses de la bande.

Autre interpolation
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L'interpolation peut également être réalisée en adoptant un modèle de canal basé sur une base

de polynômes orthogonaux. Dans [33] est présentée une méthode modélisant le canal de propagation

à partir des polynômes de Schmidt

C =

MX
m=0

mPm (2.5)

La projection du signal reçu au niveau des symboles pilotes permet d'estimer les paramètres fmg
et le canal est étendu à l'ensemble des symboles de donnée suivant 2.5.

Estimation de canal par le critère de l'erreur quadratique moyenne minimale (EQMM)

Le critère de l'Erreur Quadratique Moyenne Minimale est très souvent rencontré dans la litté-

rature concernant l'estimation de canal pour des systèmes OFDM. Ce critère est utilisé pour deux

grandes familles d'estimateurs. La première concerne l'application la plus connue du critère EQMM,

le �ltrage de Wiener. Les estimateurs de la deuxième famille réalisent un �ltrage passe-bas au sens

de l'EQMM dans un domaine de transformation obtenu par transformée de Fourier. Dans ce para-

graphe, nous ne présentons que les techniques basées sur l'EQMM �directes�, les techniques utilisant

le critère de l'EQMM dans un domaine de transformation sont présentées plus loin.

L'estimateur linéaire optimal pour les systèmes OFDM au sens de l'erreur quadratique moyenne

(EQM) est le �ltre de Wiener 2-D (temps-fréquence) [36], [43]. La complexité de cet estimateur est

souvent trop grande pour une utilisation pratique. Des estimateurs sous-optimaux de plus faible

complexité ont, par conséquent, été présentés dans la littérature [35], [70]. Il existe deux classes

d'estimateurs, les estimateurs bidimensionnels et les estimateurs séparables. L'utilisation de �ltres

séparables est une méthode courante pour réduire la complexité en terme de traitement de signal

multi-dimensionnel [19].

Ici, les atténuations du canal estimées au sens des moindres carrés (MC) sont notées :

ĉmc = X
�1y =

h
y0
x0

y1
x1

� � � yN�1

xN�1

iT
(2.6)

Où y est le vecteur des données reçues et X le vecteur des symboles transmis. L'estimation �nale

des facteurs de gain du canal est réalisée par combinaison linéaire des ĉmc (k; l), où les coe�cients

de la combinaison linéaire dépendent de la structure de l'estimateur. L'estimateur au sens du critère

de l'erreur quadratique moyenne minimale linéaire ĉeqmml est donné par [67] :

ĉeqmml = Rcc

�
Rcc + �2n

�
XXH

��1��1
ĉmc (2.7)
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où Rcc est la matrice d'autocovariance du vecteur canal c. Le calcul de
�
XXH

��1
se révélant

gourmand en calcul, une simpli�cation n'apportant que peu de dégradation [21] peut être établie en

prenant la moyenne stochastique de cet estimateur. L'expression de l'estimateur simpli�é est alors :

ĉ = Rcc

�
Rcc +

�

SNR
I

��1
ĉmc (2.8)

où � = E
h
jxkj2

i
E
h
j1/ xkj2

i
et SNR = E

h
jxkj2

i.
�2n.

Estimation fréquentielle

Dans [20], puis [21], Edfors et al. présentent une méthode d'estimation linéaire au sens de

l'EQMM dont la complexité est réduite grâce à la réduction de rang optimale. Cette méthode est

obtenue par la décomposition en valeurs singulières de la matrice d'autocorrélation fréquentielle du

canal

Rcc = U�U
H (2.9)

U étant une matrice unitaire contenant les vecteurs singuliers de Rcc et � une matrice diagonale

contenant les valeurs singulières de Rcc �1 � �2 � : : : � �N sur sa diagonale. L'estimateur optimal

de rang p est [20] :

ĉp = U�pU
H ĉmc (2.10)

où �p = diag (Æ1; : : : ; ÆN ) est une matrice diagonale dé�nie par :

Æk =

8<:
�k

�k+
�

SNR

; k = 1; 2; : : : ; p

0; k = p+ 1; : : : ; N
(2.11)

Fig. II.4 : Réduction de rang basée sur la décomposition en valeurs singulières

L'interpolation est réalisée en remplaçant le deuxième vecteur U de la �gure (II.4) par un vecteur

V qui n'est pas explicité dans les articles [20][21].
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La technique à réduction de rang a été reprise par Hsieh dans [37], de la même façon que dans

[20] cette méthode n'est pas utilisée pour interpoler les estimées des facteurs de gain du canal aux

symboles de donnée, elle sert à améliorer l'estimation du canal au niveau des pilotes. L'interpolation

est ensuite réalisée linéairement ou par des polynômes du second degré.

Une méthode multi-entrées multi-sorties basée sur le critère EQMM avec diversité d'antenne est

également présentée dans [75].

Filtres séparables

Certaines méthodes proposées s'appuient sur le fait que la fonction de corrélation temps-fréquence

du canal peut s'écrire comme le produit des fonctions de corrélation en temps et en fréquence. Ce

constat permet d'établir qu'un �ltrage bidimensionnel peut être réalisé par la succession de deux

�ltres monodimensionnels.

Dans [39], l'estimation fréquentielle est réalisée suivant la technique classique du �ltrage de

Wiener. Hutter propose deux interpolations temporelles :

� �ltrage passe-bas utilisant la transformée de Fourier,

� �ltrage à phase linéaire.

Li et al., dans [74], proposent une extension de [21] en utilisant à la fois les corrélations en

fréquence et en temps du canal. Cette méthode utilise deux �ltres basés sur la technique proposée

dans [21], le premier basé sur la corrélation temporelle du canal et le second sur la corrélation

fréquentielle.

Filtres bidimensionnels

Le �ltre de Wiener 2-D est optimal en terme d'erreur quadratique moyenne, si on ne considère

pas la complexité. Quoi qu'il en soit, pour une complexité �xée, le nombre de coe�cients du �ltre

utilisés peut être assez faible. Il existe également une version à complexité réduite de cet estimateur

utilisant la théorie de réduction de rang.

Pour l'estimation de chaque facteur de gain du canal, un set de NP pilotes est utilisé. Les poids

optimaux du �ltre de Wiener sont obtenus en utilisant ce set de NP pilotes dans la formule (2.7),

[36], [43], [13].

Une version moins classique du �ltre de Wiener est présentée par Frenger et Svensson dans [28].

Le �ltrage de Wiener est utilisé pour prédire le canal à l'instant l sur la porteuse k grâce à une

partie des symboles reçus dans les symboles OFDM précédents.

La �gure II.6 décrit le fonctionnement de la méthode proposée par Frenger et Svensson.

Autre méthode d'estimation EQMM
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Fig. II.5 : Filtre de Wiener bidimensionnel

Fig. II.6 : Schéma de la technique proposée par Frenger [28]

Yang et al. [76] proposent également une méthode basée sur le critère de l'EQMM, cet estimateur

réalise en premier lieu une estimation des retards de chacun des trajets du canal de propagation.

Pour cela, la méthode ESPRIT est utilisée pour initialiser une boucle à verrouillage de retards (BVR)

qui suivra les variations des retards. Les retards de propagation étant connus, une estimation des

facteurs de gain du canal correspondants à ces retards au sens de l'EQMM est réalisée.

Estimation de canal par Filtrage de Kalmann

Quelques techniques rencontrées dans la littérature se basent sur le �ltrage de Kalmann. La

première d'entre elle est proposée par Tufvesson et Maseng [71]. Il s'agit d'un �ltrage de Kalmann

classique estimant les paramètres du canal modélisé comme un processus auto-régressif (AR). Ce

processus AR est utilisé pour représenter les variations des coe�cients du canal d'un instant à
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l'autre. L'ensemble des fonctions de transfert à un instant donné s'écrivent :

C (k + 1) = �C (k) + � (k) (2.12)

y (k) =M (k)C (k) + e (k) : (2.13)

La matrice � est une matrice diagonale N �N d'éléments

e�kAR2�fdTs (2.14)

dé�nissant le processus AR. Ts est la durée symbole incluant le temps de garde ou pré�xe cyclique.

La matrice de covariance du bruit blanc � (k) est R1: Le vecteur y (k) contient la fonction de

transfert mesurée, M (k) est un vecteur d'observation avec des 1 aux positions mesurées à l'instant

k et e (k) est un bruit de mesure de matrice de covariance R2: Le paramètre kAR du processus

AR est choisi pour ajuster la mémoire du modèle du canal. Les équations typiques du �ltrage de

Kalmann deviennent :

Ĉ (kj k) = Ĉ (kj k � 1) +K (k)
�
y (k)�M (k) Ĉ (kj k � 1)

�
(2.15)

Ĉ (k + 1j k) = �Ĉ (kj k � 1) +K (k)
h
y (k)�M (k) Ĉ (kj k � 1)

i
= �Ĉ (kj k) (2.16)

K (k) = �P (kj k � 1)M (k)� [M (k)P (kj k � 1)M (k)� +R2]
�1

(2.17)

P (kj k + 1) = �P (kj k � 1)�� +R1 �K (k) [M (k)P (kj k � 1)M (k)� +R2]K (k)� (2.18)

P (kj k) = P (kj k � 1)� P (kj k � 1)M (k)� [M (k)P (kj k � 1)M (k)� +R2]
�1
M (k)P (kj k � 1)

(2.19)

K (k) étant le vecteur �ltre de Kalmann, P (kj k � 1) la matrice de covariance de la prédiction

d'erreur et P (kj k) la matrice de covariance de l'estimation de l'erreur.

Deux autres méthodes [5], [6] utilisant le �ltrage de Kalmann existent et sont présentées dans

le paragraphe suivant, elles sont avant tout des méthodes d'estimation à retour de décision.

Estimation de canal avec retour de décision

La plupart des techniques d'estimation avec retour de décision sont basées sur le critère MC.

Le processus itératif de ces méthodes est initialisé par l'émission d'un symbole OFDM contenant

uniquement de l'information pilote, fournissant au récepteur une estimation MC du canal sur l'en-

semble des porteuses. Cette première estimation est utilisée comme initialisation de l'estimateur à

retour de décision utilisant cette estimation initiale pour égaliser le symbole OFDM suivant. Inter-

vient alors un décodeur correcteur d'erreur [48] - pouvant être un décodeur SOVA [41] - permettant
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de décoder les données en fournissant une information sur la �abilité des données décodées. Ceci

permet d'évaluer à nouveau l'estimation du canal par la même technique des Moindres Carrés après

re-codage et re-mise en forme des données décodées.

Fig. II.7 : Principe des méthodes avec retour de décision

Le même procédé est utilisé dans [56] où l'estimation de canal est réalisée au sens des critères

Zero-Forcing ou EQMM ou bien par un �ltrage de Kalmann [5].

Bulumulla [6] a également développé une méthode d'estimation de canal à retour de décision

basée sur le critère du MAP dans laquelle les probabilités a posteriori sont calculées grâce au �ltrage

de Kalmann.

Estimation par �ltrage dans un domaine de transformation

Ces techniques transforment le signal reçu ou bien une estimation préalable MC ou EQMM

du canal vers un domaine intermédiaire dans lequel est réalisé un �ltrage. La majorité des articles

traitant de ce sujet utilisent la transformée de Fourier inverse pour créer leur domaine de transfor-

mation.

Domaine de transformation obtenu par la transformée de Fourier inverse

La grande majorité des méthodes appartenant à cette catégorie fonctionnent selon le modèle

représenté sur la �gure suivante :

Q étant un �ltre dépendant du critère choisi.

Filtrage rectangulaire - �Zero padding�

Dans ce cas, le �ltre Q est simplement une fenêtre rectangulaire et il s'agit des techniques simples

utilisée pour éliminer la contribution du bruit dans l'estimation de canal rencontrées dans [9].

Filtrage EQMM

Les méthodes proposées dans [14] et [11] utilisent un �ltre Q EQMM et leur fonctionnement est

décrit dans la �gure suivante :
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Fig. II.8 : Principe des méthodes d'interpolation par TFD

Fig. II.9 : Principe des méthodes d'interpolation par TFD avec �ltrage EQMM

Jones [42] propose également un système de ce type, mais comportant plusieurs antennes à

l'émission et en réception.

Autres �ltrages Dans la littérature on rencontre également d'autres types de �ltrage comme

les fenêtres de Hamming ou de Hanning [77].

Domaine de transformation obtenu par la TFD bidimensionnelle

D'autre part, il existe une méthode basée sur la transformée de Fourier bidimensionnelle présen-

tée dans [46]. Le principe de cette méthode est strictement le même que la technique précédente.

Le �ltrage est réalisé dans l'espace de transformation à 2 dimensions.

Autres domaines de transformation

Zhao et Huang proposent d'utiliser le duo TFDI/TFD pour générer un espace de transformation,

mais cet espace est obtenu dans [79] en utilisant tout d'abord la transformée de Fourier directe.

Ceci donne naissance à une représentation du canal dans un nouveau domaine de transformation

qui est �ltrée selon la �puissance� obtenue sur les pseudo-fréquences observées puis transformée à

nouveau par la transformée de Fourier inverse.

Une autre méthode est basée sur le fait qu'un signal OFDM peut être généré par la transformée

de Hadamard, ainsi l'estimation de canal peut être réalisée de manière similaire aux techniques

basées sur la TFD, mais en utilisant la transformée de Hadamard.
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2.2.4 Conclusions

Dans les techniques que nous venons de présenter, seules quelques techniques réalisent un trai-

tement par bloc du signal OFDM reçu :

� Le �ltre de Wiener 2D

� La méthode de �ltrage dans le domaine de transformation généré par la Transformée de Fourier

2D

� Interpolation au sens des MC

Les méthodes qui nous intéresseront le plus sont ces méthodes, permettant de tenir compte de

la sélectivité temporelle et fréquentielle du canal. Les autres techniques présentes dans la littérature

de prennent en compte qu'une des deux sélectivité et ne présentent �nalement que peu d'intérêt en

terme de comparaison de performance avec les méthodes que nous allons développer plus loin.

