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Résumé
L’objectif de ce mémoire est d’étudier et d’évaluer une chaine de transmission Ultra

Large Bande proposée par le standard IEEE 802.15.3a. La simulation qui est faite dans ce
travail est réalisée en utilisant le logiciel Matlab SIMULINK qui considére la multi-bande
OFDM comme technique de transmission avec un débit de 200 Mbps. Les transmissions des
terminaux ULB a haut débits faibles coflits et faible consommation nécessitent une
amélioration des performances. En effet, 1’augmentation des débits fait que les
caractéristiques des canaux de transmission deviennent de plus en plus difficiles a prédire,
impliquant une diminution des performances du systéme. Dans ce contexte, nous présentons
des égaliseurs de canaux optimaux au sens du MMSE tirant profit de la diversité fréquentielle
et améliorant d’une maniére significative les performances du systéme.

Mots clés : Ultra large bande (ULB), MB-OFDM, le standard IEEE802.15.3a, MMSE.

Abstract

The objective of this thesis is to study and evaluate by simulation using Matlab
SIMULINK software, an Ultra Wide Band UWB transmission system after the standard IEEE
802.15.3a. The system considers the use of multi-band OFDM technique with a throughput of
200 Mbps. High data rate, low cost and low power of UWB transmission terminals, require
improved performance. Indeed, the increase in data rates poses a stress on the prediction of
radio channel characteristics, resulting in a reduction of system performance. In this context,
we present an optimal channel equalizer in the sense of MMSE taking advantage of the
frequency diversity. This improves significantly the performances of the system.

Keywords: Ultra Wide Band (UWB), MB-OFDM, The standard IEEE 802.15.3a, MMSE.
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Résum¢

Loobjectif de ¢¢ mémoire est d ¢udier et d’évaluer une chaine de transmission Ultra
Large Bande proposée par le standard 1EEE 802.15.3a. La simulation qui est faite dans ce
travail est réalisée en utilisant le logiciel Matlab SIMULINK qui considére la multi-bande
OFDM comme technique de transmission avec un débit de 200 Mbps. Les transmissions dcs
terminaux ULB a haut débits faibles colits et faible consommation nécessitent une
amélioration des performances. En effet, I'augmentation des débits fait que lcs
caractéristiques des canaux de transmission deviennent de plus en plus difficiles a prcdire,
impliquant une diminution des performances du systéme. Dans ce contexte, nous présentons
des ¢galiscurs de canaux optimaux au sens du MMSE tirant profit de la diversité fréquentielle
ct améliorant d’une maniére significative les performances du systéme,

Mots clés : Ultra large bande (ULB), MB-OF DM, le standard IEEE802.15.3a, MMSE.

Abstract

The objective of this thesis is to study and evaluate by simulation using Matlab
SIMULINK software, an Ultra Wide Band UWB transmission system after the standard IEEE
802.15.3a. The system considers the use of multi-band OFDM technique with a throughput of
200 Mbps. High data rate, low cost and low power of UWB transmission terminals, require
improved performance. Indeed, the increase in data rates poses a stress on the prediction of
radio channel characteristics, resulting in a reduction of system performance. In this context,
we present an optimal channel equalizer in the sense of MMSE taking advantage of the
frequency diversity. This improves significantly the performances of the system.

Keywords: Ulira Wide Band (UWB), MB-OFDM, The standard IEEE 802.15.3a, MMSE.
aale

IEEE 802.15.3a < b (3 4a _fiall 2 Aaid o) o 5adl by Jlos jf Ak apndls g 3 jo g4 & g plall 138 e gl
e (A A MB-OFDM 43 e ALl o3s 205 MATLAB zebi » 0eSIMULINK  shal alassdy
S Al gl aall SIS ! Gideae e Jpasdl 200 Mbps o i Jus )l e pu e Jseanll
Ulaiul A8 a8 5 (e cameay Ju ¥ e ju 8 33050 dadall & S Cpaad Ul J1 il 5 diaiaie
iy« MMSE A lay Jla yY Gl g8 S¥ane o jeie Gladl 13a 8 caldaill olab e Jliy Lee ¢ Jla ) Sf 8

