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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’intéréts privilégies de la recherche actuelle. Cette technique basée sur
le principe d’orthogonalité des "filtres" réalisant la modulation ne nécessite pas d’égalisation a
proprement parler, mais requiert une estimation de la réponse fréquentielle du canal pour chaque
symbole transmis. Les contextes de propagation rencontres aujourd’hui en communications mobiles
a hauts debits peuvent s’avérer extrémement difficiles a estimer précisément.

Nous proposons dans cet mémoire de thése deux méthodes d’estimation de canal trés sélectif en
temps et en fréquence bases sur le critére du Maximum a Posteriori traitant le signal regu par blocs.
Ces algorithmes reposent sur un modele de canal obtenu suivant la decomposition orthogonale de la
matrice d’autocorrélation du canal selon le théoréme de decomposition orthogonale de Karhunen-
Loeéve. 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
filters and doesn’t need the use of an equalizer, but it requires the estimation of the channel frequency
response for each transmitted symbol. Today’s propagation contexts met in high bit rate mobile
communications may be really tough to precisely estimate.

In this 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-Loéve 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 télédiffusion ainsi que la radiodiffusion on été, au cours des dix derniéres années, a
I’origine de la résurgence des systémes multiporteuses OFDM. Cette technique, apparue & la fin des
années 60 [10] a peu été exploitée avant les années 90. Ses qualités intrinséques 1'ont amené a étre
utilisée dans les normes de diffusion numérique de programmes radio (Digital Audio Broadcasting :
DAB) [24] et télévisés (Digital Video Broadcasting : DVB) |25], pour la transmission de données a
hauts débits sur lignes bifilaires (Asynchronous Digital Subscriber Line : ADSL) ainsi que pour des
systémes hauts-débits de type HIPERLAN (HIgh PERformances Local Area Network).

Aujourd’hui, la préoccupation grandissante des télécommunications pour les hauts débits fait
de la technique OFDM I'un des centres d’intérét privilégies de la recherche actuelle. Tous les pro-
blémes inhérents & la méthode OFDM dans les contextes de transmission mobiles et hauts débits
sont étudiés : synchronisation temporelle, synchronisation fréquentielle, égalisation et estimation de

canal.

Les systémes OFDM sont fondés sur le principe d’orthogonalité des filtres réalisant la modu-
lation. Ces méthodes fonctionnent intrinséquement par bloc, la modulation d’un bloc de symboles
étant reéalisée le plus souvent par une Transformée de Fourier Discréte Inverse (TFDI). L'intro-
duction d’un intervalle de garde de durée supérieure & l’étalement des retards du canal, comme
le montre la figure suivante, permet d’éliminer I'Interférence Entre Symbole (IES) générée lors du
passage dans le canal. L’égalisation en est donc simplifiée, 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 a ’estimation de
canal trés sélectif en temps et en fréquence. Beaucoup de méthodes considérent la sélectivité en
temps ou la sélectivité en fréquence, mais pas les deux & la fois. L’estimation de canal tres sélectif
en temps et en fréquence suppose avant tout d’avoir un modeéle bidimensionnel pour le systéme

OFDM ainsi que pour le canal de propagation considéré. C’est 'objectif du premier chapitre de
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ce mémoire, oll nous présenterons outre ses modeéles classiques, le modéle de représentation en
treillis temps-fréquence du signal OFDM, ainsi qu'une modélisation originale du canal basé sur la
décomposition de Karhunen-Loéve [2].

Le deuxiéme chapitre présente un nouvel estimateur itératif de canal trés sélectif en temps et en
fréquence, utilisant ’algorithme EM. Cet estimateur traite le signal recu par bloc temps fréquence
comprenant tout ou partie des porteuses de plusieurs symboles OFDM. Dans cette partie, les sym-
boles seront supposés non codés. C’est pourquoi le troisiéme chapitre se consacrera au traitement
de blocs temps-fréquence composés de symboles codés. Cette méthode d’estimation découlant de la
premiére réalisera un décodage des symboles conjointement & I’estimation de canal. Nous appellerons
cette technique turbo-estimation de canal.

Le quatriéme chapitre présente une technique autonome d’estimation de canal basée uniquement
sur 1'utilisation des symboles pilotes. Cette autre méthode d’estimation de canal peut exister d’elle
méme et peut également étre utilisée comme phase d’initialisation de ’algorithme itératif. Cette
derniére combinaison sera étudiée dans le cinquiéme et dernier chapitre.

La figure qui suit présente ’ordre de lecture conseillé du mémoire, suivant l'intérét du lecteur.

Cette étude a été financée par France Télécom Recherche et Développement et a donnée lieu &

deux dépots de brevet d’invention [68], [40].
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Chapitre 1

Systéme et modéles

Introduction

Dans ce premier chapitre, nous nous attacherons & présenter les principales modélisations des
systemes utilisant la technique OFDM en tant que modulation, ainsi quune représentation origi-
nale du canal de propagation. Nous fixerons également les principales notations utilisées dans ce

document.

Historiquement, les premiéres techniques multiporteuses ont vu le jour a ’ére des communica-
tions analogiques. Ces méthodes ont donc tout d’abord fait 'objet de représentations continues,
caractérisées par des fonctions orthogonales continues. Le modulateur et le démodulateur étaient
alors des bancs de filtres théoriquement orthogonaux, mais la réalisation de filtre analogiques par-

faitement orthogonaux est rigoureusement impossible et s’en approcher est donc trés cotiteux.

Cette représentation a donc progressivement été remplacée par une modélisation discréte des
élements de ces systémes. Aujourd’hui, les transformées orthogonales les plus couramment utilisées
dans les systémes OFDM sont la Transformée de Fourier discréte Inverse et sa transformée duale,
la Transformée de Fourier Discréte, préférées pour leur faible complexité et leur facilité de mise en
oeuvre.

Nous nous intéresserons plus particuliérement & une modélisation plus globale du principe de
transmission OFDM en considérant ’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 théoréme de décomposition orthogonale de Karhunen-Loéve.
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1.1 Principe et modéles des systémes OFDM

Une des solutions utilisées pour transmettre un signal a 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 hypotheéses correspondent a la définition d’un signal bande étroite a faible débit. Pour réaliser
une transmission & 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 systémes de transmissions multiporteuses dont fait partie ’OFDM.

1.1.1 Historique - principe

Les origines des modulations multiporteuses actuelles remontent aux systémes de transmission
paralléle de la fin 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 systémes
militaires hautes fréquences tels que les systémes Kineplex, ANDEFT et KATHRYN. Puisque la
synchronisation était assurée entre les porteuses, ’orthogonalité entre les différents canaux paralléles
pouvait étre utilisée pour restituer 'information contenue dans le signal, malgré le recouvrement des
spectres. Ces ancétres des systémes OFDM utilisaient des ensembles de signaux orthogonaux limités
dans le temps, de spectre largement étalé en fréquence (de spectre de type sinz/x par exemple).

En 1966, Chang proposa la technique correspondante pour les systéme de transmission & bande
limitée [10]. La méthode qu’il propose a I’époque consiste a synthétiser des fonctions temporelles
orthogonales & bande limitée en utilisant des filtres de Nyquist avec un roll-off doux. Les canaux
de transmission étroits créés peuvent étre considérés comme des canaux plats, de telle facon que le
systeme global devient moins sensible au bruit. De plus, la limitation de la largeur de bande génére
moins d’interférence entre symboles et entre canaux.

Weinstein et Ebert établissent [72] que le signal multi-fréquences est en fait la transformeée de
Fourier de la séquence de données originale. La technique numérique permet d’éliminer le banc d’os-
cillateurs a ’émetteur et de démodulateurs cohérents au récepteur habituellement nécessaires aux
systemes & multi-porteuses analogiques. Ils sont remplacés par des calculateurs réalisant la Trans-
formeée de Fourier Rapide Inverse (TFRI) a I’émetteur et le Transformée de Fourier Rapide (TFR)
au récepteur [72]. Ces systémes utilisent encore 'impulsion rectangulaire, générant une densité spec-

trale de puissance de type (sin f/ f )2 au récepteur. Cependant, les interférences entre canaux (IEC)
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causées par cette largeur de bande infinie sont minimisées par I'introduction d’un intervalle de garde.

En 1981, Hirosaki présente la premiére version a bande limitée d’un systéme numérique multi-
porteuses. Il étend le travail de Weinstein et Ebert |72] au filtrage en bande de base et développe
la théorie numeérique 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 ’application de ’OFDM a la transmission sur un canal
radiomobile. Il insiste notamment sur la diversité fréquentielle intrinséque des modulations multi-
porteuses permettant de décoréler 'influence du canal & évanouissement sur les symboles transmis.

Jusqu’a aujourd’hui, 'intérét pour les modulations multiporteuses appliquées aux systémes mo-
biles est resté grandissant. Dans le cadre du projet DAB (Digital Audio Broadcasting) Eureka 147,
Alard et Lassale ont proposé un systéme de diffusion numeérique dont la partie modulation est basée
sur la technique OFDM. L’argument majeur de 'OFDM est qu’il transforme un canal large bande
trés sélectif en temps et en fréquence en une multitude de canaux a bande étroite non sélectifs en
fréquence. En combinant un entrelacement entre les sous-porteuses et un codage adapté a la nature
de I’évanouissement du canal, on obtient, au récepteur, les caractéristiques d’un canal Gaussien. Ce
type de systéme est appelé COFDM.

D’autres travaux sur le sujet ont été l’'objet de 'application de 'OFDM aux canaux radiomobiles
a modulation de fréquence (MF) et de discussions sur de nouvelles formes d’ondes mieux adaptées
aux canaux sélectifs. Les derniers travaux sur I’algorithmique s’intéressent plus particuliérement &
la réduction de complexité et au gain d’efficacité spectrale dans le cas de spectres ne se recouvrant
pas. L'OFDM est aujourd’hui connu sous le nom de multiporteuses discrétes (Discrete Multi-Tone :
DMT) dans la norme mondiale ADSL. Il est également utilisé dans la norme du systéme de télédiffu-
sion numérique DVB-T. L’OFDM avait méme été envisagé pour la norme du systéme international
Universal Mobile Telecommunication System (UMTS).

Depuis quelques années, un grand nombre d’études concernant la combinaison de ’'OFDM avec
I’AMRC apparaissent, afin d’unifier les avantages des deux systémes et ainsi d’ouvrir de nouvelles

voies dans les applications radio cellulaires.

1.1.2 Modélisation des systémes OFDM

L’OFDM peut étre modélisé de plusieurs maniéres. Cette méthode a une longue histoire, et la
représentation de ce type de systéme a évolué au cours du temps avec les innovations technolo-

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

bidimensionnelle dans le plan temps-fréquence.

Modéle analogique

Le modéle du systéme OFDM continu en bande de base est représenté sur la figure I.1.

nT,
Aon (I)O (t) v, (t ) _/i/_'yan
DL, (1) v, () ——ir

Wi ( t'q_’yK_l’n

e ()

Fig. I.1 : Modeéle du systéme OFDM continu en bande de base

Emetteur
Considérons un systéme OFDM comportant K sous-porteuses dans une bande de largeur W et
transmettant des symboles de durée T" , comprenant un préfixe cyclique de durée Tj,. . Cet émetteur

utilise les formes d’onde suivantes :

1 G2 Wom (t—Tpe)
e/ TK pour t € [0,T]
b (1) = VI Toe , (1.1)
0 ailleurs

ou T = K/ W + Tp. Ces formes d’onde vérifient évidemment la relation d’orthogonalité

" o (8) B (= Sy () (12)

—o0

représentant 'opérateur de conjugaison complexe et d,, ./ le symbole de Kronecker défini par

1 pour m=m'
Om,m! = . (1.3)
0 pour m #m/

Notons que ¢y, (t) = ¢ (t + K/ W) lorsque t décrit le préfixe cyclique [0, T),.]. Puisque ¢y, (t) est
modulée par une impulsion rectangulaire sur la fréquence mW /K, interprétation courante de

I’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 & émettre et le signal transmis en bande de base pour

le n®™¢ symbole OFDM est

K-1

$n(t) = ammer (t —nT), (1.4)

m=0
ot les ag pn, @1,n,, Gk —1,, sont les symboles d’information de durée Ty = T'/ K transmis sur I'intervalle
[0,T]. Ce sont des nombres complexes provenant d’un ensemble €2 de points d'une constellation.
Lorsqu’une séquence infinie de symboles OFDM est transmise, le signal en sortie de I’émetteur est

une juxtaposition de symboles OFDM :

+o00 +oo0 K-1
s =Y snt)= D > tmndm(t—nT). (1.5)
n=—oo n=—oo m=0

Canal physique
Nous supposons que le support de la réponse impulsionelle du canal physique « (7;t) - variable
en temps et en fréquence - est restreint a l'intervalle 7 € [0,T},], c’est & dire au préfixe cyclique. Le

signal recu devient

The
r(t):(’y*s)(t):/o y(r;t)s(t —7)dr +7n(t), (1.6)

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

Récepteur
Le récepteur OFDM consiste en un banc de filtres , adapté a la derniére partie [T, T'| des formes

d’onde de I'émetteur ¢y, (t), c’'est a dire

b= P siteDT T )

0 sinon.

Ceci signifie en clair que le préfixe cyclique est retiré & la réception. Puisque le préfixe cyclique
contient, par définition, toute l'interférence entre symboles provenant du symbole précédent, le
signal échantillonné en sortie du banc de filtres du récepteur ne contient pas d’TES. En utilisant 1.5,

1.6 et 1.7, nous obtenons pour le n°™¢ symbole OFDM émis :
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+oo
i = (5 8m) Ol = [ (6 (7= 1) (18)
T Tpe K-1
-/ (/ ¥ (r31) [Z — (t—T)] d7> b () dt +
pc m’'=0
T
/T 7 (T — ) ¢, (£) dt. (1.9)

Considérons que le canal ne varie pas sur la durée d’un symbole OFDM et notons v, (1) le

facteur d’atténuation du canal sur le n®™€ symbole. Nous obtenons :

K—-1 T Tpe
mn — m'n n m/ — d ;kn d
= 3« /T(/ o (7) (£ = 7) T)qs (1) dt +

T
/ 7 (T —t) ¢ () dt. (1.10)

Tpe

Les intervalles d’intégration sont T, <t <T et 0 < 7 < Tj. ceci implique que 0 <t —7 <T et

lintégrale intérieure fOTpc Y (T) P (t — 7) d7 devient :

Tpe Tpe €j27rm’(t—T—Tpc) W/K
/0 Y (T) oy (t — 7) dT = /0 T (T) dr

VI —Tpe
ed2mm! (t=Tpe) W /K [ Tpe

= Yo (1) e I2TMTWIK, (1.11)

\/T_Tpc 0

La derniére partie de cette expression est la réponse fréquentielle échantillonnée du canal a la

fréquence f = m/W/ K, c’est a dire sur la m/“™¢ fréquence porteuse :

Tpe . ’
Conin = / Y (1) e 2T TWIK g7 (1.12)
0

Cmin est donc Déchantillon & la fréquence m/W /K de la transformée de Fourier de 7, (7). En
utilisant cette notation, ’expression du signal en sortie du banc de filtres du récepteur peut étre

simplifiée
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K-1 T j2nm! (t—Tpe) W /K
Ymn = Z am’n/ é Cm’ngb:n (t) dt
m!'=0 Tpe V T - TPC
T
+/ 7 (T —t) ¢, (t) dt (1.13)
The
K-1 T
= Am/'nCm'n ¢m’ (t) ¢;kn (t) dt + 'ﬁ'mnv (114)
m/=0 Tpe

Ol Ty, = f;;c n (T —t) ¢, (t) dt. Puisque les filtres d’émission ¢, () sont orthogonaux,

T T gj2mm! (t=Tpe) W /K gj2mm(t—Tpe) W/K

. P () by (1) dt = . T, T—T,

0 représentant la fonction de Kronecker. Nous pouvons & nouveau simplifier 1.14 pour obtenir

dt = byt (1.15)

(1.16)

Ymn = CmnGmn T Nmn,

Ol 7Ty, est un bruit blanc Gaussien additif. Nous voyons alors que le systéme OFDM peut se

représenter sous la forme de K canaux Gaussiens paralléles (cf fig. 1.2).

Co1 | Ny,
%o, S— Yo

égcz,z n;
a
L b— Y1

- égCK-J,z Ng 11
1.1
: D Yk1.

L

N,

Fig. 1.2 : Le systeme OFDM continu s’interpréte comme des canaux Gaussiens paralléles

La figure 1.3 représente schématiquement la réponse fréquentielle de chacune des sous-porteuses

d’un symbole OFDM.