2.3 Estimation de canal itérative basée sur le critère du Maximum

a Posteriori

Dans le chapitre précédant, nous avons développé un nouveau modèle pour le canal de propaga-

tion, permettant de le représenter simplement. Nous nous baserons sur ce modèle pour l'estimation

du canal et nous considérerons que les paramètres Bd et Tm sont connus du récepteur. Dans ce cas

de �gure, le critère semblant le plus approprié pour l'estimation des paramètres Glk du canal est

celui du Maximum a Posteriori.

2.3.1 Formulation du problème au sens du Maximum a Posteriori

Le critère du Maximum a Posteriori est le plus adapté à l'estimation semi-aveugle du canal

multi-trajets à évanouissements discret vu en sortie des branches de diversité lorsque les expressions

des fonctions de densité de probabilité p
�
Gl
�
des paramètres du canal sont connues du récepteur.

Pour l'estimation des caractéristiques du canal, certains symboles transmis sont �xés (symboles

pilotes).

Le vecteur A normalisé correspondant à l'émission d'un bloc temps-fréquence est donc carac-

térisé par sa probabilité d'émission a priori P (A) : Étant donnés le vecteur A transmis et la re-

présentation du canal discret
�
Gl
	L�1
l=0

, et en considérant que le bruit est indépendant sur chacune

des L branches de diversité du récepteur, on peut décrire les vecteurs
�
Rl
	L�1
l=0

par la fonction de
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densité de probabilité conditionnelle :

p

�n
Rl
oL�1
l=0

����A;nGl
oL�1
l=0

�
=

L�1Y
l=0

N�1Y
k=0

1

�N0
exp

0@� 1

N0

�����Rl
k �A

N�1X
m=0

Gl
mBmk

�����
2
1A (2.20)

où Bmk est la k�eme composante du m�eme vecteur de la base orthonormale fBmgN�1m=0.

L'estimée au sens du Maximum a Posteriori

nbGl
oL�1
l=0

du canal multi-trajets discret
�
Gl
	L�1
l=0

correspondant au bloc temps-fréquence reçu est donnée par :

nbGl
oL�1
l=0

= arg max
fGlgL�1

l=0

p

�n
Gl
oL�1
l=0

���� nRl
oL�1
l=0

�
: (2.21)

Cette technique d'estimation maximise la fonction de densité de probabilité conditionnelle a pos-

teriori p
��
Gl
	L�1
l=0

��� �Rl
	L�1
l=0

�
: Résoudre directement cette équation est inextricable. La solution

peut être atteinte itérativement en mettant en oeuvre l'algorithme EM (Expectation Maximization).

Dans la grande majorité des méthodes basées sur l'EM dans la littérature, l'algorithme EM est com-

biné au critère du Maximum de Vraisemblance (Maximum Likelihood : ML). Nous l'utiliserons pour

résoudre un problème posé au sens du critère du Maximum a Posteriori.

2.3.2 L'algorithme �Expectation - Maximization�

L'algorithme EM est connu des statisticiens depuis longtemps, il a largement été présenté et

analysé dans les travaux de Dempster, Laird, Rubin [17] et Wu [73]. Hors du contexte statistique,

l'algorithme EM a été mis en oeuvre par Snyder [69] pour l'estimation au sens du maximum de

vraisemblance de la concentration de radioactivité dans la tomographie d'émission des positrons,

ainsi que par Feder [26] pour extraire des estimées de paramètres provenant de signaux superposés.

L'algorithme EM a fait l'objet de nombreuses études appliquées dans le domaine des systèmes de

communication dont les principaux sont Poor [58], Kaleh [44], Georghiades et al. [30] [31][29], Zabin

et al. [78] , Ansari et al. [?], Modestino [49], Lavielle [45] et Moulines.

Dans notre problème, l'algorithme EM estime itérativement les L vecteurs
nbGl

oL�1
l=0

de telle

façon de garantir à chaque itération une croissance monotone de la fonction de densité de probabilité

conditionnelle p
��
Gl
	L�1
l=0

��� �Rl
	L�1
l=0

�
. Cette croissance monotone est réalisée via la maximisation

de la fonction auxiliaire, basée sur la mesure de Kullback-Leibler, dépendant des paramètres courants
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�
Gl
	L�1
l=0

et des nouveaux paramètres
n
Gl0
oL�1
l=0

:

Q

��
Gl
	L�1
l=0

;
n
Gl0
oL�1
l=0

�
=
P
A

h
p
��
Rl
	L�1
l=0

;A;
�
Gl
	L�1
l=0

�
�

log p

��
Rl
	L�1
l=0

;A;
n
Gl0
oL�1
l=0

�� (2.22)

où la somme est réalisée sur tous les vecteurs de données susceptibles d'être transmis sur le bloc

temps-fréquence considéré.

Les théorèmes suivant sont fondamentaux pour expliquer le comportement général de l'algo-

rithme EM. Le premier explique l'existence de la fonction auxiliaire.

Théorème 1 La croissance de la fonction auxiliaire implique la croissance de la probabilité a pos-

teriori :

Q

�n
Gl
oL�1
l=0

;
n
Gl0
oL�1
l=0

�
� Q

�n
Gl
oL�1
l=0

;
n
Gl
oL�1
l=0

�
(2.23)

implique que

p

�n
Rl
oL�1
l=0

;A;
n
Gl(d+1)

oL�1
l=0

�
� p

�n
Rl
oL�1
l=0

;A;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

�
: (2.24)

L'inégalité est stricte à moins que, quels que soient les symboles composant le vecteur signal émis

A, p
��
Rl
	L�1
l=0

;A;
�
Gl(d+1)

	L�1
l=0

�
= p

��
Rl
	L�1
l=0

;A;
�
Gl(d)

	L�1
l=0

�
.

Démonstration. La démonstration de ce théorème est donnée dans l'annexe A.

Etant donnés les L vecteurs reçus
�
Rl
	L�1
l=0

; l'algorithme EM est initialisé avec une première

estimation
�
Gl(0)

	L�1
l=0

des vecteurs
�
Gl
	L�1
l=0

. L'évolution de l'estimation
�
Gl(d)

	L�1
l=0

à la nouvelle

estimation
�
Gl(d+1)

	L�1
l=0

est e�ectuée via la fonction auxiliaire Q :

) Phase Expectation : Calcul de Q

��
Gl
	L�1
l=0

;
n
Gl0
oL�1
l=0

�
,
�
Gl
	
étant �xé et

n
Gl0
o

va-

riable.

) Phase Maximization : Recherche de la nouvelle estimation
�
Gl(d+1)

	L�1
l=0

qui maximise la

fonction Q

��
Gl
	L�1
l=0

;
n
Gl0
oL�1
l=0

�
en fonction de

n
Gl0
oL�1
l=0

.

Le premier théorème garantit donc que les ré-estimées
�
Gl(d)

	L�1
l=0

et
�
Gl(d+1)

	L�1
l=0

ont pour

propriété :

p

�n
Rl
oL�1
l=0

;A;
n
Gl(d+1)

oL�1
l=0

�
� p

�n
Rl
oL�1
l=0

;A;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

�
: (2.25)
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De plus, il peut être montré [47] que sous certaines conditions, Q

��
Gl
	L�1
l=0

;
n
Gl0
oL�1
l=0

�
la fonction

auxiliaire, possède un maximum global unique, dépendant de
n
Gl0
oL�1
l=0

et que ce maximum est le

seul et unique point critique, où un point critique de Q

��
Gl
	L�1
l=0

;
n
Gl0
oL�1
l=0

�
est caractérisé par :

rQ
�n
Gl(d)

oL�1
l=0

;
n
Gl0
oL�1
l=0

�
= 0; (2.26)

r représentant le vecteur gradient. Le deuxième théorème, présenté ci-dessous, garantit que la

séquence d'estimées produit une croissance monotone de p
��
Rl
	L�1
l=0

;
�
Gl
	L�1
l=0

�
jusqu'à ce que les

estimées atteignent un point critique de cette probabilité.

Théorème 2 Un paramètre
�
Gl
	L�1
l=0

est un point critique de p
��
Rl
	L�1
l=0

;
�
Gl
	L�1
l=0

�
si et seule-

ment si il est un point �xe de Q

��
Gl
	L�1
l=0

;
n
Gl0
oL�1
l=0

�
:

Démonstration. La démonstration de ce théorème est donnée dans l'annexe A.

La ré-estimation itérative continue jusqu'à ce que la probabilité p
��
Rl
	L�1
l=0

;
�
Gl(D)

	L�1
l=0

�
ob-

tenue à la D�eme itération atteigne un seuil.

En général, la fonction auxiliaire présente plusieurs maxima globaux. Ceci mène à une ambiguïté

dans l'estimation au Maximum a Posteriori des facteurs de gain du canal multi-trajet discret. Ce

problème peut être évité par l'utilisation de symboles connus du récepteur. Quoi qu'il en soit, ceci

est insu�sant, puisque la fonction auxiliaire présente aussi plusieurs maxima locaux pouvant être

atteints par l'algorithme EM au lieu du maximum global. Pour s'a�ranchir de ce deuxième problème,

l'estimation initiale
�
Gl(0)

	L�1
l=0

doit être calculée avec beaucoup de soin en utilisant des symboles

connus du récepteur : les symboles pilotes.

2.3.3 Expression analytique de l'estimateur

Proposition 2 Soit 
 l'alphabet dans lequel chaque symbole normalisé du bloc temps-fréquence

prend sa valeur. L'expression de la m�eme
composante de l'estimation

�
Gl(d+1)

	L�1
l=0

correspondant

à la l�eme branche de diversité est explicitement donnée par

Gl(d+1)
m = wl

m

N�1X
k=0

Rl
k

 X
A2


Ap

�
Ak = Aj

n
Rl
oL�1
l=0

;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

�!�
Bmk

� (2.27)

où le facteur wl
m répond à la dé�nition suivante :

wl
m =

1

1 +N0 /�lm
(2.28)
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Démonstration. La démonstration de cette proposition est donnée en annexe B.

Les coe�cients de pondération wl
m dépendent de la m�eme valeur propre de la matrice de cova-

riance hermitienne Fl (qui prend en compte la puissance moyenne �l (0) du l�eme trajet ainsi que

l'étalement Doppler Bd et les énergies transmises EÆ(k); Æ (k) 2 SP [ SD associées aux symboles de

donnée et aux symboles pilotes) et de la variance du bruit I0. On dé�nit DÆ(k) la valeur prise par le

symbole pilote AÆ(k); Æ (k) 2 SP . Puisque tous les symboles pilotes sont connus du récepteur, on a :

P

�
AÆ(k) = DÆ(k)

����nRl
oL�1
l=0

;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

�
= 1 (2.29)

pour Æ (k) 2 SP . En conséquence, l'expression de G
l(d+1)
m précédente peut se ré-écrire :

G
l(d+1)
m = wl

m

 P
Æ(k)2SD

Rl
Æ(k)

� P
A2


AP
�
AÆ(k) = A

����Rl
	L�1
l=0

;
�
Gl(d)

	L�1
l=0

���
B�
Æ(k)m

+
P

Æ(k)2SP
Rl
Æ(k)DÆ(k)B

�
Æ(k)m

! (2.30)

Au démarrage de l'algorithme EM, le récepteur n'a aucune connaissance des valeurs des données

transmises dans un bloc temps-fréquence. En conséquence, pour la détermination de l'initialisation�
Gl(0)

	L�1
l=0

; il peut utiliser les probabilités conditionnelles uniformes P
�
Ak

����Rl
	L�1
l=0

;
�
Gl(d)

	L�1
l=0

�
pour chacun des symboles inconnus. C'est pourquoi, la m�eme composante de l'initialisation Gl(0)

correspondant au l�eme capteur est explicitement donnée par :

Gl(0)
m = wl

m

X
Æ(k)2SP

Rl
Æ(k)D

�
Æ(k)B

�
Æ(k)m

(2.31)

Cette relation étant, au passage, vraie pour n'importe quel type de modulation et ne nécessite

pas l'hypothèse enveloppe constante sur la modulation employée.

2.3.4 Cas particuliers

En utilisant la loi de Bayes, il est possible de transformer l'expression précédente de G
l(d+1)
m en :

Gl(d+1)
m = wl

m

0@ X
Æ(k)2SD

Rl
Æ(k) tanh

h
2Re

n
�
(d)
Æ(k)

oi
B�
Æ(k)m +

X
k2SP

Rl
Æ(k)DÆ(k)B

�
Æ(k)m

1A (2.32)

pour une modulation MDP-2, et
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Gl(d+1)
m = wl

m

0@ X
Æ(k)2SD

Rl
k

�
1p
2
tanh

hp
2Re

h
�
(d)
Æ(k)

ii
+

jp
2
tanh

hp
2 Im

h
�
(d)
Æ(k)

ii��
B�
Æ(k)m

+
X
k2SP

Rl
Æ(k)DÆ(k)B

�
Æ(k)m

1A (2.33)

pour une modulation MDP-4, où �
(d)
Æ(k) est dé�ni par :

�
(d)
Æ(k) =

1

N0

L�1X
l=0

Rl
Æ(k)

 
N�1X
m=0

Gl(d)
m BÆ(k)m

!�
: (2.34)

Le détail des calculs menant à ces résultats est donné en annexe C.

2.4 Résultats

Les résultats que nous présentons dans ce chapitre ont été obtenus par des simulations de la

méthode proposée au chapitre précédent dans plusieurs contextes de propagations. Nous avons

comparé notre algorithme à trois méthodes d'estimation de canal rencontrées dans la littérature.

2.4.1 Algorithmes de comparaison

Trois méthodes ont été choisies pour comparer les performances de notre algorithme à celles

de méthodes connues et classiquement utilisées. Nous avons tenu à comparer notre algorithme

d'estimation de canal à des méthodes bloc, pouvant donc fonctionner de manière bidimensionelle et

ne pas utiliser de méthodes réalisant seulement une interpolation temporelle fréquentielle.

Les deux premières méthodes élues sont basées sur le critère des moindres carrés (MC) et réalisent

une interpolation linéaire de l'information fournie par les symboles pilotes contenus dans le bloc

temps-fréquence traité.

La troisième méthode est moins classique et repose sur le principe du �ltrage dans un domaine de

transformation, ici créé par la transformée de Fourier.

Estimation de canal MC

Algorithme de comparaison MC-1

L'algorithme MC-1 utilise l'estimation MC du canal au niveau des symboles pilotes pour réaliser

une interpolation bidimensionelle sur l'ensemble des symboles de donnée en considérant que le canal
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peut être assimilé à un plan constant sur chacun des blocs temps-fréquence considérés. Le canal est

modélisé par le polynôme de degré 0 suivant :

fMC�1 (m;n) = �: (2.35)

Fig. II.10 : Norme du canal fourni par la méthode MC-1

Dans un premier temps, le canal est estimé au sens des MC au niveau des symboles pilotes et

on note ĉMC (mp; np) l'estimation du canal correspondant au p�eme symbole pilote et

ĉMC (mp; np) =
ympnp

ampnp

: (2.36)

Le critère des moindres carrés est utilisé une seconde fois pour réaliser une interpolation aux sym-

boles de donnée. Le critère s'écrit

min [MC1] = min

24 1

NP

NP�1X
p=0

(ĉMC (mp; np)� fMC�1 (mp; np))
2

35 (2.37)

On obtient :

min [MC1] = min

24 1

NP

NP�1X
p=0

(ĉMC (mp; np)� �)2

35 : (2.38)

L'expression est dérivée par rapport au paramètre du canal � et égalée à zéro

@

@�
MC1 = 0

Nous obtenons le paramètre � par les calculs suivants :
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@

@�
MC1 =

1

NP

NP�1X
p=0

@

@�

�
�2 + ĉMC (mp; np)

2 � 2�ĉMC (mp; np)
�

=
1

NP

NP�1X
p=0

(2�� 2ĉMC (mp; np)) (2.39)

alors

1

NP

NP�1X
p=0

(2�� 2ĉMC (mp; np)) = 0 (2.40)

d'où

� = 1
NP

NP�1P
p=0

ĉMC (mp; np) : (2.41)

Le canal est alors égal à � sur tout le bloc temps-fréquence

Algorithme de comparaison MC-2

Le deuxième estimateur consiste en une extension de la méthode MC-1 à un polynôme du

premier degré :

fMC�2 (m;n) = �m+ �n+  (2.42)

Fig. II.11 : Norme du canal fourni par la méthode MC-2
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Le critère des MC devient

min [MC2] = min

24 1

NP

NP�1X
p=0

(ĉMC (mp; np)� fMC�2 (mp; np))
2

35
= min

24 1

NP

NP�1X
p=0

(ĉMC (mp; np)� �mp � �np � )2

35 (2.43)

min

24 1

NP

NP�1X
p=0

�
ĉMC (mp; np)

2 + �2m2
p + �2n2p + 2 � 2ĉMC (mp; np)� 2�mpĉMC (mp; np)

�2�npĉMC (mp; np)� 2ĉMC (mp; np)� 2��mpnp � 2�mp � 2�np)] (2.44)

Les paramètres �; � et  sont obtenus grâce aux dérivées partielles par rapport à eux-même :

@

@�
MC2 =

1

NP

NP�1X
p=0

�
2�m2

p � 2mpĉMC (mp; np)� 2�mpnp � 2mp

�
=

2�

Np

NP�1X
p=0

m2
p �

2

NP

NP�1X
p=0

mpĉMC (mp; np)� 2�

NP

NP�1X
p=0

mpnp � 2

NP

NP�1X
p=0

mp (2.45)

@

@�
MC2 =

1

NP

NP�1X
p=0

�
2�n2p � 2npĉMC (mp; np)� 2�mpnp � 2np

�
=

2�

NP

NP�1X
p=0

n2p �
2

Np

NP�1X
p=0

npĉMC (mp; np)� 2�

NP

NP�1X
p=0

mpnp � 2

NP

NP�1X
p=0

np (2.46)

@

@
MC2 =

1

NP

NP�1X
p=0

(2 � 2ĉMC (mp; np)� 2�mp � 2�np)

= 2 � 2

Np

NP�1X
p=0

ĉMC (mp; np)� 2�

NP

NP�1X
p=0

mp � 2�

NP

NP�1X
p=0

np (2.47)

Pour simpli�er la lecture de la suite, notons

�c =
PNP�1

p=0 ĉMC (mp; np) �m =
PNP�1

p=0 mp �n =
PNP�1

p=0 np

�m2 =
PNP�1

p=0 m2
p �n2 =

PNP�1
p=0 n2p �mc =

PNP�1
p=0 mpĉMC (mp; np)

�nc =
PNP�1

p=0 npĉMC (mp; np) �mn =
PNP�1

p=0 mpnp
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Les équations

@

@�
MC2 = 0

@

@�
MC2 = 0

@

@
MC2 = 0

deviennent

��m2 � �mc � ��mn � �m = 0

��n2 � �nc � ��mn � �n = 0

NP � �c � ��m � ��n = 0

posons encore

�� = NP�m2 � (�m)
2

�� = NP�n2 � (�n)
2

� = NP�mn � �m�n

�� = NP�mc � �m�c

�� = NP�nc � �n�c

et les valeurs des paramètres (�; �; ) du polynôme fMC�2 (m;n) = �m+�n+  se calculent grâce

aux équations :

� =
��������
������2

(2.48)

� =
��������
������2

(2.49)

=�c���m���n
NP

(2.50)

Estimation de canal par la FFT bidimensionelle EC-FFT-2D

La troisième technique d'estimation de canal nous servant de comparatif fait partie de la famille

des estimateurs utilisant un domaine de transformation créé par la TFDI. Le canal est tout d'abord
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estimé au niveau des NP symboles pilotes. Cette estimation subit une TFDI bidimensionelle de

dimension N . Un �ltrage est ensuite réalisé dans ce domaine de transformation, puis une TFD,

fournissant �nalement l'interpolation de l'estimation MC au niveau des pilotes à tous les symboles

de donnée (�g. II.12).

Fig. II.12 : Schéma de l'algorithme d'estimation de canal par la FFT bidimensionelle

Le �ltrage est le point crucial de cette méthode. En e�et, il est nécessaire de dé�nir précisément

le �ltre, sans quoi les performances de l'algorithme s'e�ondrent rapidement. Le choix du �ltre est

réalisé en fonction des statistiques du canal. En moyenne sur toutes les réalisations possibles du

canal, le carré du module de la TFDI du canal reçu sur un bloc représente la fonction de di�usion

(scattering function) du canal (�g. II.13.a).

Le �ltrage serait simple si c'était e�ectivement ce que nous obtenions dans le domaine de trans-

formation. Mais au lieu d'avoir une information en moyenne sur tout le bloc, nous possédons, lors du

traitement d'un bloc, une information échantillonnée aux positions des symboles pilotes. La forme

de ce signal dans le domaine de transformation (cf. �g. II.13.b) correspond en fait à la fonction de

di�usion superposée à ses propres décalages, c'est à dire la convolution de la transformée du canal

par la transformée du masque des pilotes.

Considérons les canaux correspondant à BdTm = 1
Æ
162 et BdTm = 1

Æ
642 :

La taille du �ltre est choisie en fonction des fonctions de di�usion du canal (�g. II.14) et du

canal échantillonné aux positions des symboles pilotes (�g. II.15).
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Fig. II.13 : Fonctions de di�usion du canal (a),

du canal échantillonné aux symboles pilotes (b)

Fig. II.14 : Fonctions de di�usion des canaux pour BdTm = 1=642 (a)

et BdTm = 1=162 (b)

En observant la fonction de di�usion du canal échantillonné, nous voyons que pour BdTm =

1
Æ
642 ; il n'y a pas de superposition de la fonction de di�usion principale (centrale) avec les autres,

le �ltrage est donc simplement réalisé en isolant la fonction de di�usion centrale comme le montre

la �gure (II.16:c).

Mais dans le cas où BdTm = 1
Æ
162 ; il existe un net recouvrement des di�érentes contributions

des fonctions de di�usion décalées avec la fonction centrale. Dans ce cas, le �ltrage est plus di�cile

et il faut régler le �ltre de telle façon qu'il minimise ce recouvrement. Pour cela, nous véri�ons à

partir de quel niveau de puissance dans le domaine de transformation il n'y a pas de recouvrement

entre les di�érentes fonctions de di�usion.

Nous voyons que sur la �gure (II.17:a et b), le recouvrement existe à un niveau de puissance égal

à 0:15 alors que pour un niveau égal à 0:25, il n'existe plus. Nous choisirons donc le �ltre dé�ni sur

la �gure (II.17:d) plutôt que celui de la �gure (II.17:c).
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Fig. II.15 : Fonctions de di�usion des canaux échantillonnés

pour BdTm = 1=642 (a) et BdTm = 1=162 (b)

Fig. II.16 : Contours du canal échantillonné (a),(b) et du canal complet (c) avec BdTm = 1=642

dans le domaine de transformation pour des seuils de puissance de 0:05 et 0:1

Combinaison des estimation sur chaque branche de diversité

Dans toutes les méthodes de comparaison, l'estimation de canal est réalisée séparément sur

chacune des branches de diversité. La diversité est exploitée par combinaison optimale des branches

de diversité.. Les sorties souples sont donc estimées par :

�Æ(k) =
1

N0

L�1X
l=0

RÆ(k)Ĉ
l�
Æ(k) (2.51)



2.4 Résultats 61

Fig. II.17 : Contours du canal échantillonné (a),(b) et du canal complet (c),(d) avec BdTm = 1=162

dans le domaine de transformation pour des seuils de puissance de 0:15 et 0:25

2.4.2 Contexte des simulations

Signal émis

Nous avons arbitrairement choisi de réaliser nos simulations à partir de blocs de dimension

16� 16. Ainsi, les blocs temps-fréquence considérés possèdent 16 porteuses et 16 symboles OFDM.

La répartition des symboles pilotes dans ce bloc ainsi que leur quantité est également arbitraire.

Fig. II.18 : Bloc temps-fréquence considéré dans les simulations

Les symboles remplissant chaque bloc temps-fréquence appartiennent à l'alphabet d'une MDP-2
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 = f�1; 1g : Le récepteur possèdera 1; 2 ou 4 branches de diversité.

Canal de propagation

Quatre contextes de propagation sont considérés dans les simulations présentées. Nous avons

choisi des canaux de propagation dont les BdTm valent 1
Æ
642 ; 1

Æ
322 ; 1

Æ
162 et 1

Æ
82 : Le tableau

suivant donne les variations de phase maximales d'une extrémité du bloc à l'autre pour chacune des

valeurs de BdTm.

BdTm variation de la phase du canal

1
Æ
642 ��

4
p

2
p
2
< �� < �

4
p

2
p
2

1
Æ
322 ��

2
p

2
p
2
< �� < �

2
p

2
p
2

1
Æ
162 ��p

2
p
2
< �� < �p

2
p
2

1
Æ
82 �2�p

2
p
2
< �� < 2�p

2
p
2

Paramètres de l'estimateur

Dans les simulations que nous présentons ici, nous avons �xé le nombre d'itérations de l'algo-

rithme à D = 5 pour les canaux à BdTm = 1
Æ
642 ; 1

Æ
322 et 1

Æ
162 : En e�et, ce nombre d'itération

est su�sant dans ces contextes de propagation pour que l'algorithme converge. Cependant, cette

valeur n'est plus su�sante lorsque nous nous plaçons dans le contexte de propagation dé�ni par le

canal très sélectif en temps et en fréquence à BdTm = 1
Æ
82 : Nous avons déterminé que dans ce cas

de �gure, l'algorithme nécessite D = 15 itérations.

De plus, nous avons choisi de réaliser nos simulations dans le cas où les modèles utilisés pour la

génération et l'estimation du canal sont identiques. C'est à dire que les bases de vecteurs propres

utilisées pour la génération et l'estimation du canal de propagation sont les mêmes.

2.4.3 Résultats de simulation

Nous avons comparé les performances obtenues par notre algorithme à celles fournies par les trois

méthodes de comparaison ainsi qu'à un estimateur de canal hypothétique ayant une connaissance

parfaite du canal.

La �gure II.19 montre cette comparaison dans le cas d'un canal de BdTm = 1
Æ
642 ; c'est à

dire un canal pouvant être assimilé à un plan complexe (cf. Fig. II.10). Pour L = 1 notre méthode

présente des performances moins bonnes que la technique CE-MC-2. Mais nous voyons que dès que
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Fig. II.19 : Taux d'erreur binaire en fonction du Eb=N0

pour BdTm = 1
Æ
642 pour des ordres de diversité L = 1; 2 et 4

le nombre de branche de diversité est supérieur, notre méthode montre des performances supérieures

et s'approche, pour L = 4; des performances de l'estimateur parfait.

les �gures II.20 et II.21 représentent les performances de notre méthode utilisée dans les contextes

de propagation dé�nis par les canaux de BdTm = 1
Æ
322 et 1

Æ
162 : Au vu de ces �gures, nous

pouvons apprécier l'importance du paramètre L de diversité. Mais ces �gures prouvent également

que cette méthode présente un défaut majeur : son initialisation. Celle-ci ne semble pas su�samment

précise pour permettre à l'algorithme EM de converger correctement pour des valeurs de RSB

élevées.

Lorsque le canal est très variable en temps et en fréquence, pour BdTm = 1
Æ
82 ; notre méthode
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Fig. II.20 : Taux d'erreur binaire en fonction du Eb=N0

pour BdTm = 1
Æ
322 pour des ordres de diversité L = 1; 2 et 4

Fig. II.21 : Taux d'erreur binaire en fonction du Eb=N0

pour BdTm = 1
Æ
162 pour des ordres de diversité L = 1; 2 et 4

présente une saturation dans tous les cas de diversité aux alentours de 8� 10 dB. Cette saturation,

n'apparaissant que pour les fortes valeurs de RSB montre que lorsque le signal devient peu bruité, et

que l'initialisation n'est pas optimisée, comme c'est le cas dans les simulations que nous proposons

dans cette partie, l'algorithme EM converge vers un maximum local et l'absence de bruit ne lui

permet plus de sortir de ce maximum local pour converger vers le maximum global. Cependant,
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Fig. II.22 : Taux d'erreur binaire en fonction du Eb=N0

pour BdTm = 1
Æ
82 pour des ordres de diversité L = 1; 2 et 4

malgré cette constatation, nous notons que les performances restent largement meilleures que les

techniques de comparaison.