Dans cette figure, les sous-canaux composant le systéme sont séparés. Le fenétrage rectangulaire

des impulsions transmises donne naissance a une réponse fréquentielle en sinus cardinal. Le spectre
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K sous-porteuses

Espacement Af=W/K

Y
A

CELARARAN VAN AABG
YN YYVYIIYIIMMVMMY G
VAL /
VUVVVVV\

Fig. 1.3 : Schéma symbolique des sous-porteuses du systéme OFDM & K porteuses et de largeur de
bande W

du systéme OFDM décroit donc en f~2. Dans certains cas, ce n’est pas suffisant et des méthodes |72,
?, 32, 27] ont été proposées pour faire décroitre le spectre du systéme plus rapidement. Dans toute

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

Passage au modéle numérique

Mettre en oeuvre un systéme OFDM continu tel que nous ’avons décrit précédemment nécessite
I'utilisation de K filtres analogiques en paralléle parfaitement orthogonaux. De tels filtres sont prati-
quement impossibles & réaliser et leur implantation est tres cotiteuse. C’est pourquoi cette opération
est aujourd’hui réalisée numériquement. Le message numérique ainsi créé subit une conversion numé-
rique-analogique avant d’étre émis. Dans le modele OFDM discret, les bancs de filtres de ’émetteur
et du récepteur sont en régle générale remplacés par une transformée de Fourier discréte inverse
(TFDI) et par une transformée de Fourier discréte (TFD), respectivement. Le canal réalise une
convolution linéaire discréte dans le domaine temporel. Le préfixe cyclique opére exactement de la
méme fagon dans ce systéme que dans le modéle continu et les calculs peuvent étre menés de la

méme fagon.

Du point de vue du récepteur, l'utilisation d’un préfixe 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 recus correspon-
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Ao n(t) Yo

S =T S(t T3P
ao,“.’aK_l I F Ajout du Retrait du i yO""’ =l

/ D ) Préfixe »Canal P prefixe | ) F . /
P = r(t) DS

a[{.] yK—l

Fig. 1.4 : Modéle discret du systéme OFDM.
dant au n™¢ symbole OFDM :
Yo =TFD (TFDI (a,) ® v, + 1)
=TFD (TFDI (a,) ®v,) +n, (1.17)

ou y, contient les K échantillons regus, a, les K symboles appartenant a € transmis, v, la
réponse impulsionelle du canal échantillonnée et 1i,, le bruit de canal. Puisque le bruit de canal
est considéré blanc et Gaussien, le terme n,, = TF D (ii,) 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 ’o’ la multiplication élément par élément, ’expression précédente
peut donc s’écrire :

Yn =a, 0o TFD (y,) +ny,

Yn = a0 Cp + 0y, (1.18)

ou ¢, = TFD (v,) est la réponse fréquentielle du canal. Nous obtenons donc le méme type de
canaux Gaussiens paralléles que dans le modéle continu. La seule différence provient du fait que les
atténuations du canal ¢, 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 modéles décrits précédemment sont deux modéles classiques de 'OFDM avec préfixe cy-
clique. Un modele plus général est de voir ’OFDM comme un systéme de transmission de données

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

OFDM s (t).

n=+oco,m=K-1

s = Y. Gmnbmn (1), (1.19)

n=—oo0,m=0
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ou la fonction ¢y, (t) est la translatée d’une fonction prototype p (t) de nry en temps et de muy
en fréquence, soit : ¢y, (t) = p (t — nrg) /270l Cette constatation montre existence d'un treillis

bidimensionnel dans le plan temps-fréquence (fig. 1.5) [27],[32].

fréquence
A
R S S S &
R
Vo I s
R
 temps
—9 O O O O >
—>
To

Fig. 1.5 : Représentation temps-fréquence d’un systéme OFDM.

La fonction prototype peut étre la fenétre rectangulaire

L 0o<t<n
p(t) = 0 . (1.20)
0 ailleurs
dans le cas d'un systéme OFDM non filtré ou bien des filtres en racine de Nyquist dans le cas d’un
systéme OFDM filtré. L’espacement fréquentiel entre deux symboles est alors de vy = 1/ (19 — T¢p),
ou T¢p est la longueur du préfixe cyclique. Chaque symbole de donnée transmis subit un évanouis-

sement "plat”’; ce qui simplifie I’égalisation et ’estimation de canal. Les atténuations du canal en

chaque point de ce treillis sont évidemment corrélées.

1.2 Modélisation de la chaine étudiée

La chaine présentée ci-dessous est la chaine compléte considérée dans ce mémoire. Pourtant,

dans certaines parties, certains blocs comme le codeur et ’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 regu bloc temps-

fréquence par bloc temps-fréquence. Nous verrons que la taille de ce bloc ne dépend pas nécessaire-
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séquence jﬁ T
de bits o j
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Fig. 1.6 : Chaine du systeme étudié.
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ment du nombre de porteuses du systéme OFDM et peut prendre en compte tout ou partie d’un ou
plusieurs symboles OFDM. Sa forme et sa taille sont donc libres, de maniére & s’adapter au mieux
au systéme.

Chacun de ces blocs, de dimensions ns X np, ng étant le nombre de symboles OFDM et n, le
nombre de porteuses appartenant au bloc, est composé de N = ng x n, symboles {a,, } d’énergie
{Emn} et de position bidimensionelle (mF,nT") ou F' et T sont respectivement l’espacement en
fréquence et en temps entre deux symboles adjacents. Il contient Np symboles de données indexés
dans I’ensemble Sp et Np symboles pilotes indexés dans ’ensemble Sp. On considérera dans la
suite de ce mémoire que les symboles appartiennent & un alphabet 2 d’une modulation de phase
(MDP). En effet, nous verrons que I’hypothése de symboles & enveloppe constante est nécessaire
pour les nouvelles méthodes d’estimation de canal présentées dans ce mémoire.

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

que les symboles de donnée. Cette différence de puissance permet, certes, d’estimer le canal avec
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Fig. 1.7 : Exemple de bloc temps-fréquence

plus de précision, mais risque d’introduire des interférences au niveau de la porteuse elle méme
et par conséquent de réduire la capacité du systéme 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 regu

Comme nous ’avons défini, le récepteur traite le signal regu par bloc temps-fréquence. Ce signal
est recu sur un réseau de L capteurs décorrélés spatialement, créant L branches de diversité. Sur
chacune des branches de diversité, le signal recu est en premier lieu démodulé par la transformée
de Fourier discréte. On suppose que le signal en sortie de la [™¢ branche de diversité associé au

symbole a,,, s’écrit :

R =¢  amn+ N, (1.21)

oul ¢/, est le facteur de gain du canal discret de la [*7*¢ branche vu par le symbole @, et N est
un bruit blanc Gaussien additif complexe de variance Ny. Les facteurs de gains sont indépendants
d’une branche de diversité a ’autre, mais corrélés entre eux en temps et en fréquence sur une méme
branche.

Pour des raisons de notation, nous introduisons les fonctions d’indexation suivantes (fig. 1.8) :
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— 6 (k) = [m (k) ,n (k)] entre ’ensemble monodimensionnel {k},]cv;()1 et ’ensemble bidimensionnel

S=S5puUSp,

— 0p (k) = [m(k),n (k)] entre 'ensemble monodimensionnel {k},

sionnel Sp,

~ 6p (k) = [m(k),n (k)] entre 'ensemble monodimensionnel {k},

sionnel Sp.

Np—1
=0

Np—1
=0

et 'ensemble bidimen-

et ’ensemble bidimen-

Ay _; DB

| 209

k=N51 k=N 1
by .
E====InrXrrvinnnnky E==3r - 4mE F

LN

By

]
]

SP
]
]

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

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

la [¢™€ branche de diversité :

R' = B, ,Rg(N_l)]T .

(1.22)

Pour s’affranchir de la dépendance de ’amplitude de chaque symbole a,,, de £ par rapport au



28 Systéme et modéles

couple d’indices (m,n), nous définissons le vecteur normalisé du bloc transmis :

A — [A(S(O)a"'aA(s(N—l)]T (123)

avec Agsg) = a(;(k)/ ‘a(;(k) ‘ Sur cette base, il est possible de réécrire les composantes du vecteur regu

sur la [¢™¢ branche de diversité :

i) = CanyAste) + Ny (1.24)

ol C’fs( k) est la d®™ composante du vecteur

T
C' = [‘ad(O)‘ cfs(())a R ‘GJ(N—I)‘ cf;(N_l)-| (125)

des facteurs de gain normalisés du canal discret multiplicatif équivalent sur la [°™€ 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 & travailler avec
des canaux multitrajets a évanouissement. Le canal multitrajet est un environnement de propagation
dans lequel le signal parvient au récepteur depuis plusieurs trajets dus & des effets de réflexion et
de dispersion. Ces facteurs peuvent aisément mener & des fluctuations rapides de la phase et de
I’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 I’environnement, de
la vitesse du mobile ainsi que de la porteuse a laquelle est émis le signal. Le canal de propagation

est généralement représenté de la facon suivante :
g(mit) =) g (t) e 25 (7 — 1, (1)) (1.26)
q

oll o (t) représente le facteur d’atténuation variant dans le temps, f, la fréquence porteuse et 74 (t)
le retard de propagation du ¢®¢ trajet. Mais dans 1’étude d’un systéme OFDM, on émet I’hypothése
que sur une porteuse et sur une période symbole le canal peut étre considéré comme invariant. Sur

e

une porteuse donnée m et pour le n®™ symbole OFDM recu de durée Ty, le facteur de gain du

canal devient :

Conn = Z aqe_j27rchq5 (1 —1q). (1.27)
q
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Les évanouissements subis par chaque trajet peuvent étre aussi bien de type Rayleigh que de
type Rice. Le canal est donc caractérisé [60] par son étalement Doppler noté By et par I’étalement
des retards noté T,,. 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 &
spectre de puissance Doppler classique et & profil d’intensité multitrajets exponentiel de puissance

moyenne ¢ (0,0) est donnée par [60] :

Jo (ﬂ’BdAt)
1+ j2n TS

Jo (.) représentant la fonction de Bessel de premiére espéce d’ordre 0, At et Af respectivement

P (Af,At) = ¢(0,0) (1.28)

I’espacement temporel et fréquentiel entre deux symboles adjacents.

Fig. 1.9 : Fonction d’autocorrélation du canal & spectre de puissance Doppler classique

et & profil d’intensité multitrajets exponentiel

Un canal de propagation, comme nous ’avons déja affirmé, peut étre caractérisé par ses para-
meétres étalement Doppler By et étalement des retards T,,. Nous avons choisi de prendre comme
paramétre du canal le produit ByT),. Mais & une valeur du produit ByT,, fixé correspondent une
infinité de valeurs pour By et T},, faisant varier la sélectivité en temps et en fréquence du canal.

Il est bien évident que dans la réalité il n’est pas possible de fixer les parameétres 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 fixer le rapport By/T,, de telle facon que les variations en
temps et en fréquence se déroule selon les mémes régles statistiques. C’est a dire que la variance des
retards 7 et la variance de la fréquence Doppler «y soient égales.

Le détail de ces calculs est donné en annexe D et méne a la relation :

By = 22T,

Ce qui devient, si I’on pose BT, = a :

By = \/2aV?2 Tm:\/%

La figure 1.11 ci-dessous donne un exemple de réalisation de chacun des canaux utilisés dans les
simulations présentées plus avant. Ces canaux vérifient la relation entre ByT,, donnée ci-dessus. On

vérifie bien que les variations temporelles et fréquentielles sont homogénes.

—
oo
=
ASSSee

6

2

B,T,=(1/32)" BT, =(1/64)°

Fig. 1.10 : Exemples de canaux pour diverses valeurs du produit By1y,

Ces différentes réalisations correspondent évidemment a la taille des blocs que nous avons prise

en compte dans ce mémoire, c’est & 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 paramétre ByT,, = 1/8% et 1/162
sont trés sélectifs, le canal ByTy, = 1/32% est moyennement sélectif et le canal ByT,, = 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 discré-
te du théoréme d’extension orthogonale de Karhunen-Loéve [2]. Pour une question de clarté, nous

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

Proposition 1 Le vecteur représentant le canal - observé au [°™¢ capteur lors de la transmission

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

N-1
C = Z G B (1.29)
k=0

ou les {Blk}lL;Ol sont les wvecteurs propres normalisés de la matrice d’autocorrélation F; =
E [ClCZ‘T] de Cy et les {le}g:_ol sont des coefficients Gaussiens complezes indépendants et centrés.
Les variances de ces coefficients, que [’on supposera par la suite classés dans l'ordre décroissant, sont
égales auz valeurs propres {Flk}g;(} de la matrice hermitienne F;. Les systémes {Blk},f;(} -l variant

de 0 a L —1 - forment L bases orthonormales de [’espace canonique complexe a N dimensions.

Démonstration. Cette proposition est un cas particulier du théoréme d’extension orthogonale
de Karhunen-Loéve continu [59].
En effet, d’apreés le théoréme de décomposition orthogonale de Karhunen-Loéve et puisque le canal
de propagation sur chacune des branches de diversité forme un processus stochastique, il est possible
d’écrire de vecteur C; représentant le canal observé par une branche réceptrice lors de la transmission

d’un bloc temps-fréquence de la facon suivante :

N-1
C = Z G B (1.30)
k=0
Les vecteurs {GZ}ZL:BI, ou G; = (G, Gy, - - ,GlyN_l)T, sont notre représentation du canal discret

vu en sortie de la (¢ antenne de réception. Nous savons que I’enveloppe du canal est de Rayleigh,
c’est a dire que chaque facteur de gain C(l;( k) est Gaussien complexe et centré. Les vecteurs propres de

la matrice de corrélation sont par définition également Gaussiens complexes et centrés.Donc d’aprés
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1.30. Les {le}ioL-;i;(]f =N~ sont donc des variables complexes Gaussiennes de variance ['j;. D’ou

Re [Gx] et Im [Gy] sont des variables Gaussiennes de variance I'j;/ 2. On en déduit que

P (Gie) = p(Re [Gi]) x p (Im [Gy])

1 LU 1 _ mfeg])?
= e Tk X e Lig
V7l V7l
1 _ Gl
= erke Tk, (1.31)

D’ou la fonction de densité de probabilité du vecteur Gy est régie par 'expression :

N-1 —|Gu|® [Tk
e

p(G) =[] ——
k=0

1.32
T (1.32)

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

le (p, q)éme ¢lément de la matrice hermitienne F; correspondant a la (¢ branche de diversité est

explicitement donnée par :

Ely = \/Esp) Bsd' (m(p) = m () 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 parameétres By et T}, peuvent y étre estimés par des techniques que nous n’aborderons pas

dans ce mémoire. m

1.3 Simplification de la représentation du canal

L’utilisation du modéle de canal tel que défini dans les paragraphes précédents peut amener a
des traitements trés complexes. En effet, le canal observé sur une branche de diversité est représenté

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

N-1
Ci= ) GiBy
k=0

Cependant, nous savons que les paramétres {le}g:_ol sont des variables aléatoires gaussiennes
de variance Ay /2. Ceci signifie que lorsque la valeur propre Ay associée au vecteur propre By est

faible, le vecteur propre By ne contribue que faiblement & la représentation du canal C;.

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

nous avons choisi les paramétres By et T}, tels que leur produit valent 1/642, 1/32%, 1/162 et 1/82.
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La figure 1.11 représente les valeurs cumulées des 40 premiéres valeurs propres des matrices d’auto-

corrélation de chacun de ces canaux.
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Fig. .11 : Valeurs propres cumulées pour les canaux de propagation a ByT}, = 1/642, 1/322, 1/162 et 1/82

Cette figure nous montre que pour représenter le canal & 99% de sa puissance, il est suffisant

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

Nombre utile
BT, de valeurs propres
1/642 2
1/322 6
1/162 13
1/82 35

Tableau 1.1 : Nombre de valeurs propres suffisantes

pour représenter le canal & 99% de sa puissance

Il est donc trés simple de simplifier le modeéle 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.
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1.4 Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons présenté les modéles classiques d’'un signal OFDM. Nous
nous intéresserons particuliérement dans la suite de ce mémoire & une modélisation en "treillis"
du signal OFDM, permettant de considérer le signal OFDM recu par blocs temps-fréquence de
symboles, chaque symbole étant affecté 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-Loéve de la matrice d’autocorrélation du canal. Cette
représentation du canal permet de représenter un canal de propagation de maniére trés simple et
grace & un nombre relativement peu élevé de parameéetres.

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

sur le modéle aux vecteurs propres du canal.



Chapitre 2

Estimation de canal semi-aveugle au sens

du Maximum a Posteriori

Dans cette partie, nous nous sommes fixé comme objectif de réaliser une estimation du canal
de propagation grace a 'information apportée pas les symboles pilotes contenus par le bloc temps-
fréquence traité. De plus, pour améliorer I'estimation, nous cherchons & utiliser le modéle de canal
présenté dans le chapitre précédent.

Nous considérons que le récepteur a une connaissance a priori des statistiques du canal, ce qui lui
confére directement la connaissance a prior: 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 & 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 maniére significative
d’un bloc temps-fréquence a 'autre, mais également a 'intérieur d’un bloc lui-méme. Cette variation
est principalement due aux changements des conditions de propagation entre ’émetteur et le récep-
teur. D’un point de vue physique, le caractére variable du canal peut étre caractérisé, comme nous
I’avons déja vu, par le produit By X T),. Plus ce produit est grand, plus le canal varie rapidement
dans les domaines temporel et fréquentiel. De plus, d’un symbole & 'autre le canal est corrélé. Ceci
proscrit 'utilisation du critére du maximum de vraisemblance, puisque sa mise en oeuvre dans un
tel probléme reviendrait & réaliser une estimation du canal symbole par symbole qui ne tiendrait

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

ce critére.

2.2 Etat de ’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 étre simplifiées par 'utilisation de modulations différen-
tielles. Une modulation numérique peut étre qualifiée de différentielle ou de cohérente. L’utilisation
d’une modulation différentielle permet de se passer d’estimer le canal puisque l'information est co-
dée dans la différence de phase entre deux symboles consécutifs. Cette technique est couramment
utilisée dans les systémes sans fil puisqu’elle réduit considérablement la complexité du récepteur ne
comportant pas d’estimateur de canal. La modulation différentielle 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 effet la différence
entre une modulation différentielle et une modulation cohérente en terme de performances est de
Pordre de 3 dB en canal Gaussien [60] et les modulations différentielles classiques ne permettent pas
I'utilisation de constellations multi-amplitude. Bien qu’en général, ces méthodes n’en comportent
pas, elles peuvent tirer parti de 1’aide apportée par un estimateur de canal [28].

Il existe une alternative intéressante aux modulations cohérentes et différentielles classiques :
les modulations différentielles par déplacement d’amplitude et de phase (Differential Amplitude and
Phase Shift Keying : DAPSK) [22], [23], [61], [64]. Elles présentent une efficacité spectrale bien
supérieure aux modulations de phase classiques (MDP) puisque l'amplitude des symboles subit
également un codage différentiel.

Les modulations cohérentes permettent ['utilisation de constellations arbitraires et sont un choix
évident pour les systémes filaires ot le canal ne varie que trés peu avec le temps. Dans les systémes
sans-fil, 'efficacité spectrale des modulations cohérentes en font un choix intéressant lorsque le débit
est trés élevé, comme dans la norme digital video broadcast (DVB) [25], [15].

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

— la quantité de symboles pilotes devant étre transmise

— la complexité de I’estimateur devant poursuivre correctement le canal.

Ces deux problémes 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 'utilisation
de la cyclostationarité introduite par le préfixe cyclique [16], [34], [7], ou sur la méthode sous-espace
[53] initiée dans [52]|. Une derniére méthode proposée dans [12] réalise l'estimation aveugle de canal
au sens du critére 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 I'’ensemble des symboles transmis.
Cette technique est appelée Modulation Assistée par des Symboles Pilotes (Pilot-Symbol Assisted
Modulation - PSAM) et a été introduite pour des systémes mono-porteuse par Moher et Lodge [50]
puis analysée par Cavers [8]. Puisque, en OFDM, chaque sous-porteuse est soumise & un évanouisse-
ment non sélectif, la méthode PSAM peut étre généralisée aux deux dimensions (temps-fréquence),
ou les pilotes sont placés & certaines positions du treillis OFDM temps-fréquence. L’estimation de
canal est alors réalisée par une interpolation bidimensionelle. Hoéher propose d’utiliser des filtres a
réponse impulsionelle finie (RIF) [35] pour cette interpolation et de séparer I'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 systémes mono-porteuse
a été étudié dans [8]. L’espacement optimal est proche du rythme d’échantillonnage de Nyquist,
c’est & 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 'OFDM. Utiliser une répartition
dense des symboles pilotes signifie que le canal est sur-échantillonné, ceci implique que les méthodes
d’estimation & réduction de rang [21] peuvent étre efficaces. Ce type d’estimateur a faible complexité
projette les échantillons observés sur un espace de plus faible dimension et réalise I’estimation dans
ce sous-espace. En sur-échantillonnant le canal, en placant les symboles pilotes proches les uns
des autres, les observations se trouvent essentiellement dans un sous-espace et les estimateurs a

réduction de rang sont trés efficaces.

Dans ce qui suit, nous allons présenter des estimateurs de canal utilisant une information pilote.
La littérature s’est beaucoup étoffée depuis une dizaine d’années concernant 1’estimation de canal
pour les systémes OFDM. L’ensemble des méthodes présentées ci-aprés ne constitue pas un état de

I’art exhaustif mais représente ’ensemble des grandes familles d’estimateurs de canal. Toutes les
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grandes techniques et critéres d’estimation ont été utilisés pour l'estimation de canal OFDM. Nous
verrons cependant que trés peu de ces techniques se sont souciées de prendre en compte a la fois les

sélectivités temporelle et fréquentielle du canal de propagation.

Les différentes 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 a 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 particuliérement le probléme de démodulation différentielle. Ce-
pendant, ces méthodes peuvent étre également appliquées aux problémes 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 critére des moindres carrés (MC)

La méthode d’estimation de canal la plus simple, lorsque les symboles émis sont connus, est
Pestimation au sens des Moindres Carrés (Least Square : LS). Dans ce cas, le facteur de gain du

canal s’exprime simplement

Cme (k, 1) = ==, (2.2)

Yk, €tant I’échantillon du 1¢me symbole OFDM recu sur la k¢ porteuse, et a, le symbole émis
(pilote ou démodulé) correspondant. On rencontre deux grandes familles d’estimateurs basés sur
les MC dans la littérature. La premiére est composée d’estimateurs avec retour de décision (ces
méthodes sont présentées dans le paragraphe des estimateurs avec retour de décision), la deuxiéme
famille d’estimateurs MC concerne des systémes pour lesquels I'information pilote est répartie dans
I’ensemble de 'espace temps-fréquence du signal OFDM. Ce type d’estimateurs réalise une interpo-
lation soit fréquentielle [38], [51], soit bidimensionelle [9] de 'estimation MC réalisée au niveau des
symboles pilotes & ’ensemble des symboles de donnée.
Interpolation polynémiale

Dans la littérature, les estimateurs monodimensionnels traitent tous le signal OFDM symbole
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par symbole. L’interpolation de ’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 considére
que le canal ne varie pas dans la bande de fréquence de largeur ’espacement fréquentiel entre deux

symboles pilotes autour de la fréquence d’un pilote.

Fig. I.1 : Interpolation MC constante par morceaux

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

deux pilotes.

Fig. I1.2 : Interpolation MC linéaire par morceaux

Huang et Zhao [38| proposent une méthode d’interpolation polynémiale par morceaux. Dans
un symbole OFDM les pilotes sont réguliérement 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 polyndéme. L’estimation de canal compléte sur un
symbole OFDM est reconstruite a partir des polynomes élémentaires obtenus sur chaque segment.
L’interpolation est donc simplifiée puisqu’elle n’est réalisée qu’a 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 paraboloide

f (k1) = ak® + bkl + cI> + dk + el + f (2.3)
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et les coefficients (a,b,c,d, e, f) sont déterminés par la minimisation de

> (eme (kD) = £ (k,1)*. (24)
(k,1)ESP

Interpolation utilisant un filtre a réponse impulsionelle finie (RIF)

Dans [51], Moon et Choi présentent deux alternatives bidimensionelles aux techniques MC
simples de Rinne et Renfors [62|. Les techniques proposées utilisent un filtrage d’interpolation Gaus-
sien ou un a splines cubique. Les filtres utilisés sont des filtres & réponse impulsionelle finie (RIF)
a 3 coefficients et utilisent par conséquent les estimations du canal au niveau de 3 symboles pi-
lotes. Ici, I'interpolation est réalisée dans ’espace temps-fréquence et pas seulement sur un symbole
OFDM. Cependant, contrairement a [9], I'interpolation bidimensionelle est réalisée par deux filtres
monodimensionnels RIF, le premier réalise 'interpolation dans le domaine fréquentiel, le deuxiéme
dans le domaine temporel. L’estimation du canal obtenue est ensuite filtrée afin 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 étre considérée comme la
réponse impulsionelle du canal. Seuls sont conservés les échantillons correspondant au maximum de
la puissance du canal par un filtrage passe bas rectangulaire, et ces échantillons subissent une TFD

fournissant finalement les facteurs de gain fréquentiels du canal.

(o) &o) (o)
:  TFDI C(M‘é); TFD |
CI-1) o e\sY

Fig. I1.3 : Filtrage basé sur la transformée de Fourier

Onizawa et al. [55] proposent une méthode permettant de sélectionner un filtre RIF d’estimation
de canal parmi un ensemble prédéfini. Ce choix se base sur les estimation MC réalisées au niveau des
symboles pilotes. La norme du vecteur différence entre les estimées MC du canal sur deux porteuses
adjacentes est utilisée comme critére de choix du filtre RIF servant d’interpolateur a ’ensemble des
porteuses de la bande.

Autre interpolation
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L’interpolation peut également étre réalisée en adoptant un modeéle de canal basé sur une base
de polynoémes orthogonaux. Dans [33] est présentée une méthode modélisant le canal de propagation

a partir des polynomes de Schmidt
M
C=>> YmPn (2.5)
m=0

La projection du signal re¢u au niveau des symboles pilotes permet d’estimer les parameétres {7, }

et le canal est étendu a ’ensemble des symboles de donnée suivant 2.5.

Estimation de canal par le critére de ’erreur quadratique moyenne minimale (EQMM)

Le critére de 'Erreur Quadratique Moyenne Minimale est trés souvent rencontré dans la litté-
rature concernant ’estimation de canal pour des systémes OFDM. Ce critére est utilisé pour deux
grandes familles d’estimateurs. La premiére concerne I’application la plus connue du critére EQMM,
le filtrage de Wiener. Les estimateurs de la deuxiéme famille réalisent un filtrage passe-bas au sens
de PEQMM dans un domaine de transformation obtenu par transformée de Fourier. Dans ce para-
graphe, nous ne présentons que les techniques basées sur ’EQMM "directes”, les techniques utilisant
le critére de PTEQMM dans un domaine de transformation sont présentées plus loin.

L’estimateur linéaire optimal pour les systémes OFDM au sens de 'erreur quadratique moyenne
(EQM) est le filtre 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 filtres
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 :

) T
bme=X"ly=| 0o m . M] (2.6)

o T1 TN -1

Ou y est le vecteur des données recues et X le vecteur des symboles transmis. L’estimation finale
des facteurs de gain du canal est réalisée par combinaison linéaire des ¢, (k,(), ou les coefficients
de la combinaison linéaire dépendent de la structure de ’estimateur. L’estimateur au sens du critére

de l'erreur quadratique moyenne minimale linéaire €.gpmpy est donné par [67] :

. -1\ 1,
Cegmml = Rec (Rcc + (7721 (XXH) ) Cme (27)
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. . -1
ou R.. est la matrice d’autocovariance du vecteur canal c. Le calcul de (XXH ) se révélant
gourmand en calcul, une simplification n’apportant que peu de dégradation [21] peut étre établie en

prenant la moyenne stochastique de cet estimateur. L’expression de I'estimateur simplifié est alors :

L B\t
¢ =R, (Rcc+ SNRL)  Cme (2.8)

ouf=E [|$k|2] E [| 1/xk|2] et SNR= E [|xk|2]/ag.

Estimation fréquentielle

Dans [20], puis [21]|, Edfors et al. présentent une méthode d’estimation linéaire au sens de
PEQMM dont la complexité est réduite grace a la réduction de rang optimale. Cette méthode est
obtenue par la décomposition en valeurs singuliéres de la matrice d’autocorrélation fréquentielle du
canal

R.. = UAU? (2.9)

U étant une matrice unitaire contenant les vecteurs singuliers de R.. et A une matrice diagonale
contenant les valeurs singuliéres de R.. A1 > Ag > ... > Ay sur sa diagonale. L’estimateur optimal

de rang p est [20] :

& =UA, U, (2.10)
o A, = diag (d1,...,0n) est une matrice diagonale définie par :
e k=1,2,...,p
5 ={ MtsEm (2.11)
0, k=p+1,....N

Fig. I1.4 : Réduction de rang basée sur la décomposition en valeurs singuliéres

L’interpolation est réalisée en remplacant le deuxiéme vecteur U de la figure (I1.4) par un vecteur

V' qui n’est pas explicité dans les articles [20][21].
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La technique a réduction de rang a été reprise par Hsieh dans [37], de la méme facon que dans
[20] cette méthode n’est pas utilisée pour interpoler les estimeées des facteurs de gain du canal aux
symboles de donnée, elle sert & améliorer ’estimation du canal au niveau des pilotes. L’interpolation
est ensuite réalisée linéairement ou par des polynomes du second degré.

Une méthode multi-entrées multi-sorties basée sur le critere 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 filtrage bidimensionnel peut étre réalisé par la succession de deux
filtres monodimensionnels.

Dans [39], lestimation fréquentielle est réalisée suivant la technique classique du filtrage de
Wiener. Hutter propose deux interpolations temporelles :

— filtrage passe-bas utilisant la transformée de Fourier,

— filtrage & phase linéaire.

Li et al., dans 74|, proposent une extension de [21] en utilisant a la fois les corrélations en
fréquence et en temps du canal. Cette méthode utilise deux filtres 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 filtre de Wiener 2-D est optimal en terme d’erreur quadratique moyenne, si on ne considére
pas la complexité. Quoi qu’il en soit, pour une complexité fixée, le nombre de coefficients du filtre
utilisés peut étre assez faible. Il existe également une version & complexité réduite de cet estimateur
utilisant la théorie de réduction de rang.

Pour lestimation de chaque facteur de gain du canal, un set de Np pilotes est utilisé. Les poids
optimaux du filtre de Wiener sont obtenus en utilisant ce set de Np pilotes dans la formule (2.7),
[36], [43], [13].

Une version moins classique du filtre de Wiener est présentée par Frenger et Svensson dans [28].
Le filtrage de Wiener est utilisé pour prédire le canal a U'instant [ sur la porteuse k grace a une
partie des symboles recus dans les symboles OFDM précédents.

La figure I1.6 décrit le fonctionnement de la méthode proposée par Frenger et Svensson.

Autre méthode d’estimation EQMM
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Fig. IL.5 : Filtre de Wiener bidimensionnel
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Fig. I1.6 : Schéma de la technique proposée par Frenger [28]

Yang et al. [76] proposent également une méthode basée sur le critére de "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 a 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 a ces retards au sens de 'EQMM est réalisée.

Estimation de canal par Filtrage de Kalmann

Quelques techniques rencontrées dans la littérature se basent sur le filtrage de Kalmann. La
premiére d’entre elle est proposée par Tufvesson et Maseng [71]. Il s’agit d’un filtrage de Kalmann
classique estimant les paramétres du canal modélisé comme un processus auto-régressif (AR). Ce

processus AR est utilisé pour représenter les variations des coefficients du canal d’un instant &
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l’autre. L’ensemble des fonctions de transfert & un instant donné s’écrivent :

C(k+1) = ¢C (k) + v (k) (2.12)
y (k) = M (k) C (k) + e (k). (2.13)

La matrice ¢ est une matrice diagonale N x N d’éléments

e Far2mfaTs (2.14)

définissant le processus AR. T est la durée symbole incluant le temps de garde ou préfixe cyclique.
La matrice de covariance du bruit blanc v (k) est R;. Le vecteur y (k) contient la fonction de
transfert mesurée, M (k) est un vecteur d’observation avec des 1 aux positions mesurées a l'instant
k et e (k) est un bruit de mesure de matrice de covariance Ry. Le paramétre k4qr du processus
AR est choisi pour ajuster la mémoire du modéle du canal. Les équations typiques du filtrage de

Kalmann deviennent :

C (k) = C (k|k —1) + K (k) (y(k) —M(k)é(k|k—1)) (2.15)
C(k+1)k) = ¢C (k|k —1) + K (k) [y(k) — M (k) C (k| k - 1)] = ¢C (k| k) (2.16)
K (k) = ¢P (k| k — 1) M (k)" [M (k) P (k| k — 1) M (k)" + Rs] ™" (2.17)

P(k|k+1)=¢P (klk—1)¢*+ R — K (k) [M (k) P (k| k — 1) M (k)" + R] K (k)" (2.18)

P(klk)=P(klk—1)—P(klk—1)M (k)" [M (k) P (k| k — 1) M (k)* + Ry] ' M (k) P (k| k — 1)

(2.19)

K (k) étant le vecteur filtre de Kalmann, P (k| k — 1) la matrice de covariance de la prédiction
d’erreur et P (k| k) la matrice de covariance de l’estimation de l’erreur.

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

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

Estimation de canal avec retour de décision

La plupart des techniques d’estimation avec retour de décision sont basées sur le critére MC.
Le processus itératif de ces méthodes est initialisé par ’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 premiére estimation est utilisée comme initialisation de l'estimateur &
retour de décision utilisant cette estimation initiale pour égaliser le symbole OFDM suivant. Inter-

vient alors un décodeur correcteur d’erreur [48| - pouvant étre un décodeur SOVA [41] - permettant
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de décoder les données en fournissant une information sur la fiabilité des données décodées. Ceci
permet d’évaluer & nouveau ’estimation du canal par la méme technique des Moindres Carrés aprés

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

y(t) y(n,k) Dé ank)
—» TFD Egaliseur Désentrelaceur 223%?: r >
C(n-1
retard T Clji)
Estimation
y(n-1,k) de canal
Symboles VL
= Modulation *—Entrelaceur 1 Codeur+—

pilotes

ler symbole OFDM

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

Le méme procédé est utilisé dans [56] ou l'estimation de canal est réalisée au sens des critéres
Zero-Forcing ou EQMM ou bien par un filtrage de Kalmann [5].

Bulumulla [6] a également développé une méthode d’estimation de canal a retour de décision
basée sur le critére du MAP dans laquelle les probabilités a posteriori sont calculées gréace au filtrage

de Kalmann.

Estimation par filtrage dans un domaine de transformation

Ces techniques transforment le signal recu ou bien une estimation préalable MC ou EQMM
du canal vers un domaine intermédiaire dans lequel est réalisé un filtrage. 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 & cette catégorie fonctionnent selon le modéle
représenté sur la figure suivante :

QQ étant un filtre dépendant du critére choisi.