Les méthodes basées sur le critère MC donnent nécessairement de mauvais résultats car, par

dé�nition, elles recherchent un canal dont le modèle ne correspond pas à sa réalité. La méthode basée

sur la TFD-2D, dont le modèle de canal dépend du �ltrage dans l'espace de transformation, diverge

également. Le canal est trop variable en temps et en fréquence et le �ltrage réalisé n'arrive pas à

contenir la contribution de la fonction de di�usion centrale. Le �ltrage récupère les interventions

de plusieurs fonctions de di�usion décalées et ne peut donc représenter correctement le canal. On

pourrait imaginer de réaliser un �ltrage moins �large� mais on ne représenterait alors qu'une partie
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du canal et les performances n'en seraient pas meilleures.

L'analyse des �gures II.23, II.24, II.25 et II.26, représentant l'erreur quadratique moyenne que

commet l'estimateur sur les blocs temps-fréquence nous permet de constater que l'erreur est plus

forte aux bords du bloc qu'au centre. Il est évident qu'un symbole situé au centre du bloc possède

beaucoup plus de voisins qu'un symbole à la périphérie. L'interpolation du canal est moins bien

réalisée à la périphérie du bloc au moment de l'initialisation. De plus, lors des itérations successives,

les sorties souples, correspondant aux symboles de donnée, utilisées pour améliorer l'estimation de

canal, sont beaucoup plus nombreuses autour d'un symbole du centre du bloc.

Fig. II.23 : Erreur quadratique moyenne sur le bloc temps fréquence

pour BdTm = 1
Æ
642 , à 0dB et pour L = 1
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Fig. II.24 : Erreur quadratique moyenne sur le bloc temps fréquence

pour BdTm = 1
Æ
642 à 0dB et pour L = 4

Fig. II.25 : Erreur quadratique moyenne sur le bloc temps fréquence

pour BdTm = 1
Æ
82 , à 0dB et pour L = 1
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Fig. II.26 : Erreur quadratique moyenne sur le bloc temps fréquence

pour BdTm = 1
Æ
82 , à 0dB et pour L = 4

2.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé une méthode d'estimation de canal présentant une forte

sélectivité en temps et en fréquence pour les systèmes de type OFDM, pour des données non codées.

Cette méthode présente de très bonnes performances par rapport aux techniques classiques de la

littérature.

Cependant, pour lutter plus e�cacement contre les sélectivité du canal, il est d'usage d'utiliser

un codeur canal. Dans le chapitre suivant, le signal OFDM sera obtenu à partir d'une modulation

numérique codée en treillis. Pour pouvoir comparer les nouvelles performances aux résultats obtenus

au chapitre précédent, nous utiliserons une modulation MDP-4 codée en treillis de rendement 1=2.

La méthode proposée dans le chapitre suivant réalise le décodage conjointement à l'estimation de

canal.



Chapitre 3

Estimation semi-aveugle avec prise en

compte du codage : Turbo estimation de

canal

Introduction

Récemment, il a été montré que la mise en oeuvre d'algorithmes itératifs tels que le turbo-

décodage [4], [3] permet une amélioration conséquente de la structure du codage canal. Le principe

de décodage des turbo-codes a été étendu à une forme itérative de l'égalisation et décodage conjoint

[18], [57]. Cette méthode a été nommé turbo-égalisation et fournit déjà des résultats prometteurs.

Dans ce chapitre, nous étudierons une extension de l'algorithme proposé dans la partie précédente

en considérant que l'ensemble de symboles émis dans un bloc est codé. Nous appelons cette technique

turbo estimation de canal. Le récepteur ainsi obtenu réalisera donc un décodage conjointement à

l'estimation de canal itérative. Les codes utilisés pourront être des codes convolutifs, des codes en

bloc, des modulations codées en treillis ainsi que des modulations codées en bloc.

3.1 Turbo estimation de canal

3.1.1 Contexte

Le signal reçu sera exprimé de la même façon que dans le chapitre précédent :
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Rl
Æ(k) = C l

Æ(k)AÆ(k) +N l
Æ(k);

où Rl
Æ(k) est le signal reçu; C l

Æ(k) le canal normalisé equivalent, AÆ(k) le symbole émis et N l
Æ(k) le

bruit reçu à la position Æ (k) et sur la branche de diversité l: La di�érence avec la partie précédente

est que les symboles AÆD(k); k 2 [0; ND � 1] sont, dans ce cas, issus soit d'un codage en treillis soit

d'un codage convolutif. Les symboles de donnée, indexés dans l'ensemble SD peuvent être également

entrelacés au sein du bloc temps-fréquence.

Nous avons établi dans la partie précédente que l'estimée au sens du MAP du canal s'écrit :

Gl(d+1)
m = wl

m

N�1X
k=0

Rl
k

 X
A2


AP

�
A

����nRl
oL�1
l=0

;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

��!
B�
mk:

Puisqu'à présent, les données sont codées, il n'est plus possible de déterminer une expression analy-

tique des probabilités a posteriori P
�
A
����Rl

	L�1
l=0

;
�
Gl(d)

	L�1
l=0

�
. Le calcul de ces probabilités peut

être réalisé de manière optimale par l'algorithme de Bahl.

3.1.2 Principe de l'algorithme de Bahl

L'algorithme de Bahl est fondé sur le caractère Markovien des séquences codées émises. D'après

[1], on peut modéliser un codeur de type convolutif ou en treillis par une source de Markov, dont les

états représentent le contenu des registres du codeur et les transitions entre états (ou branches) les

symboles en sortie du codeur. Appelons Sk l'état du codeur à l'instant k; la transition entre l'état

k � 1 et l'état k est gouvernée par la probabilité de transition :

pk
�
m
��m0 � = P

�
Sk = m

��Sk�1 = m0 � (3.2)

et les sorties du codeur sont dé�nies par les probabilités :

q
�
A
��m0;m

�
= P

�
Ak = A

��Sk�1 = m0; Sk = m
�
: (3.3)

L'algorithme de Bahl permet de calculer les probabilités de transition entre les états m0 et m,

�k (m
0;m)

�k
�
m0;m

�
= P

�
Sk�1 = m0; Sk = m;R1;k

�
(Sk représentant l'état du codeur à l'instant k et R1;k les échantillons du signal reçu entre les instants

1 et k); ainsi que les probabilités de se trouver dans un état m à un instant k, �k (m)

�k (m) = P (Sk = m;R1;k) :
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Connaissant le signal reçu, ces calculs se font récursivement dans les sens forward et backward. Il est

donc nécessaire que chaque séquence émise par le codeur soit contrainte par des conditions initiales

et �nales connues. Par convention, le codeur doit commencer et terminer une séquence émise dans

l'état 0.

Les probabilités P
�
Ak = A

����Rl
	L�1
l=0

;
�
Gl(d)

	L�1
l=0

�
dont notre algorithme a besoin sont des

probabilités conditionnelles. Nous dérivons de [1] une écriture adaptée à notre problème.

3.1.3 Écriture modi�ée de l'algorithme de Bahl

Notre estimateur de canal a besoin de la connaissance de la probabilité conditionnelle

P

�
Ak = A

����nRl
oL�1
l=0

;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

�
: (3.4)

Cette probabilité peut être obtenue à partir d'une version modi�ée de �k (m
0;m) : On dé�nit :

�k
�
m0;m

�
= P

�
Sk�1 = m0; Sk = m;

n
Rl
ÆD(1);ÆD(ND)

oL�1
l=0

���� nGl(d)
oL�1
l=0

�
(3.5)

ou encore :

�k
�
m0;m

�
= P

�
Sk�1 = m0; Sk = m

����nRl
ÆD(1);ÆD(ND)

oL�1
l=0

;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

�
(3.6)

� P

�n
Rl
ÆD(1);ÆD(ND)

oL�1
l=0

���� nGl(d)
oL�1
l=0

�
(3.7)

P

�n
Rl
ÆD(1);ÆD(ND)

oL�1
l=0

���� �Gl(d)
	L�1
l=0

�
étant constant sur un bloc donné. L'utilisation de l'algo-

rithme de Bahl ne nécessite pas le calcul de cette constante, puisque nous savons que la somme des

probabilités �k (m
0;m) sur toutes les transitions possibles d'une section du treillis est égale à 1. Il

su�t donc de normaliser �k (m
0;m) :

Soit �A l'ensemble des transitions (m0;m) étiquetées par le symbole A. On peut alors écrire :

P

�
Ak = A

����nRl
oL�1
l=0

;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

�
=

X
(m0;m)2�A

�k
�
m0;m

�
(3.8)

Le calcul des �k (m) et des �k (m
0;m) est réalisé en dé�nissant les probabilités suivantes [1] :

�k (m) = P

�
Sk = m;

n
Rl
ÆD(1);ÆD(k)

oL�1
l=0

����nGl(d)
oL�1
l=0

�
(3.9)
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�k (m) = P

�n
Rl
ÆD(k+1);ÆD(ND)

oL�1
l=0

����Sk = m;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

�
(3.10)

k
�
m0;m

�
= P

�
Sk = m;

n
Rl
ÆD(k)

oL�1
l=0

����Sk�1 = m0;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

�
(3.11)

Nous redé�nissions la probabilité �k (m) par :

�k (m) = P

�
Sk = m;

n
Rl
ÆD(1);ÆD(k)

o ����nGl(d)
oL�1
l=0

�

�k (m) = P

�
Sk = m;
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oL�1
l=0
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(3.12)
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l=0

����Sk =m;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

�
(3.13)

et donc,

�k (m) = �k (m) :�k (m) : (3.14)

Nous re-écrivons la probabilité �k (m
0;m) en fonction des probabilités conditionnelles �k (m) ;

�k (m) et k (m
0;m) :

�k
�
m0;m

�
= P

�
Sk�1 = m0;

n
Rl
ÆD(1);ÆD(k�1)

oL�1
l=0

����nGl(d)
oL�1
l=0
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(3.15)
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l=0

�
� P
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l=0

����Sk = m;
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(3.16)

c'est à dire

�k
�
m0;m

�
= �k�1

�
m0� k �m0;m

�
�k (m) : (3.17)

De plus, on peut dé�nir des relations de récurrence pour les �k (m) ; les �k (m) ; et les k (m) ;

M représentant le nombre d'états du treillis :

�k (m) =

M�1X
m0=0

P

�
Sk�1 = m0; Sk = m;

n
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� P

�
Sk = m;

n
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ÆD(k)

oL�1
l=0

����Sk�1 = m0;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

�
(3.19)
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qui donne

�k (m) =
M�1P
m0=0

�k�1 (m
0) :k (m

0;m) (3.20)
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et pour �nir :

�k (m) =
M�1P
m0=0

�k+1 (m
0) k+1 (m;m

0) (3.23)

En�n, les probabilités k (m
0;m) s'écrivent

k
�
m0;m

�
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X
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P
�
Sk = mjSk�1 = m0�:P �Ak = AjSk�1 = m0; Sk = m
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(3.24)

� P

�n
Rl
k

oL�1
l=0

����A;nGl(d)
oL�1
l=0

�
(3.25)

c'est à dire

k (m
0;m) =

P
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(3.26)

Les éléments P
��
Rl
k

	L�1
l=0

; A;
�
Gl(d)

	L�1
l=0

�
sont calculées directement à partir du signal reçu�

Rl
k

	L�1
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et des paramètres
�
Gl(d)
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; à savoir

P
��
Rl
k

	L�1
l=0

; A;
�
Gl(d)

	L�1
l=0

�
= exp

 
� 2
N0

L�1P
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G
(d)
n Bnk

��!
: (3.27)

3.1.4 Turbo-Estimation de canal

Le principe de l'estimation dans ce cas est strictement le même que dans le chapitre précédent,

à la di�érence près que les probabilités conditionnelles P
�
Ak = A

����Rl
	L�1
l=0

;
�
Gl(d)

	L�1
l=0

�
sont ob-

tenues par la mise en oeuvre de l'algorithme de Bahl et que les données sont entrelacées.

Dans un premier temps, l'estimateur réalise une première estimation du canal uniquement à

partir des symboles pilotes. Cette première estimation de canal est désentrelacée pour correspondre

à l'ordre de la séquence binaire émise, il en est de même pour le signal reçu. L'algorithme de Bahl

calcule les probabilités conditionnelles, qui permettent de réaliser une nouvelle estimation du canal.

Cette estimation est ensuite réutilisée comme initialisation de la partie itérative (�g. III.1).
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Fig. III.1 : Schéma-bloc du turbo-estimateur

3.2 Résultats

Les simulations présentées ici sont, comme dans le chapitre précédent, basées sur un système

OFDM à 16 porteuses. Chaque bloc temps-fréquence est composé de 16 symboles OFDM dans

leur intégralité. Les données sont ici obtenues par une modulation codée en treillis fournissant des

symboles MDP-4 (Fig. III.2). Il est bien évident que ces simulations n'ont pas de caractère réaliste en

ce qui concerne l'utilisation d'une telle modulation codée en treillis, mais il s'agit ici d'exposer dans

un cas simple les avantages de cette version turbo de l'algorithme d'estimation de canal proposé.

Fig. III.2 : Modulation MDP-4 codé en treillis
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Nous dé�nissons un entrelaceur temps-fréquence basé sur le principe du �bit reversing�. Ce type

d'entrelaceur ne fonctionne que pour des blocs dont les dimensions sont des puissance de 2, c'est

le cas des blocs que nous utilisons dans nos simulations. Etant donné que les systèmes OFDM

actuels utilisent généralement des transformées de Fourier discrètes de taille égale à une puissance

de 2, ce type d'entrelaceur peut facilement être utilisé dans des systèmes réels, même sur des blocs

correspondant à des sous-ensemble de porteuses du système OFDM global.

Considérons un bloc de taille np � ns (np porteuses et ns symboles OFDM) np et ns étant

des puissances de 2. L'entrelacement se déroule en plusieurs phases. La première phase consiste en

un �remplissage� du bloc temps-fréquence par ses diagonales. Les np éléments correspondant à un

symbole OFDM sont placés dans le bloc, non plus par colonne, comme nous le faisions dans la partie

précédente, mais suivant les diagonales du bloc temps-fréquence (Fig. III.3).

Fig. III.3 : Première phase de l'entrelacement : remplissage du bloc

La deuxième phase consiste en un entrelacement utilisant l'inversion binaire des indices �abscis-

ses� de chaque élément du bloc, et en�n la troisième phase réalise l'entrelacement sur les indices

�ordonnées� des éléments du bloc. Pour le symbole transmis à la position (m;n) du bloc temps

fréquence sans entrelacement, sa position après entrelacement sera déterminée à partir des écritures

binaires de n et m. Prenons un exemple pour illustrer ce mécanisme.

Exemple 1 Considérons le bloc temps-fréquence de dimension 16�16 utilisé dans nos simulations.

Soit le symbole correspondant à la position (4; 5) ; ces coordonnées s'écrivent (0100; 0101) en binaire.

L'entrelaceur inverse simplement cette écriture binaire pour venir placer le symbole à la position

(0010; 1010) ; c'est à dire (2; 10) : La �gure suivante montre l'éloignement temps-fréquence apporté

par cet entrelaceur à 4 symboles adjacents.

Les simulations ont été réalisées dans les mêmes contextes de propagation que dans la partie
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Fig. III.4 : Exemple de fonctionnement de l'entrelaceur

précédente. Nous comparerons les résultats obtenus avec la version turbo de l'estimateur avec ceux

obtenus par la version non codée. Nous présentons les performances de l'algorithme de turbo-

estimation de canal obtenues pour les canaux à BdTm = 1=642; 1=322; 1=162 et 1=82 en comparaison

avec les performances de l'estimateur hypothétique ayant une parfaite connaissance du canal.

Les �gure III.5 à III.8 présentent les performances du turbo-estimateur pour chaque contexte de

propagation. Nous voyons que pour les trois premières �gures, l'écart relatif entre les performances

du turbo-estimateur et celles de l'estimateur PCC n'augmente que très faiblement. De plus, plus le

canal est sélectif en fréquence, plus il fournit théoriquement une diversité en temps et en fréquence

importante. Il en découle que plus le canal est mauvais plus les performances de notre turbo-

estimateur s'améliorent à un taux d'erreur donné, par exemple, pour un rapport signal à bruit de

10 dB, nous obtenons les taux d'erreur binaires suivant :

BdTm Eb=N0 TEB

1=642 10 2; 7:10�4

1=322 10 4; 7:10�5

1=162 10 1:10�5

:

La �gure III.9 donne une comparaison des performances du turbo-estimateur avec celles des

algorithmes de référence pour une diversité d'ordre L = 1 et pour BdTm = 1=642: Bien que ce canal

soit presque �plat�, les performances du turbo estimateur restent largement meilleures.

Un autre intérêt du turbo estimateur est sa rapidité de convergence. La �gure III.10 nous montre

les performances obtenues pour le canal de BdTm = 1=322 pour les cinq premières itérations (la
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Fig. III.5 : Taux d'erreur binaire du turbo-estimateur pour un canal de BdTm = 1
Æ
642 , pour des

ordres de diversité L = 1; 2 et 4

Fig. III.6 : Taux d'erreur binaire du turbo-estimateur pour un canal de BdTm = 1
Æ
322 , pour des

ordres de diversité L = 1; 2 et 4
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Fig. III.7 : Taux d'erreur binaire du turbo-estimateur pour un canal de BdTm = 1
Æ
162 , pour des

ordres de diversité L = 1; 2 et 4

Fig. III.8 : Taux d'erreur binaire du turbo-estimateur pour un canal de BdTm = 1
Æ
82 , pour des

ordres de diversité L = 1; 2 et 4
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Fig. III.9 : Comparaison des performances du turbo-estimateur et des algorithmes de référence

pour BdTm = 1
Æ
642 et L = 1

Fig. III.10 : Convergence du turbo-estimateur

première correspondant à l'initialisation). Nous voyons que le turbo-estimateur a pratiquement

convergé après 3 itérations.

Le turbo estimateur est également robuste à l'erreur que le récepteur peut faire sur le modèle
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de propagation choisi. Nous avons considéré que le récepteur avait choisi le modèle de propagation

avec (BdTm)hypoth�ese = 1=322 et que le canal réel de propagation dé�ni par (BdTm)r�eel variait de

telle façon que :

�8dB � (BdTm)hypoth�ese

(BdTm)r�eel
� 10dB

La �gure III.11 présente les performances obtenues à 15 dB. Nous voyons que les performances

varient assez faiblement pour des valeurs de
(BdTm)hypoth�ese

(BdTm)r�eel
comprises entre �2 dB et 5 dB.

Fig. III.11 : Robustesse à l'erreur sur le BdTm du turbo-estimateur

La �gure III.12 nous montre de plus que les erreurs sont équiréparties au sein de la séquence

binaire codée, ce qui n'est évidemment pas le cas lorsque les données ne sont pas codées, où l'erreur

quadratique moyenne commise sur l'estimation du canal à une position du bloc temps-fréquence est

directement transmise au symbole démodulé.
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Fig. III.12 : Taux d'erreur binaire par position dans la séquence binaire émise

3.3 Conclusion

Réaliser une estimation de canal avec décodage conjoint mène à l'obtention de performances

encore meilleures que dans le chapitre précédent et permet avant tout d'améliorer la robustesse de

l'estimateur par rapport à une erreur sur le modèle de canal. De plus, l'utilisation d'un entrelacement

permet de répartir l'erreur quadratique sur le canal à l'ensemble des symboles du bloc plutôt que

sur les symboles situés à la périphérie du bloc.

Cependant, comme toutes les techniques basées sur l'algorithme EM, la partie initialisation est

fondamentale pour la convergence et les performances obtenues.

La technique proposée dans les deux chapitres précédents est basée sur la matrice de corrélation du

canal obtenu à partir de toutes les positions du bloc temps fréquence traité. Les vecteurs propres

dé�nis par la décomposition de Karhunen-Loève ont pour propriété d'être orthogonaux entre eux.

Mais, la restriction de la base des vecteurs propres aux positions des symboles pilotes ne forme en

aucun cas une base orthogonale. La projection réalisée à l'initialisation jusqu'alors n'est donc pas

une projection orthogonale et ne constitue pas un traitement optimal de l'information apportée par

les symboles pilotes.

Le chapitre suivant propose de résoudre ce problème en dé�nissant une nouvelle de base de vecteurs

propres uniquement consacrée à l'estimation de canal au sens du Maximum a Posteriori à partir de

symboles connus.



Chapitre 4

Estimation de canal au sens du

Maximum a Posteriori à partir de

symboles connus

Introduction

Nous avons vu, que comme toute technique basée sur l'algorithme E.M., la technique d'estima-

tion de canal proposée dans les deux chapitres précédents est relativement sensible à l'initialisation.

En e�et, dans les cas où le canal reste moyennement sélectif, l'initialisation reste su�samment

"bonne" pour que l'algorithme E.M. ne tombe pas dans des maximum locaux de la fonction auxi-

liaire. Cependant, dès que la sélectivité devient plus forte, il est nécessaire de fournir à la partie

itérative de l'algorithme une meilleure initialisation.

Remarquons que la base de vecteurs propres telle qu'elle est dé�nie dans le deuxième chapitre ne

permet pas de réaliser une initialisation optimale, dans le sens où la restriction de cette base aux

positions des symboles pilotes ne forme pas une base orthogonale.

Il s'agit donc de construire une nouvelle base de vecteurs construite à partir des corrélations du canal

aux positions des symboles pilotes, étendue à l'ensemble des positions d'un bloc temps-fréquence

grâce à la théorie de l'innovation.

Ce chapitre présente donc un algorithme d'estimation de canal sélectif en temps et en fréquence par

bloc basé sur la prédiction linéaire et ne prenant en compte que les échantillons reçus correspondants

aux symboles pilotes. On montrera que cette méthode est optimale au sens du critère du Maximum
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a Posteriori et qu'elle permet de plus l'optimisation théorique de la position des symboles pilotes

en utilisant le critère du taux d'erreur binaire.

4.1 Estimation de canal basée sur l'innovation : Prédiction Linéaire

Pour simpli�er les notations, nous introduisons en plus de la fonction d'indexation bidimensio-

nelle Æ, les fonctions d'indexation ÆP (k) = (m (k) ; n (k)), agissant entre l'ensemble monodimen-

sionnel fkgk=NP�1k=0 et l'ensemble bidimensionnel SP et ÆD (k) = (m (k) ; n (k)) entre l'ensemble

monodimensionnel fkgk=ND�1k=0 et l'ensemble bidimensionnel SD.

De plus, sans perte de généralité, on suppose que les valeurs prises par les symboles pilotes

normalisés
�
AÆP (k)

	NP�1
k=0

sont toutes égales à l'unité en module. Soit FÆ(k) l'innovation d'un fac-

teur de gain équivalent du canal CÆP (k) conditionellement à la connaissance de la restriction RP =�
RÆP (0); RÆP (1); : : : ; RÆP (NP�1)

�t
du vecteur signal reçu R aux échantillons correspondants aux sym-

boles pilotes. Puisque le canal est à évanouissements de Rayleigh et que le bruit est Gaussien,

l'innovation FÆ(k) comme le vecteur RP sont Gaussiens. L'innovation FÆ(k) est de ce fait indépen-

dante du vecteur reçu RP .

Proposition 3 L'innovation FÆ(k) et le facteur de gain du canal CÆ(k) sont reliés par l'expression

linéaire suivante :

CÆ(k) = FÆ(k) +
NP�1P
�=0

W �
ÆP (k)�

RÆ(�) = FÆ(k) +W
�t
ÆP (k)

RP ; Æ (k) 2 S (4.2)

où le vecteur WÆP (k) =
�
WÆP (k);0;WÆP (k);1; : : : ;WÆP (k);NP�1

�t
est donné par la relation matricielle

suivante :

W �t
Æ(k) (H+N0I) = V

�t
Æ(k) (4.3)

où H = E
�
CPC

�t
P

�
est la matrice de covariance hermitienne NP�NP du canal équivalent, restreinte

aux positions des symboles pilotes, dont le (�; �)�eme élément est donné par :

H�� =
q
EÆ(�)EÆ(�)�

�
pÆ(�) � pÆ(�)

�
(4.4)

et I est la matrice identité NP �NP et,

VÆ(k) =
�q

EÆ(0)EÆ(k)�
�
pÆ(0) � pÆ(k)

�
;
q
EÆ(1)EÆ(k)�

�
pÆ(1) � pÆ(k)

�
;

: : : ;
q
EÆ(0)EÆ(k)�

�
pÆ(NP�1) � pÆ(k)

��t
(4.5)
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La variance � de l'innovation F est donnée par :

�Æ(k) = � (0)EÆ(k) �V�t
Æ(k)WÆ(k) (4.6)

Démonstration. La démonstration de cette proposition est donnée dans l'annexe E.

Proposition 4 Soit Ĉ =
�
Ĉ0; Ĉ1; : : : ; ĈN�1

�t
l'estimée au sens du Maximum a Posteriori du

vecteur canal équivalent C; conditionellement au vecteur reçu RP . Ce vecteur est égal au vec-

teur de prédiction linéaire au sens du critère de l'Erreur Quadratique Moyenne Minimum L =�
LÆ(0); LÆ(1); : : : ; LÆ(N�1)

�t
de Æ (k)�eme composante :

LÆ(k) =
NP�1P
�=0

W �
Æ(k)�RÆ(k) =W

�t
Æ(k)RP (4.7)

Démonstration. La démonstration de cette proposition est donnée dans l'annexe F.

4.2 Estimation de canal exploitant la base orthonormale étendue

Une nouvelle base de vecteur a été dé�nie aux positions des symboles pilotes. Pour réaliser

l'interpolation de l'estimation du canal au niveau des pilotes à l'ensemble des symboles d'un bloc

temps-fréquence, il est nécessaire d'étendre la base de vecteur obtenue précédemment à l'ensemble

du bloc.

L'estimée au sens du MAP Ĉ = L du vecteur canal équivalent C est une combinaison linéaire des

composantes du vecteur reçuRP qui dépend non seulement des caractéristiques statistiques du canal

à évanouissements équivalent, mais aussi de la variance N0 du bruit blanc Gaussien additif. A�n de

se débarrasser de cette dépendance du bruit blanc Gaussien dans le calcul de Ĉ; nous introduisons

alors une nouvelle formulation de l'algorithme d'estimation de canal. Cette reformulation utilise une

base orthonormale étendue, fBlgNP�1l=0 ; provenant exclusivement des propriétés statistiques du canal

à évanouissement équivalent. Cette base orthonormale étendue est obtenue par extension de la dé-

composition orthogonale de Karhunen-Loève de la restriction CP =
�
CÆP (0); CÆP (1); : : : ; CÆP (NP�1)

�t
du vecteur canal équivalent aux symboles pilotes.

Soit ~L =
�
~LÆ(0); ~LÆ(1); ; ~LÆ(N�1)

�t
la prédiction linéaire au sens de l'erreur quadratique moyenne

minimum du vecteur C, conditionellement à sa restriction CP . La Æ (k)
�eme composante de ~L est

donnée par

~LÆ(k) =

NP�1X
�=0

~W �
Æ(k);�CÆ(�) =

~W�t
Æ(k)CP ; (4.8)
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où

~W�t
Æ(k)H = V�t

Æ(k): (4.9)

D'évidence, ~LÆ(�) = CÆ(�); � = 0; 1; : : : ; NP �1 et par conséquent ~WÆ(�) est le vecteur possédant

un �1� à la ��eme position et des �0� partout ailleurs.