Filtrage rectangulaire - ”Zero padding”

Dans ce cas, le filtre ) est simplement une fenétre 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 filtre @ EQMM et leur fonctionnement est

décrit dans la figure suivante :
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Fig. I1.8 : Principe des méthodes d’interpolation par TFD
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Fig. I1.9 : Principe des méthodes d’interpolation par TFD avec filtrage EQMM

Jones [42] propose également un systéme de ce type, mais comportant plusieurs antennes a

I’émission et en réception.

Autres filtrages Dans la littérature on rencontre également d’autres types de filtrage comme
les fenétres 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 méme que la technique précédente.
Le filtrage est réalisé dans l'espace de transformation a 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 & une représentation du canal dans un nouveau domaine de transformation
qui est filtrée selon la "puissance” obtenue sur les pseudo-fréquences observées puis transformée a
nouveau par la transformée de Fourier inverse.

Une autre méthode est basée sur le fait qu'un signal OFDM peut étre généré par la transformée
de Hadamard, ainsi ’estimation de canal peut étre réalisée de maniére similaire aux techniques

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

Dans les techniques que nous venons de présenter, seules quelques techniques réalisent un trai-
tement par bloc du signal OFDM recu :

— Le filtre de Wiener 2D

— Laméthode de filtrage 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 finalement que peu d’intérét en

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

2.3 Estimation de canal itérative basée sur le critére du Maximum

a Posteriort

Dans le chapitre précédant, nous avons développé un nouveau modéle pour le canal de propaga-
tion, permettant de le représenter simplement. Nous nous baserons sur ce modeéle pour ’estimation
du canal et nous considérerons que les paramétres By et T}, sont connus du récepteur. Dans ce cas
de figure, le critére semblant le plus approprié pour l'estimation des parameétres Gy du canal est

celui du Maximum a Posteriori.

2.3.1 Formulation du probléme au sens du Maximum a Posterior:

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

Le vecteur A normalisé correspondant a I’émission d’un bloc temps-fréquence est donc carac-
térisé par sa probabilité d’émission a priori P (A). Etant donnés le vecteur A transmis et la re-
présentation du canal discret {Gl}lL;Ol, et en considérant que le bruit est indépendant sur chacune

. : : L-1 .
des L branches de diversité du récepteur, on peut décrire les vecteurs {Rl} o bar la fonction de
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densité de probabilité conditionnelle :

L-1N-1 1 1 N-1 2
l l
71'—]\]0 exXp _FO Rk; — A Z GmBmk

m=0

(2.20)

P({m}5

SCIE

=0 k=0

kéme composante du m®™ vecteur de la base orthonormale {Bm}g;é.

L-1
=

ou B, est la

L-1

du canal multi-trajets discret {Gl -0

L’estimée au sens du Maximum a Posteriori {Gl}

correspondant au bloc temps-fréquence regu est donnée par :

Lt Ll
{G} = arg max p({G}
o~ e\ e

{R@iJ). (2.21)

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

teriori p ({Gl}lL;Ol‘ {Rl}lL;Ol) . Résoudre directement cette équation est inextricable. La solution
peut étre atteinte itérativement en mettant en oeuvre l’algorithme EM (Expectation Maximization).
Dans la grande majorité des méthodes basées sur ’EM dans la littérature, 'algorithme EM est com-
biné au critére du Maximum de Vraisemblance (Maximum Likelihood : ML). Nous 'utiliserons pour

résoudre un probléme posé au sens du critére 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,
Palgorithme 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 parameétres provenant de signaux superposés.
L’algorithme EM a fait l'objet de nombreuses études appliquées dans le domaine des systémes 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.

L

1
de telle
=0

fagon de garantir & chaque itération une croissance monotone de la fonction de densité de probabilité

Dans notre probléme, ’algorithme EM estime itérativement les L vecteurs {Gl}

. L-1 L-1 . R o
conditionnelle p ({Gl} e ‘ {Rl} e ) Cette croissance monotone est réalisée via la maximisation

de la fonction auxiliaire, basée sur la mesure de Kullback-Leibler, dépendant des paramétres courants
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l L—1 N v L-1
{G } o €t des nouveaux parametres {G } :
= 1=0

o (e {er )~ 2l (Y adens))
oar (0325 4 {6} )]

ou la somme est réalisée sur tous les vecteurs de données susceptibles d’étre transmis sur le bloc

(2.22)

temps-fréquence considéré.
Les théorémes suivant sont fondamentaux pour expliquer le comportement général de 1’algo-

rithme EM. Le premier explique I’existence de la fonction auxiliaire.

Théoréme 1 La croissance de la fonction auziliaire implique la croissance de la probabilité a pos-

(CHRRCIRRRCI(CIR T v

teriori :

implique que

()0 oo} Yon () afe})). o

L inégalité est stricte a moins que, quels que soient les symboles composant le vecteur signal émis
l l(d+1) [ l(d
A7p<{R}lovA{G lO) <{R}107A{G },0>'

Démonstration. La démonstration de ce théoréme est donnée dans ’annexe A. =

Etant donnés les L vecteurs recus {Rl}lL;Ol, I'algorithme EM est initialisé avec une premiére
. . L— - . . . IL—
estimation {Gl(o)}lzoldes vecteurs {Gl}fzol. L’évolution de l'estimation {Gl(”l)}lzo1 a la nouvelle

. . L-1 . . e
estimation {Gl(d+1)} o est effectuée via la fonction auxiliaire Q :

= Phase Ezpectation : Calcul de @) ({Gl -0 ,{Gl'} > {G!} étant fixé et {Gl’} va-

riable.

C . . . L-1 . ..
= Phase Maximization : Recherche de la nouvelle estimation {Gl(d“)} —p dqui maximise la

fonction Q ({Gl o ’{Gll}l 01> en fonction de {Gl’}f;ol.

L—1
Le premier théoreme garantit donc que les ré-estimées {Gl () "ot {Gl(d+1)} —o ont pour

l 0

P <{Rl}f_01 A, {G“d“)}f_ol) >p <{Rl}lL_01 A, {G“‘”}fj) . (2.25)

propriété :
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y L-1
De plus, il peut étre montré [47] que sous certaines conditions, @ <{Gl} =0 {Gl }l . > la fonction

-1
auxiliaire, posséde un maximum global unique, dépendant de {Gl } » et que ce maximum est le

Y L—1
seul et unique point critique, ot un point critique de ({Gl —0 > {Gl } > est caractérisé par :
=0

vo({e ) fer) ) - -

V représentant le vecteur gradient. Le deuxiéme théoréme, présenté ci-dessous, garantit que la
séquence d’estimées produit une croissance monotone de p ({Rl} —0 {Gl} -0 ) jusqu’a ce que les
estimées atteignent un point critique de cette probabilité.
Théoréme 2 Un paramétre {Gl}lL:Ol est un point critique de p <{Rl}l 0 ,{Gl}lL:_ol) st et seule-
ment si il est un point fize de Q <{Gl}l 0 ,{Gl,}fj) .

Démonstration. La démonstration de ce théoréme est donnée dans 'annexe A. =

La ré-estimation itérative continue jusqu’a ce que la probabilité p ({Rl}l 0 {Gl(D) ) ob-
tenue a la D™ itération atteigne un seuil.

En général, la fonction auxiliaire présente plusieurs maxima globaux. Ceci méne & une ambiguité
dans l'estimation au Maximum a Posterior: des facteurs de gain du canal multi-trajet discret. Ce
probléme peut étre évité par 'utilisation de symboles connus du récepteur. Quoi qu’il en soit, ceci
est insuffisant, puisque la fonction auxiliaire présente aussi plusieurs maxima locaux pouvant étre
atteints par ’algorithme EM au lieu du maximum global. Pour s’affranchir de ce deuxiéme probléme,
I’estimation initiale {Gl(o)}lL;Ol doit étre calculée avec beaucoup de soin en utilisant des symboles

connus du récepteur : les symboles pilotes.

2.3.3 Expression analytique de 1’estimateur

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

me

. ; . . L—1
prend sa valeur. L’expression de la m©™¢ composante de ’estimation {Gl(d“)}lzo correspondant

a la 1™ branche de diversité est explicitement donnée par

N-1 *
Ud+1) — gl Z R (Z Ap (Ak — 4| {R'} _01 : {G“d)}fz_ol)) By k* (2.27)

=0 AeQ

l

ot le facteur wy, répond a la définition suivante :

! 1

= 2.28
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Démonstration. La démonstration de cette proposition est donnée en annexe B. m

™€ valeur propre de la matrice de cova-

Les coefficients de pondération w dépendent de la m®
riance hermitienne F! (qui prend en compte la puissance moyenne ¢! (0) du I¢™¢ trajet ainsi que
'étalement Doppler By et les énergies transmises Egy), (k) € Sp U Sp associées aux symboles de
donnée et aux symboles pilotes) et de la variance du bruit Iy. On définit Dj 1y la valeur prise par le

symbole pilote As),d (k) € Sp. Puisque tous les symboles pilotes sont connus du récepteur, on a :

p (Aa(k) = Disr) {Rl}:ol : {Gl(d)}:ol) =1 (2.29)

I(d+1)

pour ¢ (k) € Sp. En conséquence, l'expression de Gy,

précédente peut se ré-écrire :

GHAHD _ 1 (5(2 RY,) <E AP <A5 ‘{Rl}l 0 ,{Gld -0 )) BSiym

k)€5p (2.30)
+ X Rfi(k)Dfs(k)Bg(k)m)
S(k)ESp

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

transmises dans un bloc temps-fréquence. En conséquence, pour la détermination de I’initialisation
-1

{Gl }l o -1l peut utiliser les probabilités conditionnelles uniformes P (A/;C ‘{Rl}l 0 {Gl(d)}l:O )

me

pour chacun des symboles inconnus. C’est pourquoi, la m®™® composante de I'initialisation G0

correspondant au [¢™€ capteur est explicitement donnée par :

Z Ry Doy B kym (2.31)
k)eSp

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

pas ’hypothése enveloppe constante sur la modulation employée.

2.3.4 Cas particuliers

En utilisant la loi de Bayes, il est possible de transformer 'expression précédente de Gy, D) on
GD =l (S0 Rl tanh [2Re {ASQ ] Biom + D R Doy Bim (2.32)

d(k)eSp keSp

pour une modulation MDP-2, et
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GIHD = wl, J(gE:SD R, (% tanh [V2Re [AL) || + % tanh [v21m A} || ) * B} (kym

+ > Ry D) Bigiym (2.33)
keSp

pour une modulation MDP-4, ou Agg(l,)c) est défini par :

L—-1 N-1 *
d 1
Ay = N 2 Row (Z Gﬁfzd)Bé(k)m) : (2.34)
=0 m=0

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

2.4 Reésultats

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 a 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 a celles
de méthodes connues et classiquement utilisées. Nous avons tenu a comparer notre algorithme
d’estimation de canal & des méthodes bloc, pouvant donc fonctionner de maniére bidimensionelle et
ne pas utiliser de méthodes réalisant seulement une interpolation temporelle fréquentielle.

Les deux premiéres méthodes élues sont basées sur le critére 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 troisiéme méthode est moins classique et repose sur le principe du filtrage 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 'estimation MC du canal au niveau des symboles pilotes pour réaliser

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

modélisé par le polyndme de degré 0 suivant :

fymce-1(m,n) = a. (2.35)

8

o
fréquence ¢ temps

Fig. I1.10 : 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 éys¢ (my, ny) Pestimation du canal correspondant au p™¢ symbole pilote et

R Y
evce (mp,ny) = amﬂ. (2.36)
MpThp

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

boles de donnée. Le critére s’écrit

Np—1
. |1 X
min [MC1] = min Np > (émc (my,my) = frro—1 (mp, ny))? (2.37)
p=0
On obtient :
Np—1
min [MC1] = min o pz_% (érre (mp,ny) — )| . (2.38)

L’expression est dérivée par rapport au paramétre du canal « et égalée a zéro

0
8_aMC1 =0

Nous obtenons le paramétre « par les calculs suivants :
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3 ]. 8 2 ~ 2 ~
%MC’I =N, 2 5 (a + éve (mp,np)” — 20épc (mp,np))
| Neol
= — (2a — 2¢pc (mp,nyp)) (2.39)
Np
p=0
alors
| Nt
o D (20— 2enc (my,np)) =0 (2.40)
p=0
d’ot
| NpT
=5 Eo emc (mp,nyp) . (2.41)
p:

Le canal est alors égal & « sur tout le bloc temps-fréquence
Algorithme de comparaison MC-2

Le deuxiéme estimateur consiste en une extension de la méthode MC-1 & un polynéme du

premier degré :

fymc—2(m,n) =am+ fn+v (2.42)

ANNRRS

AT N ea et

ISR ITTSS S
\“\\\\\‘\“

0.5

Fig. I1.11 : Norme du canal fourni par la méthode MC-2
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Le critére des MC devient

Np—1
. . 1 N
min [M C2] = min o (érmc (mp,nyp) — farc—2 (mp,np))2
p=0
- N -
= min N (éntc (mp,np) — amy, — By —)? (2.43)
| Neod
min N, Z (éMc (mp, np)2 + ang + 527112] + 9% = 2en0 (Mmp,np) — 20mpénrc (Mmy, ny)
p=0
—2fnpenc (mp,np) — 29epc (mp, np) — 2afmyny — 2aymy — 2Byny)] (2.44)

Les parameétres «, 8 et v sont obtenus grace aux dérivées partielles par rapport & eux-méme :

Np—1
0 1 9 .
%MCQ =N, pzo (2amp — 2mpéprc (mp, np) — 2Bmyn, — 2ymy,)
Np—1 Np—1 Np—1 Np—1
2a 9 2 . 26 y
— Fp m, — N, Z mplrc (Mp,np) — N, z myny — Ny Z my  (2.45)
p=0 p=0 p=0 p=0
P =
) o
%MCZ =N ;) (Zﬁnp — 2npénc (mp,np) — 2ampny, — 2yn,)
Np—1 Np—1 Np—1 Np—1
2,8 Z 2 2 R 2 2’)’
== n, — ~— Z npéare (mp,ny) — — mpny — —— Z np (2.46)
Np p=0 Ny p=0 Np p=0 Np p=0
) 1 et
8—7M02 =N I; (27 — 2¢eprc (myp, np) — 2amy, — 268n,)
Np—1 Np—1 Np—1
2 R 2« 26
:27_Fp Z éve (mp,np)—N—P Z mp—N—P Z np (2.47)
p=0 p=0 p=0
Pour simplifier la lecture de la suite, notons
Np—1 4 Np—1 Np—1
Y = szpo emc (mp, np) Y = szpo My Yy = Zp:PO Tp
- Np—1 2 b _ Np—1_2 b)) _ Np—1 ~
m2 = Ep:o my, n2 = Ep:o ny me = 2up=0 MpCMC (mpanp)
Yine = ]];vjo_l npCrc (Mp,np)  Spn = E;;vjo_l Mphp
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Les équations

0
8_aM02 =0
0
%MCZ =0
0
EMCZ =0

deviennent

a2 — Yme — BEmn — YEm =0
BYp2 — Bpe — aXpmp — ¥E, =0

YNp — 3. —ady — 2, =0

posons encore

a = NpZm2 — (Zm)?
kg = NpZp2 — (8,)°
Koy = NpZmn — ST
Kop = NpZme — S De
Ky = NpXipe — Yn2e

et les valeurs des parameétres («, 3,7) du polynéme fyrc—o (m,n) = am+ fn+ se calculent grace

aux équations :

o = St (2.48)

B= "o (2.49)
izc* Em,fﬂzn

= Eem0Bn —F2, (2.50)

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

La troisiéme 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 . Un filtrage est ensuite réalisé dans ce domaine de transformation, puis une TFD,
fournissant finalement l'interpolation de I’estimation MC au niveau des pilotes & tous les symboles

de donnée (fig. 11.12).

Signal recu
aux positions
des pilotes

Signal recu

Extraction du | TFDI
31gnal pllote 2D Signal aux pilotes
transformé
= | ,
TFD |, sl : »
oD I o ) Filtrage <
Canal reconstruit Signal t.rar}sforme
filtré

Fig. I1.12 : Schéma de ’algorithme d’estimation de canal par la FF'T bidimensionelle

Le filtrage est le point crucial de cette méthode. En effet, il est nécessaire de définir précisément
le filtre, sans quoi les performances de l'algorithme s’effondrent rapidement. Le choix du filtre 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 recu sur un bloc représente la fonction de diffusion
(scattering function) du canal (fig. 11.13.qa).

Le filtrage serait simple si c’était effectivement 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. fig. I11.13.b) correspond en fait a la fonction de
diffusion superposée a ses propres décalages, c’est a dire la convolution de la transformée du canal
par la transformée du masque des pilotes.

Considérons les canaux correspondant & BTy, = 1 / 162 et ByT,, =1 / 642 .

La taille du filtre est choisie en fonction des fonctions de diffusion du canal (fig. 11.14) et du

canal échantillonné aux positions des symboles pilotes (fig. I1.15).
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Fig. I1.13 : Fonctions de diffusion du canal (a),

du canal échantillonné aux symboles pilotes (b)

(@) (b)

Fig. I1.14 : Fonctions de diffusion des canaux pour ByTj, = 1/64% (a)
et ByTm = 1/16% (b)

En observant la fonction de diffusion du canal échantillonné, nous voyons que pour BgT,, =
1 / 642 , il n’y a pas de superposition de la fonction de diffusion principale (centrale) avec les autres,
le filtrage est donc simplement réalisé en isolant la fonction de diffusion centrale comme le montre

la figure (IL.16.c).