De plus, soit fBP lgNP�1l=0 la base orthonormale utilisée dans la décomposition de Karhunen-Loève

de chacun des vecteurs CP et RP . Les vecteurs fBP lgNP�1l=0 sont les vecteurs propres de la matrice

de covariance hermitienne H de valeurs propres f�lgNP�1l=0 que l'on suppose classées dans leur ordre

décroissant. Ces vecteurs propres sont déterminés à une phase arbitraire près, par

HBP l = �lBP l: (4.10)

Dé�nition 1 La k�eme composante du l�eme vecteur

Bl =
�
Bl;Æ(0); Bl;Æ(1); : : : ; Bl;Æ(N�1)

�t
(4.11)

de la base orthonormale étendue fBlgNP�1l=0 est dé�nie par

BlÆ(k) = ~W�t
Æ(k)Bl: (4.12)

Etant données les propriétés des vecteurs ~WÆ(�); nous concluons que le vecteur de la base

orthonormale BP l est la restriction du vecteur de la base orthonormale étendue Bl aux symboles

pilotes. Plus précisément, nous avons

BP l =
�
Bl;ÆP (0); Bl;ÆP (1); : : : ; Bl;ÆP (NP�1)

�t
: (4.13)

Soit G = (G0; G1; : : : ; GNP�1)
t la décomposition de Karhunen-Loève du vecteur RP sur la base

orthonormale fBP lgNP�1l=0 : Nous avons

RP =

NP�1X
l=0

GlBP l (4.14)

où

Gl = B
�t
P lRP : (4.15)

Proposition 5 L'estimée au sens du MAP, Ĉ, du vecteur canal équivalent C, conditionellement

au vecteur reçu RP est donnée sous forme matricielle par

Ĉ =
NP�1P
l=0

wlGlBl (4.16)
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où Gl = B�t
P lRP ; l = 0; 1; : : : ; NP � 1 représente la décomposition de la restriction RP du vecteur

reçu R aux échantillons correspondant aux symboles pilotes, et les facteurs de pondération wl; l =

0; 1; : : : ; N � 1 sont donnés par

wl =
1

1+N0/�l
: (4.17)

Démonstration. La démonstration de cette proposition est données dans l'annexe H.

Cette reformulation de l'estimation de canal au sens du MAP nous permet de voir que la dé-

pendance de C de la variance du bruit blanc Gaussien additif est transférée aux coe�cients de

pondération fwlgNP�1l=0 qui peuvent être mis à jour facilement.

4.3 Construction simpli�ée de la base orthonormale étendue

Le calcul précédent de l'extension de la base de vecteurs nécessite le calcul des ~W�t
Æ(k); Æ (k) 2 SD;.

Il est possible de s'a�ranchir du calcul de ces vecteurs comme le montre le paragraphe suivant.

Une façon de construire la base orthonormale étendue fBmgNP�1m=0 et de déterminer la base

orthonormale fBPmgNP�1m=0 grâce au système

HBPm = �mBPm; m = 0; 1; : : : ; NP � 1; (4.18)

puis d'étendre chacun des vecteurs de la base fBPmgNP�1m=0 par les relations

BmÆ(k) = ~W�t
ÆD(k)

BPm; ÆD (k) 2 SD: (4.19)

Cette construction requiert, pour chaque ÆD (k) 2 SD, le calcul du vecteur ~W�t
Æ(k) en utilisant la

relation

~W�t
Æ(k)H = V�t

Æ(k): (4.20)

Une autre façon de construire la base orthonormale étendue, sans avoir recours au calcul des

vecteurs ~W�t
Æ(k); Æ (k) 2 SD; est d'utiliser la proposition suivante.

Proposition 6 Chaque vecteur Bm de la base orthonormale étendue fBmgNP�1m=0 est complètement

dé�ni par les relations

BmÆ(k) =
1

�m
V�t
Æ(k)BPm; k = 0; 1; : : : ; N � 1; (4.21)
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ou, de la même façon par

BmÆ(k) =
1

�m

NP�1X
�=0

q
EÆ(k)EÆ(�)�

�
pÆ(k) � pÆ(�)

�
BmÆ(�); k = 0; 1; : : : ; N � 1: (4.22)

Les relations correspondant à Æ (k) 2 SP sont équivalentes à la relation matricielle

HBP l = �lBP l: (4.23)

Démonstration. La démonstration de cette proposition est donnée dans l'annexe I.

4.4 Optimisation de la position des symboles pilotes

Comme nous l'avons souligné en tête de ce chapitre, il est possible et intéressant de pouvoir

dé�nir de manière optimale la position des symboles pilotes. Cette position optimale des symboles

pilotes, nous l'obtenons grâce au calcul du taux d'erreur binaire que nous exprimerons pour des

modulations de type MDP-2 et MDP-4.

4.4.1 Modulation MDP-2

Considérons un système MDP-2, d'alphabet 
Æ(k) =
��pEÆ(k);+

p
EÆ(k)

	
; Æ (k) 2 SD et un

récepteur présentant L branches de diversité. Considérons l'échantillon reçu

Rl
Æ(k) = C l

Æ(k)AÆ(k) +N l
Æ(k) (4.24)

associé au Æ (k)�eme symbole de données transmis AÆ(k) 2 f�1;+1g ; Æ (k) 2 SD et à la l�eme

branche de diversité du récepteur. Le récepteur calcule sa décision en utilisant la sortie souple

�Æ(k) =
1

N0
Re

(
L�1X
l=0

Rl
Æ(k)Ĉ

l�
Æ(k)

)
; (4.25)

où l'estimée au sens du Maximum a Posteriori Ĉ l
Æ(k) est reliée à C

l
Æ(k) par

Ĉ l
Æ(k) = C l

Æ(k) � F l
Æ(k); (4.26)

et l'innovation F l
Æ(k) est indépendante de Ĉ

l
Æ(k), de variance �Æ(k) = � (0)EÆ(k)�V�t

Æ(k)WÆ(k). La

variance de Ĉ l
Æ(k) notée �Æ(k) est alors donnée par :

�Æ(k) = V
�t
Æ(k)WÆ(k): (4.27)
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Une erreur se produit au récepteur à chaque fois que le produit AÆ(k)�Æ(k) est négatif. Ce produit

est donné par :

AÆD(k)�ÆD(k) = Re

(
L�1X
l=0

��
Ĉ l
ÆD(k)

+ F l
ÆD(k)

�
+AÆD(k)N

l
ÆD(k)

�
Ĉ l�
ÆD(k)

)

= Re

(
L�1X
l=0

����Ĉ l
ÆD(k)

���2 +M l
ÆD(k)

Ĉ l�
ÆD(k)

�)
; (4.28)

où

M l
Æ(k) = F l

Æ(k) +AÆ(k)N
l
Æ(k) (4.29)

est indépendant de Ĉ l
Æ(k); de variance notée �Æ(k) donnée par

�Æ(k) = �Æ(k) +N0 (4.30)

Proposition 7 La probabilité d'erreur brute sur les bits correspondant au symbole de donnée aÆD(k); ÆD (k) 2
SD, est donné par

PeÆD(k) =
1
2L

�
1� 1p

1+�yy/�xx

�L L�1P
l=0

�2L�1
l

� �p
1 + �xx /�yy �

p
�xx /�yy

�l
; (4.31)

où

�yy
�xx

=
�(0)EÆD(k)+N0

V�t
ÆD(k)

WÆD(k)
� 1 (4.32)

Démonstration. La démonstration de cette proposition est donnée dans l'annexe G.

4.4.2 Modulation MDP-4

A présent, nous évaluons le taux d'erreur théorique sur les bits pour un système doté d'une

modulation MDP-4 avec 
Æ(k) =
nq

EÆD(k)=2 (�1� j)
o
; ÆD (k) 2 SD avec j =

p�1. Considérons
l'échantillon reçu

Rl
ÆD(k)

= C l
ÆD(k)

AÆD(k) +N l
ÆD(k)

(4.33)

associé au symbole de donnée normalisé AÆD(k) = ARÆD(k) + jAJ
ÆD(k) 2

�
(�1� j) =

p
2
	
; ÆD (k) 2

SD. Le récepteur prend sa décision à partir des sorties souples

�RÆD(k) =
1

N0
Re

(
L�1X
l=0

Rl
ÆD(k)

C l�
ÆD(k)

)
; (4.34)
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et

�IÆD(k) =
1

N0
Im

(
L�1X
l=0

Rl
ÆD(k)

C l�
ÆD(k)

)
; (4.35)

où l'estimée au sens du MAP Ĉ l
ÆD(k)

est reliée à C l
ÆD(k)

par

Ĉ l
ÆD(k)

= C l
ÆD(k)

� F l
ÆD(k)

(4.36)

et l'innovation F l
ÆD(k)

est indépendante de Ĉ l
ÆD(k)

, de variance�ÆD(k) = � (0)EÆD(k)�V�t
ÆD(k)

WÆD(k).

La variance de Ĉ l
ÆD(k)

, notée �ÆD(k) est donc donnée par

�ÆD(k) = V
�t
ÆD(k)

WÆD(k): (4.37)

Les parties réelles et imaginaires AR
ÆD(k)

et AI
ÆD(k)

du symbole MDP-4 normalisé AÆD(k) jouent

des rôles symétriques. De ce fait, nous évaluons le taux d'erreur binaire associé à la partie réelle

AR
ÆD(k)

2 ��1=p2;+1=
p
2
	
. Une erreur binaire sur la partie réelle se produit au récepteur chaque

fois que le produit 2ARÆD(k)�
R
ÆD(k)

est négatif. Ce produit est donné par

2ARÆD(k)�
R
ÆD(k)

= Re

(
L�1X
l=0

��
Ĉ l
ÆD(k)

+ F l
ÆD(k)

��
1 + 2jARÆD(k)A

I
ÆD(k)

�
+ 2ARÆD(k)N

l
ÆD(k)

�
Ĉ l�
ÆD(k)

)

= Re

(
L�1X
l=0

����Ĉ l
ÆD(k)

���2 +M l
ÆD(k)

Ĉ l�
ÆD(k)

�)
; (4.38)

où

M l
ÆD(k)

= F l
ÆD(k)

�
1 + 2jARÆD(k)A

I
ÆD(k)

�
+ 2ARÆD(k)N

l
ÆD(k)

(4.39)

est indépendant de ĈÆD(k), de variance notée �ÆD(k) donnée par :

�ÆD(k) = 2
�
�ÆD(k) +N0

�
(4.40)

Proposition 8 La probabilité d'erreur brute sur le symbole aÆ(k); Æ (k) 2 SD est donnée par

PeÆD(k) =
1
2L

�
1� 1p

1+�yy=�xx

�L L�1P
l=0

�
2L�1
l

� �p
1 + �xx /�yy �

p
�xx /�yy

�l
; (4.41)

où

�yy
�xx

= 2

�
�(0)EÆD(k)+N0

V�t
ÆD(k)

WÆD(k)
� 1

�
(4.42)
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Démonstration. La démonstration de cette proposition est donnée dans l'annexe G.

Nous avons alors l'expression analytique de la probabilité d'erreur brute sur les symboles du

bloc en fonction de la position des symboles pilotes dans le bloc temps-fréquence. Pour obtenir la

répartition des symboles pilotes réalisant la probabilité d'erreur la plus faible, il su�t de calculer

par simulation l'ensemble des probabilités d'erreur correspondant à toutes les positions possibles

des symboles pilotes dans un bloc.
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4.5 Résultats de simulation

Nous présentons ici les simulation de l'algorithme d'estimation de canal basé uniquement sur les

pilotes pour les canaux à BdTm = 1=642; 1=322 et 1=82: Nous avons voulu comparer les performances

de ce nouvel algorithme aux performances de l'initialisation de l'algorithme précédent. Pour cela,

nous avons choisi de simuler les performances de cette nouvel estimateur avec la répartition des

pilotes habituelle (Fig. II.18) ainsi que pour des répartition de pilotes optimisées pour un Eb=N0 =

15 dB avec 4 pilotes pour les canaux à BdTm = 1=642 et 1=322 et 16 pilotes pour le canal à

BdTm = 1=82: Les positions optimisées sont indiquées dans la �gure IV.1. Ces performances sont

également comparées à celles de l'estimateur hypothétique avec parfaite connaissance du canal ainsi

qu'aux algorithmes de référence habituels.

IV.1 : Positions optimisées de 4 pilotes pour BdTm = 1=642 et BdTm = 1=322

et de 16 pilotes pour BdTm = 1=82 avec RSB = 15dB

Les �gures IV.2 à IV.4 montrent que le nouvel estimateur fourni dans tous les cas considérés de

meilleures performances que l'estimateur non-amélioré qui est l'initialisation de la méthode présentée

dans les parties II et III. De plus, lorsque l'on utilise des pilotes dont les positions sont optimisée,

les performances s'améliorent encore, même dans les cas présentés par les �gures IV.2 et IV.3 où les

pilotes optimisés sont au nombre de 4.
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Fig. IV.2 : Comparaison des performances de l'estimateur basé sur les pilotes uniquement

avec positions des pilotes optimisées ou non pour BdTm = 1=642

Fig. IV.3 : Comparaison des performances de l'estimateur basé sur les pilotes uniquement

avec positions des pilotes optimisées ou non pour BdTm = 1=322
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Fig. IV.4 : Comparaison des performances de l'estimateur basé sur les pilotes uniquement

avec positions des pilotes optimisées ou non pour BdTm = 1=82

Nous comparons ensuite les performances de ce nouvel estimateur aux algorithmes de référence

(Fig. IV.5 et IV.6) et nous voyons que cet estimateur présente toujours de meilleures performances

que les algorithmes de référence et fourni un gain substantiel. Par exemple, dans le cas le plus

favorable aux méthodes de référence, avec BdTm = 1=642 (Fig. IV.5) nous voyons que pour un taux

d'erreur binaire de 10�2; notre estimateur présente un gain de 4dB par rapport à la meilleure des

méthodes de référence.
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Fig. IV.5 : Comparaison des performances de l'estimateur basé sur les pilotes uniquement

aux performances des méthodes de référence pour BdTm = 1=322

Fig. IV.6 : Comparaison des performances de l'estimateur basé sur les pilotes uniquement

aux performances des méthodes de référence pour BdTm = 1=642 et L = 1
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4.6 Conclusions

Nous avons donc dé�ni un nouvel algorithme d'estimation de canal optimal au sens du Maximum

a Posteriori, pouvant être mis en oeuvre de manière autonome, mais pouvant également servir à

l'initialisation de l'algorithme itératif présenté dans les chapitres 2 et 3.

Cette technique basée uniquement sur l'utilisation de l'information apportée par les symboles pi-

lotes présente de bonnes performances par rapport aux méthodes classiques rencontrées dans la

littérature et permet ainsi de fonder de certains espoirs quant à son utilisation comme initialisation

de l'algorithme itératif.



Chapitre 5

Estimation semi-aveugle avec conditions

initiales optimisées

5.1 Introduction

Ce chapitre a pour but de mettre en commun toutes les techniques développées plus haut dans ce

mémoire. Nous avons vu dans la partie II que nous pouvons estimer de manière optimale le canal de

propagation. Pourtant, la méthode proposée dans cette partie présente une certaine sensibilité par

rapport aux imperfections de l'initialisation. Nous avons également vu qu'il est possible d'utiliser les

propriétés codées du signal émis pour améliorer l'estimation de canal dans la partie 3. La partie 4

nous a apporté une technique d'estimation de canal basée uniquement sur les pilotes. Cette dernière

technique, nous l'utiliserons pour résoudre le problème de l'initialisation de la technique exposée

dans les parties 2 et 3.

5.2 Résultats de simulation

5.2.1 Initialisation

Comme nous l'avons précédemment vu, l'algorithme itératif présenté dans la deuxième partie

nécessite une initialisation précise. Le problème de la méthode proposée dans la partie 2 est que la

restriction des vecteurs propres servant de base de projection ne forme pas une base orthogonale au

niveau des symboles pilotes. La base optimisée étendue est, par construction orthogonale au niveau

des symboles pilotes. Elle donne, par conséquent, une estimation de canal plus précise et fournissant

de meilleures performances.
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5.2.2 Partie Itérative

La partie itérative reste inchangée, elle utilise toujours la même base de vecteurs. En e�et, celle-

ci est orthogonale au niveau de tous les symboles du bloc temps-fréquence, ce qui n'est pas le cas

de la base optimisée étendue.

5.2.3 Simulations

Nous avons décidé de réaliser les simulations des techniques turbo ou non-codées améliorées

en comparaison aux performances obtenues précédemment. Ainsi, nous avons simulé l'estimateur

amélioré dans les mêmes contextes de propagation que les simulations précédentes. Nous avons

optimisé les positions des pilotes pour un RSB (après codage par branche de diversité) de 15 dB.

Pour les canaux avec BdTm = 1
Æ
162 et 1

Æ
82 nous avons considéré que les blocs temps fréquence

contenaient toujours 16 pilotes, répartis ainsi que le montre la �gure II.18 , alors que pour les

canaux avec BdTm = 1
Æ
642 et 1

Æ
322 ; nous avons testé l'algorithme sur des blocs ne contenant

que 4 symboles pilotes.

Non codé

Premièrement, nous avons considéré des données non-codées. La �gure V.1 compare les per-

formances de l'estimateur avec conditions initiales améliorées aux algorithmes de référence pour

BdTm = 1=642: Les performances de l'algorithme proposé pour des données non codées présente

des performances très proches de celles de l'algorithme hypothétique avec parfait connaissance du

canal (PCC) et bien meilleures que celles que présentent les algorithmes de référence.

Les �gures V.2 à V.5 présentent les performances de l'algorithme avec initialisation améliorée

comparées aux performances de l'algorithme hypothétique ayant une parfaite connaissance du ca-

nal pour des ordres de diversité L = 1; 2 et 4 pour les canaux à BdTm = 1=642; 1=322; 1=162 et 1=82:

Nous voyons une fois de plus que les diversités temporelle et fréquentielle sont bien exploitées

et que les performances de l'algorithme avec initialisation améliorée restent très proches des perfor-

mances de l'estimateur PCC. De plus, en comparant ces performances avec celles obtenues dans la

partie II et présentées aux �gures II.19 à II.22, nous voyons que les performances sont améliorées et

que l'apparition d'une saturation autour de 8-10 dB dans les résultats de la partie II est ici repoussée

autour de 14 dB.
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Fig. V.1 : Comparaison des performances de l'estimateur avec initialisation améliorée

aux performances des méthodes de référence pour BdTm = 1=642 et L = 1

Fig. V.2 : Performances de l'estimateur avec initialisation améliorée

pour BdTm = 1=642 et L = 1; 2 et 4
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Fig. V.3 : Performances de l'estimateur avec initialisation améliorée

pour BdTm = 1=322 et L = 1; 2 et 4

Fig. V.4 : Performances de l'estimateur avec initialisation améliorée

pour BdTm = 1=162 et L = 1; 2 et 4
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Fig. V.5 : Performances de l'estimateur avec initialisation améliorée

pour BdTm = 1=82 et L = 1; 2 et 4

Fig. V.6 : Performances de l'estimateur avec initialisation améliorée

avec ou sans optimisation de la position des pilotes

pour BdTm = 1=642 et L = 1; 2 et 4
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La �gure V.6 présente, pour des ordres de diversité L = 1; 2 et 4 et BdTm = 1=642 les comparai-

sons des performances de l'estimateur avec des positions des pilotes optimisées (4 pilotes, �g. IV.1)

avec celles de l'estimateur avec les positions des pilotes non-optimisées (16 pilotes) ainsi que les

performances de l'estimateur hypothétique ayant une parfaite connaissance du canal. Nous voyons

alors que les performances obtenues pour 4 pilotes optimisés sont équivalentes à celles obtenues pour

16 pilotes non-optimisés.

La �gure V.7 montre en�n la robustesse de l'algorithme avec conditions initiales améliorées, pour

des données non-codées, par rapport à une erreur de modèle de canal au niveau du récepteur pour

BdTm = 1=322 et à Eb=N0 = 15 dB. Nous voyons que dans ces conditions, l'estimateur présente une

bonne robustesse. Les performances ne sont que peu dégradées pour (BdTm)hypoth�ese > (BdTm)r�eel

et dans le cas contraire, la variation des performances se fait un peu plus rapidement, mais restent

convenable autour de (BdTm)hypoth�ese = (BdTm)r�eel = �4 dB.

Fig. V.7 : Robustesse de l'estimateur avec conditions initiales améliorées

pour des données non codées, BdTm = 1=322 et à 15dB et L = 1

Codé

Dans le cas où les données sont codées, nous présentons les simulations dans les mêmes contextes

que précédemment. Les �gure V.8 à V.11 présentent les performances du turbo-estimateur avec
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conditions initiales améliorées pour des ordres de diversité L = 1; 2 et 4: Comme précédemment,

les diversités temporelles et fréquentielles sont bien exploitées, puisque, plus BdTm est grand, plus

le canal est sélectif, et plus les performances s'améliorent. Ceci se véri�e sur les �gures V.8, V.9 et

V.10. Dans le cas où BdTm = 1=82; le canal est tellement sélectif que l'on a l'apparition d'une forte

saturation vers 8-10 dB.

Fig. V.8 : Performances de l'estimateur avec initialisation améliorée

pour BdTm = 1=642 et L = 1; 2 et 4

La �gure V.12 présente la robustesse du turbo-estimateur pour BdTm = 1=322 et Eb=N0 = 15

dB.
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Fig. V.9 : Performances de l'estimateur avec initialisation amélioréepourBdTm= 1=322 et L = 1; 2 et 4

Fig. V.10 : Performances de l'estimateur avec initialisation améliorée pour

BdTm = 1=162 et L = 1; 2 et 4
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Fig. V.11 : Performances de l'estimateur avec initialisation améliorée

pour BdTm = 1=82 et L = 1; 2 et 4

Fig. V.12 : Robustesse de l'estimateur avec conditions initiales améliorées

pour des données non codées, BdTm = 1=322 et à 15dB et L = 1



Conclusion générale et perspectives

Dans ce mémoire, nous avons présenté deux méthodes d'estimation de canal très sélectif en temps

et en fréquence pour des systèmes OFDM. Ces techniques sont basées sur une modélisation originale

du canal de propagation utilisant le théorème de décomposition orthogonale de Karhunen-Loève.

La première méthode est un estimateur itératif de canal très sélectif en temps et en fréquence

basé sur l'algorithme EM. Nous avons montré que cette méthode fournit de bonne performances par

rapport à des algorithmes de référence basés sur le critère des moindre carrés et sur la transformée de

Fourier bidimensionelle. Mais l'initialisation de cette méthode doit être très précise et la robustesse

de cet estimateur par rapport au BdTm peut être améliorée.

Nous avons donc étudié une nouvelle méthode d'estimation de canal n'utilisant que les symboles

pilotes. Cette technique peut être utilisée seule et présente de bonnes performances par rapport aux

algorithmes de comparaison. Elle peut être également utilisée comme l'initialisation de l'algorithme

itératif qui obtient alors une initialisation de meilleure qualité et lui permet d'améliorer sa robustesse

par rapport au BdTm.

Cette étude présente de nombreuses possibilités de poursuite. Nous avons vu que l'estimateur

présente des e�ets de bord pour chaque bloc traité. Ceci vient du fait que seuls les pilotes à l'intérieur

du bloc sont utilisés pour estimer le canal. Il sera intéressant de prendre en compte des pilotes

appartenant à d'autres blocs adjacents au bloc traité pour contrer ces e�ets de bords.

De plus, nous avons considéré que les capteurs en réception sont décorrélés les uns des autres. Il

sera intéressant d'étudier une technique de traitement d'antenne basée sur la méthode d'estimation

de canal présentée dans ce mémoire en considérant les di�érentes branches corrélées entre elles.

Les di�érents estimateurs de canal proposés dans ce mémoire seront étudiés dans le cadre du

projet RNRT FESTIVAL en vue d'une application à la norme HIPERLAN 2.



Annexe A

Propriétés de l'algorithme EM

A.1 Théorème 1 : Croissance des probabilités a posteriori

L'estimation au sens du MAP
n
Ĝl

oL�1
l=0

est donnée par l'expression suivante :

n
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oL�1
l=0

= arg max
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L�1
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p
�
fGlgL�1l=0

��� fRlgL�1l=0
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: (A.1)

Pour résoudre ce problème, l'algorithme EM utilise la fonction auxiliaire :

Q
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Démontrons que la fonction auxiliaire induit une croissance monotone de p
�
fGlgL�1l=0

��� fRlgL�1l=0

�
:

Pour cela, nous montrerons que Q
�
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�
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�
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Pour simpli�er l'écriture, notons Q (G;G0) la fonction Q
�
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lgL�1l=0

�
et Q (G;G) la

fonction Q
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L'inégalité

log x � x� 1; avec égalité si et seulement si x = 1

nous permet d'aboutir à l'expression suivante
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Ce qui signi�e que lorsque Q (G;G0)�Q (G;G) > 0 alors
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et la fonction auxiliaire induit une croissance monotone de p
�
fGlgL�1l=0

��� fRlgL�1l=0
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:

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

Calculons le gradient le la probabilité conjointe de
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C'est à dire
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Expression analytique de l'estimateur

La relation de récurrence entre
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Gl(d+1)
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et
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est recherchée. On calcule la nouvelle
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Le premier terme de cette expression n'intervient pas dans la maximisation de Q (G;G0) par rapport

à
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: Le second terme peut être exprimé explicitement :
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Finalement, le dernier terme peut être ré-écrit :
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En remplaçant ces expressions dans celle de Q (G;G0) ; on obtient :
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où C est un terme additif indépendant de
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. Pour maximiser Q (G;G0) par rapport à�
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Pour obtenir ces expressions, on a utilisé le fait que les symboles normalisés sont constants (égaux à

1) et que les L bases
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on pose alors
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Annexe C

Cas particuliers

En utilisant la relation de Bayes, nous obtenons
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C.1 Modulation MDP-2

Dans le cas d'une modulation MDP-2, les A prennent leurs valeurs dans 
 = f�1; 1g et

P
�
AÆ(k) = A

�
=
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2
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L'équation C.3 devient alors
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De plus, le signal reçu s'écrit
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Finalement, dans l'expression de
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En remplaçant ces probabilités dans l'expression du chapitre, nous obtenons
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C.2 Modulation MDP-4

Dans le cas d'une modulation MDP-4, les A prennent leurs valeurs dans
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De plus, le signal reçu s'écrit
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Æ(k) est un bruit Gaussien de variance N0: La probabilité P

��
Rl
	L�1
l=0

;
�
Gl(d)

	L�1
l=0

��� 1� devient,

d'après C.5 :

P

�n
Rl
oL�1
l=0

;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

����AÆ(k) = e j�/4
�

=

L�1Y
l=0

1

�N0
exp

0@� 1

N0

 
Rl
Æ(k) � e j�/4

N�1X
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Gl(d)
m BÆ(k)m

!2
1A

=
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�N0
exp

0@N�1X
l=0

� 1

N0

0@�Rl
Æ(k)

�2
+

 
N�1X
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Gl(d)
m BÆ(k)m

!2

�2Re
"
Rl
Æ(k)

 
e j�/4

N�1X
m=0

Gl(d)
m BÆ(k)m

!�#!!
: (C.12)
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Finalement, dans l'expression de
P

A2
AP
��
Rl
	L�1
l=0

;
�
Gl(d)

	L�1
l=0

��AÆ(k) = A
�
; seul le terme en

�2Re
hPL�1

l=0 R
l
Æ(k)

�
e j�/4

PN�1
m=0G

l(d)
m BÆ(k)m

��i
intervient dans le calcul. De la même façon que

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

�
(d)
Æ(k) =

1
N0

L�1P
l=0

Rl
Æ(k)

�
N�1P
m=0

G
l(d)
m BÆ(k)m

��
(C.13)

X
A2


AP

�
AÆ(k) = A

����nRl
oL�1
l=0

;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

�
=

P
A2
A exp

�
2
N0

Re
h
A��

(d)
Æ(k)

i�
P

A2
 exp
�

2
N0

Re
h
A��

(d)
Æ(k)

i� : (C.14)

Le numérateur se développe de la façon suivante :

1p
2

�
(1 + j) exp

�p
2Re

h
(1� j) �

(d)
Æ(k)

i�
+ (1� j) exp

�p
2Re

h
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(d)
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h
(�1� j) �

(d)
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�p
2Re

h
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Æ(k)

i��
=
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Æ(k)

i���
=

1p
2

��
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h
��(d)
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h
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h
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Le dénominateur se développe, pour sa part comme suit
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h
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h
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h
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h
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On en déduit donc l'expression du quotient

X
A2


AP

�
AÆ(k) = A

����nRl
oL�1
l=0

;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

�
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1p
2

�
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�p
2Re

h
�
(d)
Æ(k)
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h
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i��
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h
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h
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Æ(k)

i�
+
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�
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2Re

h
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(d)
Æ(k)

i�
� exp

�p
2Re

h
�j�(d)

Æ(k)

i��
�
exp

�p
2Re

h
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(d)
Æ(k)

i�
+ exp

�p
2Re

h
�j�(d)

Æ(k)

i�� ;
ou, puisque Re

h
j�

(d)
Æ(k)

i
= � Im

h
�
(d)
Æ(k)

i
et en écrivant cette expression sous une forme plus réduite

X
A2


AP

�
AÆ(k) = A

����nRl
oL�1
l=0

;
n
Gl(d)

oL�1
l=0

�
=

1p
2

�
tanh

hp
2Re

h
�
(d)
Æ(k)

ii
+ j tanh

hp
2 Im

h
�
(d)
Æ(k)

ii�
:

(C.15)

Remplaçons à présent l'expression obtenue dans celle de G
l(d+1)
m et obtenons l'expression vue dans

le chapitre

G
l(d+1)
m = wl

m

 P
Æ(k)2SD

Rl�
Æ(k)

�
1p
2
tanh

hp
2Re

h
�
(d)
Æ(k)

ii
+ jp

2
tanh

hp
2 Im

h
�
(d)
Æ(k)

ii�
B�
Æ(k)m

+
P

Æ(k)2SP
Rl
Æ(k)DÆ(k)B

�
Æ(k)m

!
(C.16)



Annexe D

Harmonisation du canal en temps et en

fréquence

L'objectif recherché dans cette annexe est de trouver la relation entre les paramètres Bd et Tm

du canal tels que le canal varie �de la même façon� en temps et en fréquence , c'est à dire que les

variances des fonctions de probabilité des retards et de la fréquence Doppler soient égales.