Mais dans le cas ou BT, =1 / 162 , il existe un net recouvrement des différentes contributions
des fonctions de diffusion décalées avec la fonction centrale. Dans ce cas, le filtrage est plus difficile
et il faut régler le filtre de telle facon qu’il minimise ce recouvrement. Pour cela, nous vérifions &
partir de quel niveau de puissance dans le domaine de transformation il n’y a pas de recouvrement

entre les différentes fonctions de diffusion.

Nous voyons que sur la figure (I1.17.a et b), le recouvrement existe & un niveau de puissance égal
a 0.15 alors que pour un niveau égal a 0.25, il n’existe plus. Nous choisirons donc le filtre défini sur

la figure (I1.17.d) plutot que celui de la figure (I1.17.c).
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Fig. I1.15 : Fonctions de diffusion des canaux échantillonnés

pour ByT,, = 1/642 (a) et ByT;, = 1/162 (b)

000 {0000 0]
10000 Olo o 06 of
< o] oo o ] <>
59@03©~c><><>oc>
o 000 ollo o o o o

(a) (b) (c)

Fig. I1.16 : Contours du canal échantillonné (a),(b) et du canal complet (c) avec ByTy, = 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, ’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 :

L—1
1 Al
As(k) = N > Roi Cilr (2.51)
1=0
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Fig. I11.17 : Contours du canal échantillonné (a),(b) et du canal complet (c),(d) avec ByTp, = 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 & partir de blocs de dimension

16 x 16. Ainsi, les blocs temps-fréquence considérés possédent 16 porteuses et 16 symboles OFDM.

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

m

o o n
o [l o |
N
Q
=
S
&
o | | o
1 | I N
temps

[
|

symboles
de données

symboles
pilotes

Fig. 11.18 : Bloc temps-fréquence considéré dans les simulations

Les symboles remplissant chaque bloc temps-fréquence appartiennent & ’alphabet d’'une MDP-2
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Q = {—1,1}. Le récepteur possédera 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 B4T}, valent 1/642 , 1/322 , 1 /162 et 1 /82 . Le tableau
suivant donne les variations de phase maximales d’une extrémité du bloc & ’autre pour chacune des

valeurs de ByT),.

ByT,, | variation de la phase du canal
1 /642 4\;2%<A¢<47;ﬂ
1/322 2\;2%<A¢<27;ﬁ
1/162 *27:/5<A¢< ;ﬁ
1/8? \722% <A¢ < 22—7:/5

Parameétres de ’estimateur

Dans les simulations que nous présentons ici, nous avons fixé le nombre d’itérations de 1’algo-
rithme a D = 5 pour les canaux & ByT, = 1/64% ,1 /322 et 1 /16 . En effet, ce nombre d’itération
est suffisant dans ces contextes de propagation pour que ’algorithme converge. Cependant, cette
valeur n’est plus suffisante lorsque nous nous placons dans le contexte de propagation défini par le
canal trés sélectif en temps et en fréquence & BT, =1 / 82 . Nous avons déterminé que dans ce cas
de figure, 'algorithme nécessite D = 15 itérations.

De plus, nous avons choisi de réaliser nos simulations dans le cas ot les modéles utilisés pour la
génération et ’estimation du canal sont identiques. C’est & dire que les bases de vecteurs propres

utilisées pour la génération et ’estimation du canal de propagation sont les mémes.

2.4.3 Reésultats de simulation

Nous avons comparé les performances obtenues par notre algorithme & celles fournies par les trois
méthodes de comparaison ainsi qu’a un estimateur de canal hypothétique ayant une connaissance
parfaite du canal.

La figure I1.19 montre cette comparaison dans le cas d’un canal de ByT,, = 1/642 , C’est &
dire un canal pouvant étre assimilé & un plan complexe (c¢f. Fig. I1.10). Pour L = 1 notre méthode

présente des performances moins bonnes que la technique CE-MC-2. Mais nous voyons que dés que
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Fig. I1.19 : Taux d’erreur binaire en fonction du Ej,/Ny
pour ByT,, =1 / 642 pour des ordres de diversitée 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 ’estimateur parfait.

les figures 11.20 et 11.21 représentent les performances de notre méthode utilisée dans les contextes
de propagation définis par les canaux de ByT,, = 1 / 322 et 1 / 162 . Au vu de ces figures, nous
pouvons apprécier 'importance du parameétre L de diversité. Mais ces figures prouvent également
que cette méthode présente un défaut majeur : son initialisation. Celle-ci ne semble pas suffisamment
précise pour permettre a I'algorithme EM de converger correctement pour des valeurs de RSB

élevées.

Lorsque le canal est trés variable en temps et en fréquence, pour ByT,, =1 / 82 , notre méthode
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Estimateur proposé L=1
Performances théoriques
en canal Gaussien L=1

Estimateur proposé L=2
Performances théoriques
en canal Gaussien L=2

FEstimateur proposé L=/

Performances théoriques
en canal Gaussien L=}

10" \ \ ; \ N ; \ \ \

10 12 14 16 18 20
Eb/NO

Fig. I1.20 : Taux d’erreur binaire en fonction du Ej,/Ny
pour BT, = 1/322 pour des ordres de diversité L = 1,2 et 4

FEstimateur proposé L=1
Performances théoriques
en canal Gaussien L=1
Estimateur proposé L=2
Performances théoriques
en canal Gaussien L=2
Estimateur proposé L=/
Performances théoriques
en canal Gaussien L=/

Fig. I1.21 : Taux d’erreur binaire en fonction du Ej,/Ny
pour ByT,, = 1/162 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, ’algorithme EM converge vers un maximum local et ’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. I11.22 : Taux d’erreur binaire en fonction du Ej,/Ny
pour ByT,, =1 /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 critere MC donnent nécessairement de mauvais résultats car, par
définition, elles recherchent un canal dont le modéle ne correspond pas & sa réalité. La méthode basée
sur la TFD-2D, dont le modéle de canal dépend du filtrage dans 1’espace de transformation, diverge
également. Le canal est trop variable en temps et en fréquence et le filtrage réalisé n’arrive pas a
contenir la contribution de la fonction de diffusion centrale. Le filtrage récupére les interventions
de plusieurs fonctions de diffusion décalées et ne peut donc représenter correctement le canal. On

pourrait imaginer de réaliser un filtrage moins "large” mais on ne représenterait alors qu’une partie
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du canal et les performances n’en seraient pas meilleures.

L’analyse des figures 11.23, 11.24, 11.25 et I11.26, représentant ’erreur quadratique moyenne que
commet I'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 possede
beaucoup plus de voisins qu'un symbole & la périphérie. L'interpolation du canal est moins bien
réalisée & la périphérie du bloc au moment de I'initialisation. De plus, lors des itérations successives,
les sorties souples, correspondant aux symboles de donnée, utilisées pour améliorer 1’estimation de

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

0.14

fréquence

2 4 6 8 10 12 14 16
temps

Fig. 11.23 : Erreur quadratique moyenne sur le bloc temps fréquence

pour BT, = 1/642, a 0dB et pour L =1
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Fig. 11.24 : Erreur quadratique moyenne sur le bloc temps fréquence

pour ByT,, =1 /64 4 0dB et pour L = 4

fréquence

2 4 6 8 10 12 14 16
temps

Fig. I11.25 : Erreur quadratique moyenne sur le bloc temps fréquence

pour ByT,,, =1 /8%, a 0dB et pour L = 1
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Fig. I11.26 : Erreur quadratique moyenne sur le bloc temps fréquence

pour ByT,,, =1 /8%, a 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 systémes de type OFDM, pour des données non codées.
Cette méthode présente de trés bonnes performances par rapport aux techniques classiques de la
littérature.

Cependant, pour lutter plus efficacement contre les sélectivité du canal, il est d’usage d’utiliser
un codeur canal. Dans le chapitre suivant, le signal OFDM sera obtenu & partir d’'une modulation
numeérique 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 a ’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 a une forme itérative de I’égalisation et décodage conjoint

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

Dans ce chapitre, nous étudierons une extension de ’algorithme proposé dans la partie précédente
en considérant que I’ensemble de symboles émis dans un bloc est codé. Nous appelons cette technique
turbo estimation de canal. Le récepteur ainsi obtenu réalisera donc un décodage conjointement a
I'estimation de canal itérative. Les codes utilisés pourront étre des codes convolutifs, 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 regu sera exprimé de la méme fagon que dans le chapitre précédent :
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Ry = Cgy Asiiy + Nigay»
ol Rfs(k) est le signal recu, Cé(k) le canal normalisé equivalent, Ay le symbole émis et Ng(k) le
bruit regu & la position § (k) et sur la branche de diversité . La différence avec la partie précédente
est que les symboles As, k), k € [0, Np — 1] sont, dans ce cas, issus soit d’un codage en treillis soit
d’un codage convolutif. Les symboles de donnée, indexés dans I’ensemble Sp peuvent étre également
entrelacés au sein du bloc temps-fréquence.
Nous avons établi dans la partie précédente que I'estimée au sens du MAP du canal s’écrit :

Gl — ol NZ_IRL (Z AP (A ‘{Rl}L_l : {GW}L_I)*) k-
k=0 =0 =0

AeQ
Puisqu’a présent, les données sont codées, il n’est plus possible de déterminer une expression analy-

L1 {Gl(d)}lL;Ol). Le calcul de ces probabilités peut

tique des probabilités a posteriori P (A ‘{Rl}l:o ,

étre réalisé de maniére optimale par ’algorithme de Bahl.

3.1.2 Principe de ’algorithme de Bahl

L’algorithme de Bahl est fondé sur le caractére Markovien des séquences codées émises. D’aprés
[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 S I'état du codeur a l'instant k, la transition entre I’état

k — 1 et I’état k est gouvernée par la probabilité de transition :

Dk (m‘m') :P(Sk:m‘Sk_l =m') (3.2)

et les sorties du codeur sont définies par les probabilités :

q(A‘m',m) :P(Ak:A‘Sk,lzm',Sk:m). (3.3)
L’algorithme de Bahl permet de calculer les probabilités de transition entre les états m' et m,
op, (m',m)
Ok (m',m) =P (Sk,l =m, S, =m, Rl,k)
(Sj représentant I’état du codeur a l'instant k et R j les échantillons du signal recu entre les instants

1 et k), ainsi que les probabilités de se trouver dans un état m a un instant k, Ag (m)

Ak (m) = P (Sp =m, Riy).
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Connaissant le signal regu, ces calculs se font récursivement dans les sens forward et backward. Il est
donc nécessaire que chaque séquence émise par le codeur soit contrainte par des conditions initiales
et finales connues. Par convention, le codeur doit commencer et terminer une séquence émise dans
I’état 0.

Les probabilités P (Ak =A ‘{Rl Lt

L—1 . .
s ,{Gl(d)}lzo ) dont notre algorithme a besoin sont des

probabilités conditionnelles. Nous dérivons de [1] une écriture adaptée a notre probléme.

3.1.3 Ecriture modifiée de I’algorithme de Bahl

Notre estimateur de canal a besoin de la connaissance de la probabilité conditionnelle

L—1 L—1
_ I I(d)
P <Ak A‘{R }1:0 ,{G }1:0 ) . (3.4)
Cette probabilité peut étre obtenue a partir d’une version modifiée de oy (m/,m). On définit :

{Gl(d)}lL()l) (3.5)

L—-1

=0

Ok (m',m) =P (Sk;l = mla Sk =1m, {RéD(l):‘sD(ND)}

ou encore :

L-1 L-1
or (m',m) = P (Skl =m', S = m ‘{Rfspm,aD(ND)}l:O e} ) (36)
o {GW}IL_OI) (3.7)

l
x P <{R6D(1)a5D(ND)}l0
{Gl(d)}lLOl) étant constant sur un bloc donné. L’utilisation de 1’algo-

L-1
l
P < {R5D(1):5D(ND) }l:O

rithme de Bahl ne nécessite pas le calcul de cette constante, puisque nous savons que la somme des

probabilités oy (', m) sur toutes les transitions possibles d’une section du treillis est égale a 1. 1l
suffit donc de normaliser oy (m',m) .

Soit ®4 I’ensemble des transitions (m',m) étiquetées par le symbole A. On peut alors écrire :

P (Ak =A ‘{Rl}fzol ’ {Gl(d)}lL:()l) _ Z ok (m',m) (3.8)

(m/,m)ed 4

Le calcul des A\, (m) et des oy (m/,m) est réalisé en définissant les probabilités suivantes [1] :

{Gl(d)}fj) (3.9)

L-1

o (m) =P (Sk =m, {be(l)ﬁD(k)}z:o
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L-1 L-1
/Bk (m) =P <{R§D(k+1)yéD(ND)}l:0 Sk =1m, {Gl(d)}lzo > (310)
L—-1 L-1
W (m',m) =P (Sk =m, {Rst(k)}lzo Sk—1 =m/, {Gl(d)}lzo > (3.11)

Nous redéfinissions la probabilité A; (m) par :

A (m) =P (Sk =m, {Rstu),aD(m} ‘{Gl(d)}fol>

L—-1 L—-1
Ak (m) =P <5k =m, {Rén(l),ﬁp(k)}lzo {Gl(d)}lzo > (3.12)
L—-1 L-1 L-1
[ _ l I(d
x P ({Rap(ml),aD(ND)}l:O Sk =m, {Rl”“}z:o ,{G( )}c:o )
L—-1 L—-1
= ay (m) .P ({RSD(kH),aD(ND)}zO Sk =m, {G“’”}H > (3.13)
et donc,

| Xk (m) = ay (m) By (m) .| (3.14)

Nous re-écrivons la probabilité oy (m',m) en fonction des probabilités conditionnelles ay (),

Br (m) et yx (m/,m) :

L-1 L-1
Ok (mlam) =P (Sk—l = mlu {RSD(I)JD(/C—I)}ZZO {Gl(d)}lzo > (3.15)
B . L-1 B ) L
< F <Sk - {R5D(k)}l:0 Sty =m, {G( )}1:0 )
. L-1 B a1 Ll
x P ({RJD(k—I—l),éD(ND)}lO S =m, {G( )}z:o > (3.16)
c’est a dire
Ok (m',m) = qp_1 (m') Vi (m',m) B (m) . (3.17)

De plus, on peut définir des relations de récurrence pour les ay, (m), les B (m), et les v, (m),

M représentant le nombre d’états du treillis :

L—-1 L—-1
ag(m)= ) P <5k—1 =m/, S =m, {Rfsp(l),(sp(k)}lzo {Gl(d)}lzo >
m'=0
M1 L-1 L-1
I I(d
=y P <Sk—1 =m, {R5D(1),5D(k71)}l:0 {G( )}c:o > (3.18)
m'=0
L-1 L-1
% P <Sk —m, {RgD(,C)}lZO Sp_1=m', {Gl(d)}lzo ) (3.19)
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qui donne
M—1
ap (m) = 3 ag_1 (m') .y (m',m) (3.20)
m/=0
M-1 -1 L-1
. N 1 _ I(d
Br (m) = > OP <Sk+1 =m, {R5D(k+1)a5D(ND)}l:0 B {G( )}zzo )
m
M-1 L—1 L-1
= Z P <Sk+1 {RJD(k+1)}l_o Sk =m, {Gl(d)}z:o) (321)
m/=0

L-1

l
x P {Rap(k+2),6D(ND)}z 0

eyl

Spi1 = {Gl( >}l:01> (3.22)

et pour finir :

M—1
Br(m) = 32 Bry1 (M) Veg1 (m,m) (3.23)
m'=0
Enfin, les probabilités v (m', m) s’écrivent
Vi (m',m) = Z P (Sk =m|Sk_1 = m').P (Ak =A|Sx_1=m S = m) (3.24)
Ae

P((m]afee)y) oo

c’est & dire

Vi (m',m) ZAZE)ka (m|m') g (Al m/,m) P ({Rk o A=A {GHOY 0) (3.26)

Les éléments P ({Rk 1=0 ,A {Gl () }l 0) sont calculées directement & partir du signal regu

{Ri}lzo et des paramétres {Gl }l:O , & savoir

W) L1 L1 N=1 ) *
({Rk LA {G @y 0) — exp Eo R (A S 6B ) ). (3.27)

3.1.4 Turbo-Estimation de canal

Le principe de I’estimation dans ce cas est strictement le méme que dans le chapitre précédent,
a la différence prés que les probabilités conditionnelles P <Ak = ‘{Rl P {Gl () } > ) sont ob-
tenues par la mise en oeuvre de ’algorithme de Bahl et que les données sont entrelacées.

Dans un premier temps, ’estimateur réalise une premiére estimation du canal uniquement &
partir des symboles pilotes. Cette premiére estimation de canal est désentrelacée pour correspondre
a l'ordre de la séquence binaire émise, il en est de méme pour le signal recu. L’algorithme de Bahl
calcule les probabilités conditionnelles, qui permettent de réaliser une nouvelle estimation du canal.

Cette estimation est ensuite réutilisée comme initialisation de la partie itérative (fig. I11.1).
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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 systéme
OFDM & 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. IT1.2). Il est bien évident que ces simulations n’ont pas de caractére réaliste en
ce qui concerne |'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.

oy}
8

v

Fig. I11.2 : Modulation MDP-4 codé en treillis
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Nous définissons un entrelaceur temps-fréquence basé sur le principe du ”bit reversing”. Ce type
d’entrelaceur ne fonctionne que pour des blocs dont les dimensions sont des puissance de 2, c’est
le cas des blocs que nous utilisons dans nos simulations. Etant donné que les systémes OFDM
actuels utilisent généralement des transformées de Fourier discrétes de taille égale & une puissance
de 2, ce type d’entrelaceur peut facilement étre utilisé dans des systémes réels, méme sur des blocs
correspondant & des sous-ensemble de porteuses du systéme OFDM global.