D.1 Étalement des retards

Considérons h (�) la fonction de probabilité de l'étalement des retards. Notons H (f) sa trans-

formée de Fourier

H (f) =

Z
h (�) ej2�f�d�: (D.1)

Nous recherchons donc la valeur de la variance de � :
�
�2 � (��)2

�
: Pour cela, nous calculons les

moments d'ordre 1 et 2 de �:

�� =

R
h (�) �d�R
h (�) d�

(D.2)

et

�2 =

R
h (�) �2d�R
h (�) d�

: (D.3)
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Calcul de la moyenne

@H (f)

@f

����
f=0

=

Z
h (�) (�j2��) e�j2�f�d�

����
f=0

= �j2�
Z
h (�) �d� (D.4)

c'est à dire

Z
h (�) d� = � 1

j2�

@H (f)

@f

����
f=0

: (D.5)

Nous connaissons H (f)

H (f) = �j2�Tm (D.6)

D'où

Z
h (�) �d� = Tm (D.7)

et puisque

Z
h (�) d� = H (0) = 1; (D.8)

la moyenne de �

�� = Tm: (D.9)

Calcul du moment d'ordre 2

De la même façon, nous avons

@2H (f)

@f2

����
f=0

=

Z
h (�) (�j2��)2 d� (D.10)

on en déduit

Z
h (�) �2d� = � 1

(2�)2
@2H (f)

@f2

����
f=0

: (D.11)

Or,
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@2H (f)

@f2
=

2 (2�Tm)
2

(1 + j2�Tmf)
3 (D.12)

d'où

Z
h (�) �2d� = 2 (Tm)

2 : (D.13)

Variance

p
V ar (�) =

q
�� � �2 =

q
2 (Tm)

2 � (Tm)
2 = Tm (D.14)

p
V ar (�) = Tm (D.15)

D.2 Étalement Doppler

De la même façon que dans le cas précédent, on dé�nit g () la fonction de densité de probabilité

�en cornes� de l'étalement des fréquences Doppler. On dé�nit sa transformée de Fourier G (t)

G (t) =

Z Bd/2

�Bd/2
g () ej2�td (D.16)

La fonction g () a pour propriété d'être normalisée

Z Bd/2

�Bd/2
g () d = 1 (D.17)

Calcul de la moyenne de 

@

@t
G (t)

����
t=0

= j2�

Z Bd/2

�Bd/2
g () d

= j2�� (D.18)

de plus,

@

@t
G (t)

����
t=0

= �Bd
@

@t
J0 (t)

����
t=0

= 0: (D.19)

 est donc centré
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� = 0: (D.20)

Calcul du moment d'ordre 2 de 

@2

@t2
G (t)

����
t=0

= � (2�)2
Z Bd/2

�Bd/2
2g () d

= � (2�)2 2 (D.21)

de plus,

@2

@t2
G (t)

����
t=0

= (�Bd)
2 @2

@t2
J0 (t)

����
t=0

(D.22)

or

@2

@t2
J0 (t)

����
t=0

= �1

2
(D.23)

d'où

2 =
1

2

�
Bd

2

�2

(D.24)

Variance

p
V ar () =

q
� � 2 (D.25)

p
V ar () = Bd

2
p
2

D.3 Expression de Bd et Tm en fonction du produit BdTm

Dans nos simulations, le canal est caractérisé par le produit BdTm �xé pour chacune de ces

simulations. Posons alors

BdTm = � (D.26)

pour une meilleure lecture des relations qui suivent.
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Nous voulons que la variance de � et la variance de  soient égales et nous savons que Bd�Tm =

�: Nous avons donc :

Bd

2
p
2
= Tm (D.27)

D'après D.26 et D.27, nous obtenons

(Bd)
2

2
p
2

= � (D.28)

d'où

Bd =
p
2�
p
2 (D.29)

et

Tm =
q

�

2
p
2

(D.30)

ainsi sont choisies les valeurs de Bd et de Tm utilisées dans nos simulations.



Annexe E

Expression de la variance de l'innovation

Puisque l'innovation F est indépendante des composantes de RP =
�
RÆP (0); : : : ; RÆP (NP�1)

�t
;

nous avons

E
h
FÆP (k)R

�
ÆP (�)

i
= 0; � = 0; 1; : : : ; NP � 1; (E.1)

ce qui est également véri�é pour les données.

De plus, puisque RÆP (k) = CÆP (k)AÆP (k) +NÆP (k), nous avons

E
h
RÆP (�)R

�
ÆP (�)

i
=
q
EÆP (�)EÆP (�)�

�
pÆP (�) � pÆP (�)

�
= H�� (E.2)

pour � 6= �;

E
h
RÆP (�)R

�
ÆP (�)

i
=
q
EÆP (�)EÆP (�)�

�
pÆP (�) � pÆP (�)

�
+N0 = H�� +N0 (E.3)

pour � = � et

E
h
CÆ(k)R

�
ÆP (�)

i
=
q
EÆP (�)EÆ(k)�

� �pÆP (�) � pÆ(k)
�

(E.4)

pour des valeurs arbitraires de � et k. A présent, multiplions les deux côtés de l'expression

CÆ(k) = FÆ(k) +

NP�1X
�=0

W �
Æ(k)�RÆ(k) (E.5)

par R�
Æ(�) et en en prenant l'espérance mathématique, nous obtenons

q
EÆ(�)EÆ(k)�

� �pÆ(�) � pÆ(k)
�
=

NP�1X
�=0

W �
Æ(k)�H�� +W �

Æ(k)�N0 (E.6)

ce qui est équivalent sous forme matricielle à :

W�t
Æ(k) (H+N0I) = V

�t
Æ(k):

(E.7)
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En utilisant la relation matricielle

FÆ(k) = CÆ(k) �W�t
Æ(k)RP (E.8)

et sa conjuguée, et en calculant l'espérance mathématique du produit FÆP (k)F
�
ÆP (k)

=
��FÆP (k)��2 ; nous

obtenons l'expression recherchée de la variance de l'innovation

�Æ(k) = � (0)EÆ(k) �W�t
Æ(k) (H+N0I)WÆ(k): (E.9)



Annexe F

Identité de l'estimée MAP et de la

prédiction linéaire EQMM

Le vecteur innovation F =
�
FÆ(0); FÆ(1); : : : ; FÆ(N�1)

�t
est un vecteur de distribution Gaussienne,

centré, et indépendant du vecteur reçu RP , de densité de probabilité � (:). L'estimée au sens du

MAP du vecteur canal équivalent C est dé�nie par

Ĉ = argmax
C

p (C jRP ) : (F.1)

Puisque C = F+ L et puisque L dépend uniquement du vecteur reçu RP , nous avons

p (C jRP ) = p (C� L jRP ) = p (F jRP ) = � (F) = � (C� L) (F.2)

qui atteint son maximum pour Ĉ = L.



Annexe G

Probabilité d'erreur brute sur les

symboles

G.1 Modulation MDP2

Le taux d'erreur brut binaire pour une modulation MDP-2 est égal à la probabilité de l'événement

AÆ(k)�Æ(k) =

L�1X
l=0

����Ĉ l
Æ(k)

���2 + �M l
Æ(k)Ĉ

l�
Æ(k) +M l�

Æ(k)Ĉ
l
Æ(k)

�.
2

�
< 0 (G.1)

En utilisant les notations de [59], il est possible d'écrire AÆ(k)�Æ(k) sous la forme

D =

L�1X
l=0

�
A
���X l
���2 +B

���Y l
���2 + CX lY l� +C�X l�Y l

�
; (G.2)

avec A = 1; B = 0; C = 1=2; �xx = �Æ(k); �yy = �Æ(k) et �xy = 0. L'expression de la probabilité

d'erreur Pr (D < 0) dans [59] nous permet d'obtenir l'expression explicite de la probabilité d'erreur

sur les symboles

PeÆ(k) =
1
2L

�
1� 1p

1+�yy/�xx

�L L�1P
l=0

�2L�1
l

� �p
1 + �xx /�yy �

p
�xx /�yy

�l
(G.3)

avec

�yy
�xx

=
�Æ(k)
�Æ(k)

=
�(0)EÆ(k)+N0

V�t
Æ(k)

WÆ(k)
� 1 (G.4)

G.2 Modulation MDP4

La probabilité d'erreur brute MDP-4 est égale à la probabilité de l'événement

2ARÆ(k)�
R
Æ(k) =

L�1X
l=0

�����Ĉ l
Æ(k)

���2 + �M l
Æ(k)Ĉ

l�
Æ(k) +M l�

Æ(k)Ĉ
l
Æ(k)

�.
2

��
< 0 (G.5)
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De la même façon que précédemment, en utilisant les notations de [59], nous pouvons écrire

2ARÆ(k)�
R
Æ(k) sous la forme

D =

L�1X
l=0

�
A
���X l
���2 +B

���Y l
���2 + CX lY l� +C�X l�Y l

�
; (G.6)

où A = 1; B = 0; C = 1=2, �xx = �Æ(k); �yy = �Æ(k) et �xy = 0: En utilisant l'expression générale

de [59], de la probabilité d'erreur Pr (D < 0) ; nous obtenons l'expression explicite de la probabilité

d'erreur brute sur les symboles

PeÆ(k) =
1
2L

�
1� 1p

1+�yy=�xx

�L L�1P
l=0

�
2L�1
l

� �p
1 + �xx /�yy �

p
�xx /�yy

�l
; (G.7)

avec

�yy
�xx

= �k
�k

= 2

�
�(0)EÆ(k)+N0

V�t
Æ(k)

WÆ(k)
� 1

�
: (G.8)



Annexe H

Expression de l'estimée MAP à partir de

la base étendue

Rappelons que la k�eme composante de l'estimée au sens du MAP, Ĉ, du vecteur canal équivalent

C est donnée par

ĈÆ(k) =W
�t
Æ(k)RP : (H.1)

En utilisant la décomposition

RP =

NP�1X
l=0

GlBP l (H.2)

de RP sur la base orthonormale fBP lgNP�1l=0 , nous obtenons

ĈÆ(k) =

NP�1X
l=0

Gl

�
W�t

Æ(k)BP l

�
: (H.3)

D'un autre côté , en utilisant

HBP l = �lBP l; (H.4)

et en multipliant à droite les égalités

W�t
Æ(k) (H+N0I) = V

�t
Æ(k) (H.5)

et

~W�t
Æ(k)H = V�t

Æ(k) (H.6)

par BP l et en égalant les deux termes de gauche

(�l +N0)W
�t
Æ(k)BP l = �l ~W

�t
Æ(k)BP l: (H.7)
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En rappelant la dé�nition

BlÆ(k) = ~W�t
Æ(k)BP l (H.8)

de la base orthonormale étendue fBlgNP�1l=0 ; nous obtenons �nalement

ĈÆ(k) =
NP�1P
l=0

wlGlBlÆ(k); (H.9)

où le facteur de pondération wl est donné par

wl =
1

1 + N0/ �l
: (H.10)

Cette relation peut être exprimée sous forme matricielle

Ĉ =
NP�1P
l=0

wlGlBl: (H.11)



Annexe I

Construction simpli�ée de la base

étendue

En rappelant l'expression

H�� =
q
EÆ(�)EÆ(�)�

�
pÆ(�) � pÆ(�)

�
(I.1)

de la (�; �)�eme composante de la matrice de covariance Hermitienne, il est possible de ré-écrire la

relation matricielle

HBPm = �mBPm (I.2)

comme

BmÆ(�) =
1

�l

NP�1X
�=0

q
EÆP (�) �EÆP (�)�

�
pÆP (�) � pÆP (�)

�
BmÆP (�); � = 0; 1; : : : ; NP � 1; (I.3)

ou, de manière équivalente

BmÆP (k) =
1

�l

NP�1X
�=0

q
EÆP (k)EÆP (�)�

�
pÆP (k) � pÆP (�)

�
BmÆP (�); ÆP (k) 2 SP : (I.4)

Pour étendre cette relation aux ÆD (k) 2 SD, nous multiplions tout d'abord à gauche l'égalité

HB = �B (I.5)

par ~W�t
Æ(k), et en utilisant la dé�nition

BmÆ(k) = ~W�t
Æ(k)BPm (I.6)

de BlÆ(k), nous obtenons

~W�t
Æ(k)HBPm = �mBmÆ(k): (I.7)
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Puis, la relation

~W�t
Æ(k)H = V�t

Æ(k) (I.8)

nous permet de terminer avec la relation matricielle

V�t
Æ(k)BPm = �mBmÆ(k) (I.9)

ou, de manière équivalente

BmÆ(k) =
1
�m

NP�1P
�=0

p
EÆD(k)EÆP (�)�

�
pÆD(k) � pÆP (�)

�
BmÆP (�); k 2 SD (I.10)
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