Considérons un bloc de taille n, x ng (n, porteuses et ng symboles OFDM) n, et ny étant
des puissances de 2. L’entrelacement se déroule en plusieurs phases. La premiére phase consiste en
un "remplissage” du bloc temps-fréquence par ses diagonales. Les n, ¢léments correspondant & 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. I11.3).

9ouanbaiy

temps

Fig. II1.3 : Premiére phase de I’entrelacement : remplissage du bloc

La deuxiéme phase consiste en un entrelacement utilisant l'inversion binaire des indices "abscis-
ses” de chaque élément du bloc, et enfin la troisiéme phase réalise ’entrelacement sur les indices
"ordonnées” des éléments du bloc. Pour le symbole transmis a la position (m,n) du bloc temps
fréquence sans entrelacement, sa position aprés entrelacement sera déterminée & 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 X 16 utilisé dans nos simulations.
Soit le symbole correspondant a la position (4,5) , ces coordonnées s’écrivent (0100,0101) en binaire.
L’entrelaceur inverse simplement cette écriture binaire pour venir placer le symbole a la position
(0010,1010) , c’est a dire (2,10) . La figure suivante montre l’éloignement temps-fréquence apporté

par cet entrelaceur a 4 symboles adjacents.

Les simulations ont été réalisées dans les mémes contextes de propagation que dans la partie
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fréquence

fréquence
A
\

v
v

temps temps

Fig. I11.4 : Exemple de fonctionnement de I’entrelaceur

précédente. Nous comparerons les résultats obtenus avec la version turbo de I’estimateur avec ceux
obtenus par la version non codée. Nous présentons les performances de 'algorithme de turbo-
estimation de canal obtenues pour les canaux a ByT, = 1/642, 1/32%,1/162 et 1/8% en comparaison
avec les performances de 'estimateur hypothétique ayant une parfaite connaissance du canal.

Les figure II1.5 & I11.8 présentent les performances du turbo-estimateur pour chaque contexte de
propagation. Nous voyons que pour les trois premiéres figures, ’écart relatif entre les performances
du turbo-estimateur et celles de ’estimateur PCC n’augmente que trés 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 & un taux d’erreur donné, par exemple, pour un rapport signal a bruit de

10 dB, nous obtenons les taux d’erreur binaires suivant :

BT | Ey/Ny | TEB

1/642 10 |2,7.107*

1322 | 10 |4,7.10°

1/162 10 1.107°

La figure I11.9 donne une comparaison des performances du turbo-estimateur avec celles des
algorithmes de référence pour une diversité d’ordre L = 1 et pour B4}, = 1/642. Bien que ce canal
soit presque "plat”, les performances du turbo estimateur restent largement meilleures.

Un autre intérét du turbo estimateur est sa rapidité de convergence. La figure II1.10 nous montre

les performances obtenues pour le canal de ByT,, = 1/32% pour les cinq premiéres itérations (la
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Fig. II1.5 : Taux d’erreur binaire du turbo-estimateur pour un canal de ByT,, =1 / 642, pour des

ordres de diversité L = 1,2 et 4
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Fig. I11.6 : Taux d’erreur binaire du turbo-estimateur pour un canal de ByT,, =1 / 322, pour des

ordres de diversité L = 1,2 et 4
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— Turbo Estimateur

FEstimateur avec connaissance|
parfaite du canal 4

TEB

L=1
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Fig. II1.7 : Taux d’erreur binaire du turbo-estimateur pour un canal de ByT,, =1 / 162, pour des

ordres de diversité L = 1,2 et 4
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Fig. I11.8 : Taux d’erreur binaire du turbo-estimateur pour un canal de ByT,, = 1/82, pour des

ordres de diversité L = 1,2 et 4
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&—8 Estimateur MC-1
oA FEstimateur MC-2

6—o FEstimateur FFT2D
— FEstimateur proposé

FEstimateur avec connaissance
parfaite du canal

E,/N,

Fig. II1.9 : Comparaison des performances du turbo-estimateur et des algorithmes de référence

pour ByT,,, =1/64% et L =1
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Fig. II1.10 : Convergence du turbo-estimateur

premiére correspondant a l'initialisation). Nous voyons que le turbo-estimateur a pratiquement

convergé apres 3 itérations.

Le turbo estimateur est également robuste & l'erreur que le récepteur peut faire sur le modéle
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de propagation choisi. Nous avons considéré que le récepteur avait choisi le modéle de propagation

avec (BaTm) pypothese = 1/32? et que le canal réel de propagation défini par (ByTim), s, variait de

telle facon que :
(lgdqzn)hypothése

—8dB <
B (BdTm)

<10dB

réel
La figure III.11 présente les performances obtenues a 15 dB. Nous voyons que les performances

. . BT : .
varient assez faiblement pour des valeurs de W comprises entre —2 dB et 5 dB.

réel

10° T T T T T T

10

. TEB

-4 P 0 2 7
(Bd Tm)hypothése / (Bd ];n) dB

réel

Fig. ITI.11 : Robustesse a ’erreur sur le By1;, du turbo-estimateur

La figure II1.12 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, oil 'erreur
quadratique moyenne commise sur ’estimation du canal a une position du bloc temps-fréquence est

directement transmise au symbole démodulé.
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Fig. I11.12 : Taux d’erreur binaire par position dans la séquence binaire émise

3.3 Conclusion

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

Cependant, comme toutes les techniques basées sur lalgorithme 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 a partir de toutes les positions du bloc temps fréquence traité. Les vecteurs propres
définis par la décomposition de Karhunen-Loéve ont pour propriété d’étre 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 & l'initialisation jusqu’alors n’est donc pas
une projection orthogonale et ne constitue pas un traitement optimal de I'information apportée par
les symboles pilotes.

Le chapitre suivant propose de résoudre ce probléme en définissant une nouvelle de base de vecteurs

propres uniquement consacrée a ’estimation de canal au sens du Maximum a Posterior: a partir de

symboles connus.



Chapitre 4

Estimation de canal au sens du
Maximum a Posterior: a partir de

symboles connus

Introduction

Nous avons vu, que comme toute technique basée sur ’algorithme E.M., la technique d’estima-
tion de canal proposée dans les deux chapitres précédents est relativement sensible & I'initialisation.
En effet, dans les cas ou le canal reste moyennement sélectif, I'initialisation reste suffisamment
"bonne" pour que l'algorithme E.M. ne tombe pas dans des maximum locaux de la fonction auxi-
liaire. Cependant, dés que la sélectivité devient plus forte, il est nécessaire de fournir a la partie
itérative de l'algorithme une meilleure initialisation.

Remarquons que la base de vecteurs propres telle qu’elle est définie dans le deuxiéme chapitre ne
permet pas de réaliser une initialisation optimale, dans le sens ou la restriction de cette base aux
positions des symboles pilotes ne forme pas une base orthogonale.

Il s’agit donc de construire une nouvelle base de vecteurs construite & partir des corrélations du canal
aux positions des symboles pilotes, étendue a ’ensemble des positions d’un bloc temps-fréquence
grace a la théorie de '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 recus correspondants

aux symboles pilotes. On montrera que cette méthode est optimale au sens du critére du Maximum
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a Posteriori et qu’elle permet de plus 'optimisation théorique de la position des symboles pilotes

en utilisant le critére du taux d’erreur binaire.

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

Pour simplifier les notations, nous introduisons en plus de la fonction d’indexation bidimensio-
nelle 0, les fonctions d’indexation dp (k) = (m (k),n (k)), agissant entre 1’ensemble monodimen-
sionnel {k}ﬁiévp*l et l’ensemble bidimensionnel Sp et dp (k) = (m(k),n (k)) entre I'ensemble
monodimensionnel {k}ﬁié\f 2~1 et I’ensemble bidimensionnel Sp.

De plus, sans perte de généralité, on suppose que les valeurs prises par les symboles pilotes
normalisés {A(;P(k)}]]cvjo_l sont toutes égales a 'unité en module. Soit Fjy) l'innovation d’un fac-
teur de gain équivalent du canal Cy, ) conditionellement & la connaissance de la restriction Rp =
(R(;P(O), Rsp1) -5 RBop( Np_l))t du vecteur signal recu R aux échantillons correspondants aux sym-
boles pilotes. Puisque le canal est a évanouissements de Rayleigh et que le bruit est Gaussien,

I'innovation F) comme le vecteur Rp sont Gaussiens. L'innovation Fy) est de ce fait indépen-

dante du vecteur recu Rp.

Proposition 3 L’innovation Fyyy et le facteur de gain du canal Csyy sont reliés par ’expression

linéaire suivante :

Np—1
Csry = Fr) + 20 W o) = Fsr) + wi! wRp, d(k) €S (4.2)
ot le vecteur W, () = (W(;P(k),o,W(;P(k)’l, ey Wép(k),Np—l)t est donné par la relation matricielle
susvante :
Wity (L + NoD) = Vi, (4.3)

ouH=F [CPC*Pt] est la matrice de covariance hermitienne Np X Np du canal équivalent, restreinte

auz positions des symboles pilotes, dont le (u, l/)éme élément est donné par :

Hyy =\ Es(u) Esw)¢ (Ps(u) — Pov)) (4.4)
et I est la matrice identité Np x Np et,

Vi) = ( Es0)Esiy® (Ps0) — Pocky) > \/ Boy Esey® (Ps(1) — Pock)) »

t
oA/ Es0) Esiy® (Ps(vp—1) —st(k))> (4.5)



84 Estimation de canal au sens du MAP & partir de symboles connus

La variance © de 'innovation F' est donnée par :

Osk) = ¢ (0) Estry — Ve Wai) (4.6)
Démonstration. La démonstration de cette proposition est donnée dans I’annexe E. m

- FE . t
Proposition 4 Soit C = (CO,Cl,...,CN_l) Uestimée au sens du Mazimum a Posteriori du
vecteur canal équivalent C, conditionellement au vecteur re¢cu Rp. Ce wvecteur est égal au vec-
teur de prédiction linéaire au sens du critére de ’Erreur Quadratique Moyenne Minimum L =

(L(;(O),L(;(l), . ,L(;(N_l))t de § (k)™ composante :

Np—1
Loty = 2 Wi = Wi Re (4.7)

Démonstration. La démonstration de cette proposition est donnée dans I’annexe F. m

4.2 Estimation de canal exploitant la base orthonormale étendue

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

du bloc.

L’estimée au sens du MAP € = L du vecteur canal équivalent C est une combinaison linéaire des
composantes du vecteur recu Rp qui dépend non seulement des caractéristiques statistiques du canal
& évanouissements équivalent, mais aussi de la variance Ny du bruit blanc Gaussien additif. Afin de
se débarrasser de cette dépendance du bruit blanc Gaussien dans le calcul de €, nous introduisons
alors une nouvelle formulation de ’algorithme d’estimation de canal. Cette reformulation utilise une
base orthonormale étendue, {B;} l]i %_1 , provenant exclusivement des propriétés statistiques du canal
& évanouissement équivalent. Cette base orthonormale étendue est obtenue par extension de la dé-
composition orthogonale de Karhunen-Loéve de la restriction Cp = (C(;P(O), Cop(1)s- -+ s C’(;P(NP_I))t
du vecteur canal équivalent aux symboles pilotes.

Soit L = (i&(o), E(g(l), , E&(N_l))t la prédiction linéaire au sens de l'erreur quadratique moyenne

eme

minimum du vecteur C, conditionellement & sa restriction Cp. La ¢ (k) composante de L est

donnée par

Np—1
Loy = D Wiy, Cstr) = Wity Cr (4.8)
v=0
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ou

WiioH = Vi, (4.9)

D’évidence, f;g(y) = Cs), v =0,1,..., Np —1 et par conséquent Wé(u) est le vecteur possédant
un ”17 a la v position et des ”0” partout ailleurs.

De plus, soit {B Pl}lli ’Bfl la base orthonormale utilisée dans la décomposition de Karhunen-Loéve
de chacun des vecteurs Cp et Rp. Les vecteurs {B pl}i\; PO_I sont les vecteurs propres de la matrice
de covariance hermitienne H de valeurs propres {Fl}f\g(’fl que 'on suppose classées dans leur ordre

décroissant. Ces vecteurs propres sont déterminés & une phase arbitraire pres, par
HBp, =T'Bp;. (4.10)
Définition 1 La k™€ composante du €™ vecteur

B, = (Byis0), Bisr)s -+ Biow 1)’ (4.11)

de la base orthonormale étendue {B,}fi%* est définie par

Bisky = ngk)Bl- (4.12)

Etant données les propriétés des vecteurs va(u), nous concluons que le vecteur de la base
orthonormale B p; est la restriction du vecteur de la base orthonormale étendue B; aux symboles

pilotes. Plus précisément, nous avons

t
Bpi = (By5,(0), Bisp(1)s -+ - Bigp(Np—1)) - (4.13)

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

orthonormale {B pl}lli ’Bfl . Nous avons

Np—1
Rp= Y GBp (4.14)
=0
ou
G; =B} Rp. (4.15)

Proposition 5 L’estimée au sens du MAP, é, du vecteur canal équivalent C, conditionellement

au vecteur re¢u Rp est donnée sous forme matricielle par

~ Np-1
C= Y wGB (4.16)
=0
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ou G = B}‘}ZRP, 1 =0,1,...,Np — 1 représente la décomposition de la restriction Rp du vecteur
recu R aux échantillons correspondant auzr symboles pilotes, et les facteurs de pondération wy, | =

0,1,...,N — 1 sont donnés par

wy = m (4.17)

Démonstration. La démonstration de cette proposition est données dans ’annexe H. m
Cette reformulation de I'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 coefficients de

pondération {wl}l]\i %_1 qui peuvent étre mis & jour facilement.

4.3 Construction simplifiée de la base orthonormale étendue

Le calcul précédent de ’extension de la base de vecteurs nécessite le calcul des W;Ek)’ 0 (k) € Sp,.

Il est possible de s’affranchir du calcul de ces vecteurs comme le montre le paragraphe suivant.

Np—1

Une fagon de construire la base orthonormale étendue {B,,}, 7" et de déterminer la base

Np—1 . .
orthonormale {Bpy,}, 2" grace au systéme

HBPm:FmBPma mZO,l,...,Np—l, (418)

puis d’étendre chacun des vecteurs de la base {B pm}%’;al par les relations

Bty = Wit (yBrms  9p (k) € Sp. (4.19)

Cette construction requiert, pour chaque dp (k) € Sp, le calcul du vecteur W;fk) en utilisant la

relation

Wil H = Vi, (4.20)

Une autre fagon de construire la base orthonormale étendue, sans avoir recours au calcul des

vecteurs VV}"Ek), d (k) € Sp, est d’utiliser la proposition suivante.

Proposition 6 Chaque vecteur By, de la base orthonormale étendue {Bm},],\iial est complétement

défini par les relations

1
Bty = 7~ VikyBpm, k=0,1,...,N—1, (4.21)
m
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ou, de la méme fagcon par

Np-1
1

Bunsry = 1 >/ EswyEsoyd (Pse) — Ps)) Brswys k=0,1,...,N —1. (4.22)
moy—0

Les relations correspondant a 6 (k) € Sp sont équivalentes a la relation matricielle

HBp, = I',Bp;. (4.23)

Démonstration. La démonstration de cette proposition est donnée dans I’annexe I. m

4.4 Optimisation de la position des symboles pilotes

Comme nous ’avons souligné en téte de ce chapitre, il est possible et intéressant de pouvoir
définir de maniére optimale la position des symboles pilotes. Cette position optimale des symboles
pilotes, nous ’obtenons grace 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 systéme MDP-2, d’alphabet ;) = {—\/E(;(k),‘i‘\/E&(k)}, d(k) € Sp et un

récepteur présentant L branches de diversité. Considérons 1’échantillon recu

Riy = Chy Astry + Niy (4.24)

associé au 0 (k)™ symbole de données transmis Asiy € {—1,+1},6 (k) € Sp et a la [ome

branche de diversité du récepteur. Le récepteur calcule sa décision en utilisant la sortie souple

L-1
1 Z ALk
=0

ol l'estimée au sens du Maximum a Posteriori C(ls(k) est reliée a O}S(k) par

é(li(k) - Czlmc) - Fé(k)? (4.26)

et 'innovation Fg(k) est indépendante de C’é(k), de variance Oy = ¢ (0) E5() — Vg'gk)W5(k). La

variance de C’g(k) notée @) est alors donnée par :

D50k) = Vi Wish)- (4.27)



88 Estimation de canal au sens du MAP & partir de symboles connus

Une erreur se produit au récepteur a chaque fois que le produit Ag)Asx) est négatif. Ce produit

est donné par :

L—1
_ ol l l A%
A5y hap (k) = Re {Z ((CJD(k) + sz(k)) + AJD(MNaD(k)) CaD(k)}

=0
L—1 ) 9 .
- Re{z (‘C(‘;D(k)‘ +M§D(k)cg’;(k)>}, (4.28)
=0
ou
M;oy = Fiy + Asry Ny (4.29)

est indépendant de C’g( k)’ de variance notée Il5;) donnée par

Proposition 7 La probabilité d’erreur brute sur les bits correspondant au symbole de donnée a1y, op (k) €

Sp, est donné par

L1 .
Pusp (k) = 3z (1 - W) > CHNY (VI + trae [ty — Vbaa [igy) s (4.31)

=0

ol

pyy _ YO Espm+No
Mz VgtD(k)WéD(k)

(4.32)

Démonstration. La démonstration de cette proposition est donnée dans I’annexe G. m

4.4.2 Modulation MDP-4

A présent, nous évaluons le taux d’erreur théorique sur les bits pour un systéme doté d’une

modulation MDP-4 avec Qs = {, [ Es, k) /2 (£1 :i:j)}, dp (k) € Sp avec j = v/—1. Considérons

I’échantillon recu

Bl = CopyAsn) + Nip ) (4.33)

associé au symbole de donnée normalisé Aj, ) = AZSZD(k) +jAZ§7D(k) € {(:l:l +7) /\/5} ,0p (k) €

Sp. Le récepteur prend sa décision a partir des sorties souples

AR :—Re{ZR \Che } (4.34)



4.4 Optimisation de la position des symboles pilotes 89

et

L—1
1 *
Aoy = 3 Im { > Rfsp(k)Cst(k)} : (4.35)
=0

ou l'estimée au sens du MAP CA'};D(,C) est reliée a Cép(k) par

v l
Copte) = Copky — Fopih (4.36)

et 'innovation FgD(k) est indépendante de C’éD(k), de variance O, () = ¢ (0) E(;D(k)—Vgg(k)W(;D(k).

La variance de C’éD( k) notée Ps, (1) est donc donnée par

Pi0) = Vi k) W )- (4.37)

Les parties réelles et imaginaires A;%J k) et AgD k) du symbole MDP-4 normalisé As, () jouent
des roles symétriques. De ce fait, nous évaluons le taux d’erreur binaire associé a la partie réelle
AZS%;(IC) € {—1 /V2,+1/V2 } Une erreur binaire sur la partie réelle se produit au récepteur chaque

fois que le produit 2AZ§)( k)AZ;%)( ) est négatif. Ce produit est donné par

L—1
R R _ Al l - AR T R l Al x
245, (kyMop (k) = Re {Z ((Chowy + Erpwy) (1 + 2045, AT, 00) + 245, 6N 000) Capm}

=0
L—1 . 9 .

— Re{ ( ch(k)\ + MgD(k)og;(k)) } , (4.38)
=0

ou
l _ ol - AR T R l
Msp, 6y = Fop ) (1 + QJAaD(k)AaD(k)> + 245,00 Nop () (4.39)

est indépendant de C’gD(k), de variance notée Ils k) donnée par :

s, k) = 2 (O (k) + No) (4.40)

Proposition 8 La probabilité d’erreur brute sur le symbole as), 6 (k) € Sp est donnée par

Lp— ;
Peip (k) = ZLL <1 - W) > (ZLl 1) (\/1 + paw [y =V Baw [Byy) (4.41)

=0

ol

myy _ o (2O FspmtNo 4.42
fae (VEZ(MW(SDM) (4.42)
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Démonstration. La démonstration de cette proposition est donnée dans ’annexe G. =

Nous avons alors ’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 suffit de calculer
par simulation '’ensemble des probabilités d’erreur correspondant a toutes les positions possibles

des symboles pilotes dans un bloc.
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4.5 Reésultats de simulation

Nous présentons ici les simulation de ’algorithme d’estimation de canal basé uniquement sur les
pilotes pour les canaux a ByT}, = 1/642,1/322 et 1/82. Nous avons voulu comparer les performances
de ce nouvel algorithme aux performances de l'initialisation de ’algorithme précédent. Pour cela,
nous avons choisi de simuler les performances de cette nouvel estimateur avec la répartition des
pilotes habituelle (Fig. I1.18) ainsi que pour des répartition de pilotes optimisées pour un E, /Ny =
15 dB avec 4 pilotes pour les canaux a ByT,, = 1/64% et 1/322 et 16 pilotes pour le canal a
ByTy, = 1/82%. Les positions optimisées sont indiquées dans la figure IV.1. Ces performances sont
également comparées & celles de 'estimateur hypothétique avec parfaite connaissance du canal ainsi

qu’aux algorithmes de référence habituels.

4 'y
I ]
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g 3
& &
5 5
Ik o, :
temps " temps i’
A
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] H bol
¢ P B s
S
& bol
£ N N N = ISJ}iflr:te(; <
e
temps

IV.1 : Positions optimisées de 4 pilotes pour BTy, = 1/642 et ByTy, = 1/322
et de 16 pilotes pour ByT}, = 1/82 avec RSB = 15dB

Les figures IV.2 & IV.4 montrent que le nouvel estimateur fourni dans tous les cas considérés de
meilleures performances que ’estimateur non-amélioré qui est 'initialisation de la méthode présentée
dans les parties II et III. De plus, lorsque ’on utilise des pilotes dont les positions sont optimisée,
les performances s’améliorent encore, méme dans les cas présentés par les figures IV.2 et IV.3 ou les

pilotes optimisés sont au nombre de 4.
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Fig. IV.2 : Comparaison des performances de I’estimateur basé sur les pilotes uniquement

avec positions des pilotes optimisées ou non pour ByT,, =1/ 642
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Fig. IV.3 : Comparaison des performances de I'estimateur basé sur les pilotes uniquement

avec positions des pilotes optimisées ou non pour ByT,, =1/ 322
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Fig. IV.4 : Comparaison des performances de I’estimateur basé sur les pilotes uniquement

avec positions des pilotes optimisées ou non pour ByT,, =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 ByT,, = 1/642 (Fig. IV.5) nous voyons que pour un taux
d’erreur binaire de 1072, notre estimateur présente un gain de 4dB par rapport & la meilleure des

méthodes de référence.
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Fig. IV.5 : Comparaison des performances de I'estimateur basé sur les pilotes uniquement

aux performances des méthodes de référence pour ByT, = 1/322
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Fig. IV.6 : Comparaison des performances de I'estimateur basé sur les pilotes uniquement

aux performances des méthodes de référence pour BT, = 1/64% et L = 1
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4.6 Conclusions

Nous avons donc défini un nouvel algorithme d’estimation de canal optimal au sens du Maximum
a Posteriori, pouvant étre mis en oeuvre de maniére autonome, mais pouvant également servir a
I'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 & 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 IT que nous pouvons estimer de maniére optimale le canal de
propagation. Pourtant, la méthode proposée dans cette partie présente une certaine sensibilité par
rapport aux imperfections de 'initialisation. Nous avons également vu qu’il est possible d’utiliser les
propriétés codées du signal émis pour améliorer I’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 derniére
technique, nous l'utiliserons pour résoudre le probléme de l'initialisation de la technique exposée

dans les parties 2 et 3.

5.2 Reésultats de simulation

5.2.1 Imitialisation

Comme nous I'avons précédemment vu, 'algorithme itératif présenté dans la deuxiéme partie
nécessite une initialisation précise. Le probléme 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 méme base de vecteurs. En effet, celle-
ci est orthogonale au niveau de tous les symboles du bloc temps-fréquence, ce qui n’est pas le cas

de la base optimisée étendue.

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 ’estimateur
ameélioré dans les mémes contextes de propagation que les simulations précédentes. Nous avons
optimisé les positions des pilotes pour un RSB (aprés codage par branche de diversité) de 15 dB.
Pour les canaux avec BT, =1 / 162 et 1 / 82 nous avons considéré que les blocs temps fréquence
contenaient toujours 16 pilotes, répartis ainsi que le montre la figure I1.18 | alors que pour les
canaux avec BT, =1 / 642 et 1 / 322 , nous avons testé I’algorithme sur des blocs ne contenant

que 4 symboles pilotes.

Non codé

Premiérement, nous avons considéré des données non-codées. La figure V.1 compare les per-
formances de l'estimateur avec conditions initiales améliorées aux algorithmes de référence pour
ByTy, = 1/64%. Les performances de Palgorithme proposé pour des données non codées présente
des performances trés proches de celles de 'algorithme hypothétique avec parfait connaissance du

canal (PCC) et bien meilleures que celles que présentent les algorithmes de référence.

Les figures V.2 & 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 a ByT},, = 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 ’algorithme avec initialisation ameéliorée restent trés proches des perfor-
mances de l'estimateur PCC. De plus, en comparant ces performances avec celles obtenues dans la
partie IT et présentées aux figures 11.19 & I1.22, nous voyons que les performances sont améliorées et
que '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.2 : Performances de l'estimateur avec initialisation améliorée

pour ByTy, = 1/64% et L =1,2 et 4
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La figure V.6 présente, pour des ordres de diversité L = 1,2 et 4 et BqT}, = 1/64% les comparai-
sons des performances de I'estimateur avec des positions des pilotes optimisées (4 pilotes, fig. IV.1)
avec celles de l'estimateur avec les positions des pilotes non-optimisées (16 pilotes) ainsi que les
performances de 'estimateur hypothétique ayant une parfaite connaissance du canal. Nous voyons
alors que les performances obtenues pour 4 pilotes optimisés sont équivalentes a celles obtenues pour
16 pilotes non-optimisés.

La figure V.7 montre enfin la robustesse de ’algorithme avec conditions initiales améliorées, pour
des données non-codées, par rapport a une erreur de modéle de canal au niveau du récepteur pour
Byl = 1/322 et a Ey/Ny = 15 dB. Nous voyons que dans ces conditions, ’estimateur présente une

bonne robustesse. Les performances ne sont que peu dégradées pour (ByT,) > (BgTm,)

hypothese réel

et dans le cas contraire, la variation des performances se fait un peu plus rapidement, mais restent

convenable autour de (ByTy,) [ (BiTp), ¢ = —4 dB.

hypothese

1 0'3 I I I I I I I I I
-10 -8 -6 4 =2 0 2 4 6 8 10

(Bd Tm)hypothése / (Bd 17;1) B

réel

Fig. V.7 : Robustesse de ’estimateur avec conditions initiales améliorées

pour des données non codées, BT, = 1/322 et 4 15dB et L =1

Codé

Dans le cas ol les données sont codées, nous présentons les simulations dans les mémes contextes

que précédemment. Les figure V.8 a 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 BqT,, est grand, plus
le canal est sélectif, et plus les performances s’améliorent. Ceci se vérifie sur les figures V.8, V.9 et
V.10. Dans le cas ot ByT}, = 1/82, le canal est tellement sélectif que I’on a I’apparition d’'une forte

saturation vers 8-10 dB.
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Fig. V.8 : Performances de 'estimateur avec initialisation améliorée

pour BTy, = 1/64% et L =1,2 et 4

La figure V.12 présente la robustesse du turbo-estimateur pour ByT}, = 1/322 et Ej,/No = 15
dB.
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Estimation semi-aveugle avec

conditions initiales optimisées
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Fig. V.11 : Performances de I'estimateur avec initialisation améliorée

pour ByT;, =1/8% et L=1,2et 4
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Fig. V.12 : Robustesse de ’estimateur avec conditions

initiales ameéliorées

pour des données non codées, BT, = 1/322 et 4 15dB et L =1



Conclusion générale et perspectives

Dans ce mémoire, nous avons présenté deux méthodes d’estimation de canal trés sélectif en temps
et en fréquence pour des systéemes OFDM. Ces techniques sont basées sur une modélisation originale
du canal de propagation utilisant le théoréme de décomposition orthogonale de Karhunen-Loéve.

La premiére méthode est un estimateur itératif de canal trés sélectif en temps et en fréquence
basé sur ’algorithme EM. Nous avons montré que cette méthode fournit de bonne performances par
rapport a des algorithmes de référence basés sur le critére des moindre carrés et sur la transformée de
Fourier bidimensionelle. Mais I'initialisation de cette méthode doit étre trés précise et la robustesse
de cet estimateur par rapport au ByT,, peut étre améliorée.

Nous avons donc étudié une nouvelle méthode d’estimation de canal n’utilisant que les symboles
pilotes. Cette technique peut étre utilisée seule et présente de bonnes performances par rapport aux
algorithmes de comparaison. Elle peut étre également utilisée comme l'initialisation de 1’algorithme
itératif qui obtient alors une initialisation de meilleure qualité et lui permet d’améliorer sa robustesse
par rapport au ByT,,.

Cette étude présente de nombreuses possibilités de poursuite. Nous avons vu que l'estimateur
présente des effets de bord pour chaque bloc traité. Ceci vient du fait que seuls les pilotes & 'intérieur
du bloc sont utilisés pour estimer le canal. Il sera intéressant de prendre en compte des pilotes
appartenant a d’autres blocs adjacents au bloc traité pour contrer ces effets 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 différentes branches corrélées entre elles.

Les différents estimateurs de canal proposés dans ce mémoire seront étudiés dans le cadre du

projet RNRT FESTIVAL en vue d’une application & la norme HIPERLAN 2.



Annexe A

Propriétés de 'algorithme EM

A.1 Théoréme 1 : Croissance des probabilités a posteriori

-1
L’estimation au sens du MAP {Gl} est donnée par ’expression suivante :
=0

[a) 1—arg{m}ax p({GH! | (rHS)

[=0 llo

Pour résoudre ce probléme, ’algorithme EM utilise la fonction auxiliaire :

Q (e Ay ) = o (RIS AGH ) logp (RIS A {GIS) . (A2)
A

Démontrons que la fonction auxiliaire induit une croissance monotone de p ({Gl} ‘ (R} ) .

Pour cela, nous montrerons que @ ({Gl}l 0 ,{G' ) > Q ({Gl}l 0 ,{Gl} ) .

Pour simplifier I’écriture, notons @ (G,G") la fonction @ ({Gl}l 0 »1G1 L 1) et Q(G,G) la

fonction @ ({Gl}l LG ) .

gp({Rz},A,{GE})
p({Ri}, A {Gi})

Q(G,G") - Q(G,G)=> p({R},A{G}) o
A

L’inégalité

logz <x—1, avec égalité si et seulement si z =1

nous permet d’aboutir & I'expression suivante
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2(6.6)-0©.6) < 3o (R, A (GHE ) (retryaten )
Q(G,G)-Q(G,G) <) (p({R}, A {G}}) —p({Ri}, A {G1})) . (A4)
A

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

_ L—1 - _
S (p (1R A {6 ) —p (1R A GHS)) > 0 (A.5)
A
et la fonction auxiliaire induit une croissance monotone de p ({Gl} ‘ A )

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

Calculons le gradient le la probabilité conjointe de {Rl}lL:_O1 et {GZ}ZL:_O1 :

vor ({R),) (@'}, ) = o ({m) o {e))
-5 v ({4 o)
- ()LL) e () 4 {0)
=500 ({0} D] e .

C’est a dire

wor ({0} (0)) =0em 0@ ({0 ()] g oy =0 AT

{G‘rl}lL:_O1 est un point critique de p({Rl} JA, {Gl}) si et seulement si il est un point fixe de

Q({G'}.{G"}).



Annexe B

Expression analytique de 'estimateur

L-1
=0

estimation {G!(4+1) } . qu1 maximise Q ({Gl o ,{G’l} ) en fonction de {G’l}lL:_Ol. Tout

. IL—
La relation de récurrence entre {Gl(d“) et {Gl(d) }l 01 est recherchée. On calcule la nouvelle

d’abord, on remarque que le terme logarithmique de @ (G, G') peut étre exprimé par :

afe)

(B.1)

logp <{Rl}f:01 A, {G'l}l_ 1) =log P (A)+logp <{G’l} s >+10gp <{Rl}:01

Le premier terme de cette expression n’intervient pas dans la maximisation de @ (G, G') par rapport

-1 . -
a {G’l} o - Le second terme peut étre exprimé explicitement :

_ <— log (wrﬁc) - ?—2:) (B.2)

Finalement, le dernier terme peut étre ré-écrit :

L-1N-1

a{)) v (T e -

=0 k=0

oen ({R},

= —LNlog (nly) —%ZZ
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En remplacant ces expressions dans celle de @ (G, G’), on obtient :

o({e) () =5 () o fe) e ia

Lill N-1 |
+ (— log (wrﬁc) - rlk> — LN log (rIp)
1=0 k=0 k
| LoiN-1 N—1 2
- R =AY G\ B (B.4)
0 9=0 k=0 m=0
-1 L—1 -1 L—1 L-1N-1 G,l
@ <{Gl}z:0 ’{Gll}zzo > =C-p <{Rl}z:0 ’{Gll}zzo > ; g) F_;:
| LN I I N-1 2
_FZZZPGW} ,Asz,{Gl(@}f > RL—AY G By (B.5)
0 1=0 k=0 AcQ =0 =0 m=0

ou C est un terme additif indépendant de {G’l}lL:_Ol. Pour maximiser @ (G,G’) par rapport a
{G’Z}ZL:_OI, on dérive l'expression de Q (G, G') par rapport a {G'l}lL:_Ol. Pour cela, on représente
les coefficients complexes {Gﬁ}f;ol sous forme polaire. On écrit les coefficients Gﬁ sous la forme

suivante :

G1l = ol exp (1) (B.6)
ol p% et 0% sont respectivement ’amplitude et la phase de G;Cl et j =+/—1.Pourl=0,...,L—1
et k=0,...,N —1, les dérivées de Q (G, G') par rapport a ,0% et 0% sont données par :

oQ ({Gl}lL:_ol 7 {G'l}lL:_ol> _ _ip ({RZ}L—I 7 {Gl(d)}L—l) <(1 n I_0> ol —

dp}, No 1=0 Tl

5 () o) e (e )

(B.7)

et

oQ <{GZ}ZL:Bl , {G'l}zL;ol) _210%11) ({RZ}L_I | {Gl(d)}L—1>

007 No =0

P <A| {RZ}L71 , {Gl(d)}L1> Re {RZA*e_j‘%’lB;knk} (B.8)
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Pour obtenir ces expressions on a utilisé le fait que les symboles normalisés sont constants (égaux a

1) et que les L bases {B A [=0,. — 1 sont orthonormales. En égalant ces deux équations

kO’

a zéro, on obtient :

<1 + f};) GUa+1) Nzl Yo <A ‘{Rl}:ol , {G“d)}l:l) (RLA* mk) (B.9)

k=0 AeQ2

on pose alors

I 1

= B.10
™14 No /T, (B-10)

w,

et en réordonnant 1’expression précédente, on obtient finalement :

Gl(d+1 m Z Rl (AEQAP< ‘{Rl}l o Gl(d)}fol>*> B;zk (Bll)
S




Annexe C

Cas particuliers

En utilisant la relation de Bayes, nous obtenons

yoap <A5(k) =A ‘{RI}IL_; ) {Gl(d)}f_ol>

A€Q
g PR () = 4) P =
AR <{Rl}l 0, {GI@}” 0)

or,

%AP <A5(1c) =4 ‘{RI}L:_OI ’ {Gl(d)}:)
oy AP ({R}) {G@} Ol‘Aa A)P(Aau A)
AEQ D Acq ( <{Rl}z 0 a{Gl :0 ‘Af?(k) - A) )

C.1 Modulation MDP-2

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

P (A5(k) — A) - —.
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L’équation C.3 devient alors

> AP <A5<k> =4 ‘{Rl}:ol ! {Gl(d)}:(:)

AeQ
L—1
P (O =) (RS =)
<{Rl}z 0 v{Gl l 0 ‘Ad(k) = ) <{Rl}L 0 v{Gl :_ol‘A5(k) = _1>
De plus, le signal regu s’écrit
Ry = CyAstry + Ny (C.5)

et Ng(k) est un bruit Gaussien de variance Ny. La probabilité P ({Rl}l 0 {Gl(d)}lL;Ol‘ 1) devient,
d’apres C.5 :

(Zgz By ) )) o

Finalement, dans I'expression de ) ,.q AP <A5 ‘{Rl}l 0 ,{Gl () }l 0 ) , seul le terme en

—2Re [ZZ:O 5(k) Z%:é Gi9p J(k)m] intervient dans le calcul. Pour simplifier la lecture des ex-

pression suivantes, nous posons

A0 — LS (Nt C.7
5(k)—ml20 (k) mE:O m L4(k)m ( )

et

2Re [A

T i
R R A ) B

)
= tanh (2 Re [Af(;él/)c)D . (C.8)



C.2 Modulation MDP-4 113

En remplacant ces probabilités dans ’expression du chapitre, nous obtenons

l(d+1) — * (d) * *
5(k)ESD §(k)ESp

C.2 Modulation MDP-4

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

Q0= {67 3j7r/4’ 67j7r/4, €j7r/47 63j7r/4}
et les probabilités a priori sont
P (A5(k) — A) - —.

L’équation C.3 devient alors

> AP <A5<k> =4 ‘{Rl}:ol ! {Gl(d)}:(:)

Ac
L-1 L-1 —3ix

_ Zaca AP ({Rl}lzo A6}, ‘Azs(k) =e ¥ /4>
2acal ({Rl}lL;Ol AGH zL:_ol‘ Asry = A)

De plus, le signal recu s’écrit

(C.10)

iy = CiryAstr) + Ny (C.11)

et Ng( k) est un bruit Gaussien de variance Ny. La probabilité P ({Rl}lL:_O1 , {Gl(d) lL;()l‘ 1) devient,
d’apres C.5 :

N-1 *
Rfsuc) <€jw/4 G%d)Ba(k)m> ])) : (C.12)
m=0
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Finalement, dans I'expression de ) ,.q AP ({Rl}lL:_Ol , {Gl(d)}f:_ol ‘A(;(k) = A) , seul le terme en
. *
—2Re [ZIL:_OI Ré(k) (e“/4 ZTIX;(I) G%(@d)B(;(k)m) ] intervient dans le calcul. De la méme fagon que

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

(d) = N-1 1(d) ¥ 013
Astey = w ;0 R mZ::O Gm” Bs(kym (C.13)
A (d)
L—1 -1 S acoAexp (& Re |4 Asry
Z AP (A5(k) = A ‘{Rl}lo ’{Gl(d)}lzo > — ( 0 :|) ‘ (014)

AeQd

Le numeérateur se développe de la fagon suivante :

%«m)ew(m[u 0]) + 0= (vre [0+ )
~|—( 1+ )exp<\/_Re[ ((SI)cD (=1-j eXp(\/_Re[( j)A‘(;Z?“)D)

((exp(fRe[ Nii]) e (V2Re [0+ A7)

( p (V2Re (-1 ]) xp (V2Re | (- —j>Afs‘Zi>]))
+3 (exp (VERe [(1 =) AT |) + e (VERe [(-1-) AT | )
=i (exp (VERe [(1 ) A ) + exp (VERe [(-1-0) A3 |)))

:%((GXP (Vare [A] >D exp (VaRe |- |))

 (exp (VERe [T ) + exp (VERe [ 35 ])))

+ 275 (o (VERe [i050 |) - exp (VERe [-i050 ]))

< (exp (VERe [ ]) +exp (VERe [0 ])))

Le dénominateur se développe, pour sa part comme suit

exp (VZRe [(1— ) A )D—i-exp(\/_Re[l—i-j )
+exp (V2Re (=1 ) Al |) + exp (VZRe [ (-1 - /) A

= (o (VERe [AjGy ) + e (VERe [0y )

x (exp (V2Re [jAL|) +exp (V2Re [—550 |))

w])

(
s
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On en déduit donc ’expression du quotient

> AP <A6<k> =4 {Rl}lL_ol’{Gl(d)}lL_ol) =

AeQ
1 (exp (\/5 Re [Agc(ll)c)} —ex

)
V2 exp (\/iRe [Agc(l])c)D + ex
s (o (vane [ ]) e (vEne 2]
V2 <exp <\/§Re [jAg(él,)C)D + exp (\/ERe [_JAES?I)C)D) ’
ou, puisque Re [jA((;Z,)C)] = —1Im [Aga(l,)c)} et en écrivant cette expression sous une forme plus réduite
%AP <A5(1c) =A ‘{Rl}lL_ol | {Gl(d)}lL—;) _ % (tanh [\@Re [Ag’(i,)c)ﬂ + jtanh [\/ﬁm {A%)”) .
(C.15)

I(d+1)

Remplagons & présent 'expression obtenue dans celle de Gy, et obtenons ’expression vue dans

le chapitre

ottt (| 5y (G v [ + o [v2m )

)ESD

+ 2 Ré(k)Dé(k)B;(k)m>
5(k)€5p




Annexe D

Harmonisation du canal en temps et en

fréquence

L’objectif recherché dans cette annexe est de trouver la relation entre les parameétres By et Ty,
du canal tels que le canal varie ”"de la méme fagon” en temps et en fréquence , c’est & dire que les

variances des fonctions de probabilité des retards et de la fréquence Doppler soient égales.

D.1 Etalement des retards

Considérons h (7) la fonction de probabilité de I’étalement des retards. Notons H (f) sa trans-

formée de Fourier

H(f)= /h(T) IIT 4, (D.1)

Nous recherchons donc la valeur de la variance de 7 :(7'2 — (7")2> . Pour cela, nous calculons les

moments d’ordre 1 et 2 de 7.

_ J h(r)Tdr
= [ h(r)dr (D-2)
et
- Jh(r) r2dr (D.3)
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Calcul de la moyenne
H .
0 (f)‘ = /h (7) (—j2nr) e 32"/ dr
of =0 f=0
= —j27r/h(7') TdT (D.4)
c’est a dire
1 OH ()
=—— ) D.
/h(T)dT a8, (D.5)
Nous connaissons H (f)
H (f) = —j2n T (D.6)
D’ou
/h (1) rdT =T, (D.7)
et puisque
/h (r)dr = H (0) = 1, (D.8)
la moyenne de 7
7="T, (D.9)
Calcul du moment d’ordre 2
De la méme facon, nous avons
H
yH) §f>‘ = /h(T) (—j2rr)?dr (D.10)
of F=0
on en déduit
1 O*H(f)
h(r)T?dr = — : D.11
/ (1) r°dT L o ( )
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OPH(f)  2(21Tn)°
f? (14 j2nTnf)*

d’ou

/h (1) 72dr = 2 (T))*.

Variance

Var(n) = V7 =7 = \/2(Tn)? - (T)’

Var(t) =Ty,

D.2 Etalement Doppler

(D.12)

(D.13)

(D.14)

(D.15)

De la méme fagon que dans le cas précédent, on définit g () la fonction de densité de probabilité

"en cornes” de I’étalement des fréquences Doppler. On définit sa transformée de Fourier G ()

By/2 )
G(t) = / g (v)e*™dy
—By/2

La fonction g () a pour propriété d’étre normalisée

Bd/Z
/ g(y)dy=1

Bq/2

Calcul de la moyenne de vy

o By/2
—G ()] =j27 / vg (7y) dry
ot t—0 — By/2
= j2my
de plus,
0 0
ZG(t = 7By —Jo (¢ =0.
ey ()t:0 7rdato()t:0

v est donc centré

(D.16)

(D.17)

(D.18)

(D.19)
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5 =0. (D.20)

Calcul du moment d’ordre 2 de vy

82 9 Bd/2
e ——ent [ gy
ot? t=0 —Bg/2
= —(2m)%42 (D.21)
de plus,
0? 5 07
— = (7B — D.22
8t2G(t) s (mByg) pYe Jo (1) » (D.22)
or
0? 1
wjo (t) —0 — _5 (D23)
d’ou
— 1 /By\?
2_ 1 (2d
7= ( 5 > (D.24)
Variance
Var (y) = \/7—72 (D.25)

D.3 Expression de By et T, en fonction du produit B;T1),

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

BT = o (D.26)

pour une meilleure lecture des relations qui suivent.
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Nous voulons que la variance de 7 et la variance de y soient égales et nous savons que By X T}, =

«. Nous avons donc :
By T
2v2 "

D’aprés D.26 et D.27, nous obtenons

(Ba)* _ N
2v2
d’out
By =V2aV2
et
1. = [

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

(D.27)

(D.28)

(D.29)

(D.30)



Annexe E

Expression de la variance de I'innovation

Puisque 'innovation F' est indépendante des composantes de Rp = (R(;P(O), . ,R(;P(Np,l))t,

nous avons

B |:F‘5P(k)R§P(H):| - 0’ = 07 17 s 7NP - 17

ce qui est également vérifié pour les données.

De plus, puisque Rs, ) = Cspk)Asp (k) T Nop(k), nOus avons
E [Rap(mR?s‘P(u)} =/ Espw) Esp (¢ (Pop) = Pop(w) = Hun
pour p # v,
E [Rap(u)Rgp(u)} = \/Esp () Esp(1)® (Popv) — Pop(wy) + No = Hyu + No

pour u =v et
E [05(/9)REP(M)} = E5P ¢ (pép pé(k))

pour des valeurs arbitraires de pu et k. A présent, multiplions les deux cotés de ’expression

Np—1
Cstey = Fory + Y Wy Roe)
v=0

par Rg(u) et en en prenant 'espérance mathématique, nous obtenons

Np—1
Es( Esryd* (0o Z Wtky Hou + Wiy, No

ce qui est équivalent sous forme matricielle a :

Wite)

(H + NoI) = Vi, .

(E.1)

(E.3)

(E.4)

(E.6)
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En utilisant la relation matricielle
Fyk) = Csr) — Wi Rp (E.8)

et sa conjuguée, et en calculant ’espérance mathématique du produit F(SP(IC)F;P( k) = ‘F(;P(k) ‘2 , Ious

obtenons ’expression recherchée de la variance de ’innovation

Osk) = ¢ (0) Es(ry — Wy (H + NoI) Wisqy. (E.9)



Annexe F

Identité de 'estimée MAP et de la
prédiction linéaire EQMM

Le vecteur innovation F = (F(;(O), Fsqys - - ,F(;(N,l))t est un vecteur de distribution Gaussienne,
centré, et indépendant du vecteur recu Rp, de densité de probabilité m (.). L’estimée au sens du

MAP du vecteur canal équivalent C est définie par
C=arg maxp (C|Rp). (F.1)
Puisque C = F 4+ L et puisque L dépend uniquement du vecteur recu Rp, nous avons

p(C|Rp) =p(C —L[Rp) = p(F|Rp) = = (F) = 7 (C — L) (F.2)

qui atteint son maximum pour C=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 & la probabilité de I’événement

L—1 . 9 . .
AsiyAsy = (‘cg(k)‘ + (Mg(k)cg*(‘k) +M§2‘k)cg(k)) / 2> <0 (G.1)
=0

En utilisant les notations de [59], il est possible d’écrire Ajs(x)As(x) sous la forme
L—1 ) )
p=%" <A ‘Xl‘ +B ‘Yl‘ +oxlyt C*Xl*yl> : (G.2)
1=0

avec A =1, B=0, C = 1/2, gz = P, pyy = Isk) et pizy = 0. L’expression de la probabilité
d’erreur Pr (D < 0) dans [59] nous permet d’obtenir I’expression explicite de la probabilité d’erreur

sur les symboles

L1
L 1 201 !
Pty = o7 (1 - ¢77/> X ) (VI taa Tty = VViten [ (G.3)
avec
pyy _ sy _ $(0)Esy+No
poee — Pse) Vi Wse ! (G.4)

G.2 Modulation MDP4

La probabilité d’erreur brute MDP-4 est égale & la probabilité de I’événement

L1 )
R AR  _ Al I Alx s Al
1=0
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De la méme fagon que précédemment, en utilisant les notations de [59], nous pouvons écrire
ZAgz(k)A?(k) sous la forme

L—1
2 2
p=%" <A ‘Xl‘ +B ‘Yl‘ +oxlyt C*Xl*yl) : (G.6)
=0

ot A=1,B=0,C =1/2, pgz = Py, ttyy = 1) €t pigzy = 0. En utilisant '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

L1
1 1 2L—1 l
Pes) = 5z <1 - 7\/W> Z 7)) (VU tiae gy = Vbsaz [y ) (G-7)
avec
Byy _ T _ #(0)Esx)+No
sz - <1>2 =2 < Vit W) 1) ) (G-8)




Annexe H

Expression de 'estimée MAP a partir de

la base étendue

Rappelons que la k™€ composante de I’estimée au sens du MAP, C, du vecteur canal équivalent

C est donnée par
Csry = Wi, Re.

En utilisant la décomposition
Np—1

Rp= Y GBp
1=0

de Rp sur la base orthonormale {B pl}{iﬁ’;l, nous obtenons
Np—1
A t
Csay = ) Gi <W§<k>BPZ) :
=0
D’un autre coté , en utilisant

HBp, =1'Bp,
et en multipliant & droite les égalités
Wj;'(fk) (H + NoI) = Vj;'(fk)

et
Wil H = Vi

par Bp; et en égalant les deux termes de gauche

(T + No) Wi,y Bp = rlv"vg'(fk)Bpl.

(H.1)

(H.2)

(H.4)

(H.7)
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En rappelant la définition

Biswky = W;fk)BPz (H.8)
de la base orthonormale étendue {Bl}f\g(’fl , nous obtenons finalement
A Np—1
Csky = lE wiG1Bs (k) (H.9)
=0

ou le facteur de pondération w; est donné par

1
w = ——— H.10
T I N/ T (H.10)
Cette relation peut étre exprimée sous forme matricielle
. Np—1
C= > wGB,. (H.11)
1=0




Annexe 1

Construction simplifiée de la base

étendue

En rappelant ’expression

Hyy =\ [ By Es)$ (Ps(u) — Po)) (I.1)
de la (p, Z/)éme composante de la matrice de covariance Hermitienne, il est possible de ré-écrire la
relation matricielle

HBp,, =I1',,Bp, (L.2)
comme
L Nel
Bins(u) = T, Z \/Eap(u) — Es, ) (Psp(u) — Pop)) Bmopw)s #=0,1,...,Np—1, (L3)
v=0
ou, de maniére équivalente
L Nel
Brsp (k) = T, >/ Bsp1)Bsp)® (Psp(k) — Pop(v) Bmopw), Op (k) € Sp. (1.4)
v=0

Pour étendre cette relation aux dp (k) € Sp, nous multiplions tout d’abord & gauche I’égalité
HB =IB (I.5)
par W;fk), et en utilisant la définition
Bs(k) = Wity Brm (1.6)

de Byg(k), nous obtenons

Wil HBPm = L Bs(r)- (1.7)
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Puis, la relation

V‘ngk)H = V:sn(tk) (L.8)

nous permet de terminer avec la relation matricielle
nglc)BPm = ' Bs(k) (1.9)

ou, de maniére équivalente

Np—1

Bus(k) = 1= Z}O VEs00)Esp )% (055 (k) — Pop(v)) Bmopw), k€ Sp (I.10)
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