Allad 43y phay AUl olaf Gpuund A1 g 8 DY) DR,



SOMMAIRE

REMERCIENMENTS ...ttt s ssse s s sassssessssnssssss st sossanss s sassnsessnonsssnsssssasnsns 1
RESUME .......oouuuveeeeeeeeesessssessssssssssssssssssssesssssssasssssssssssssassssssssssssssssesassssassssssssssssssssssssssssssssssssoenes 2
SOMMAITRE ..tiiriiiissriniisissniassisssiasiessissssssssosissstnssstsssssesismesssssstssesssssssssesssasssesnsnssssasssasossssens 3
LISTE DES FIGURES.....oiiviiinisininnmseriiimsniimessismmsmsosiisssimimosssissasassssssissssisstsssssioss s rostsnsss 6
LISTE DES TABLEAUX Lo rrercectneesbeer e s sesnteesereest et bermesemsonsrasssansanansasssenseneas 7
ACRONYMES oottt ssssss st s sssssss s ssssassssasssesssesmessnssasonsssensstsssssnssassnssstassnasesnsnnt 8
INTRODUCTION GENERALE ....cociierctntstviiessnssisecssssssstssisesssssssssasssenssasonsessensseesseseans 1
CHAPITRE T: GENERALITES ...ttt sssssssssssssssassssassssssnssssnnsnnvassssssasanns 3
LT BT OUUCTION e e ettt e ettt e st b e e ra e et eerer e st e b s e ba e b eanneesme e estemnnnes 3
1.2 Classification des technolOgies rESEaUX .......ccooverceiriconrinr s rreeem e e sn e en e s 3
1.3 Bret istorique de PULB Lottt sas s s et et ansnn et 4
14 DEfinition de PULB ittt sttt et ettt e e se e se e et e sse s sarassaesane st b e reesee e, 4
.5 Contraintes réglementaires de PULB ..ot 5
[.3.1 Réglementation AMETICAINE .....oviviiiriieiiieeec e recree s s e e n et sme e n e pn e ne s e 5
[.5.2 Réglementation EUTOPEENNE. . ..ottt rs s b srn st s s saa e st e e s 6
[.5.3 Panorama de cohabitation ...ttt e e 7

1.6 Quciques applications de I'ULB ct produits commercialiSés........oooevivrvvveiveeenireciieisceieieesenesies e 7
LO.T Avantages de ITULB ..ottt et sns e et bt 11
1.6.2 Inconvénients de 'ULB ..ottt s e e e eae e 12

[.7 Les diftérents types de modulation ULB ...t 12
171 L'approche impulsionnelle ... srnebe e e 12
7.2 Les approches multi-bandes ... et 13
1.7.2.1 Solution multi-bandes impulsSionnells...........oooevviveieiii et eeei s senesee e 13

1.7.2.2 Solutions multi-bandes OOK ..ot eeir et 14

1.7.2.3 Solution multi-bandes OFDM ... 15

LR OF DM et ettt ettt e et e et e e st e et st e e be s e e bbbt e e b e seesa satesab e et eeeeeees 15
[.8.1 Principe de 1a modulation ... e e 16
[.8.2 Principe de 1a démodulation ... ettt 18

L0 COMCIUSEON L.t e e e e s e e ettt e et e e s bt e e s as e st et te s e e e e e e senraraeneeeeere 18
CHAPITRE I1 : ETUDE DE LA LIAISON RADIO ......nieinririsssnnsissstesereemnesessssnssnessssens 18
T INEOQUECTION oo i e e et et et e e e ee e en e rhe s sh b essersbessresbaa e b aeeneeenees 18



s Propa it 1om par et IUHTPTES ottt e 19

4 Kepresentation du canal de propagalion.. ..o oo ettt ets e e 21
IL4.1 Formulation math€matiQUeE «.ov.oveerericerreiniieneiieiesesiesaeiessesse s ensessssesssssass et eseeeeseeeneeseeaes 21
i1.4.2 Modélisation du canal ULB ...ttt e s 22

11.4.2.1 La modeélisation déterminiSte ... ...covioirioiiieee et s et et st 22
11.4.2.2 La modElisation SEAtISHIQUC .....veeeriirieeeerie s eeresseesee e et esess e eaeeenr e e 22
1.4.2.2.1 Les effets @ grande €chelle ... 22
[1.4.2.2.2 Les effets 4 petite €chelle ..ot 24

11.4.3 L.e modéle IEEE 802.15.3a pour les applications hauts débits ..............covvvveersisceereenn 24
43,1 Principe du ModeIe .ovvviiiiiiic et e 25
11.4.3.2 Différents types du modéle IEEE 802.15.3a .o, 29

ILS Estimation ct égalisation des systémes OFDM ..ot e 31

IL5.1T Annulation des Interférence INter SYmbole......vveveriiiieceeiceee e 31
H.5. 1.1 Méthode du “préfixe CyCliQUE™ ..ot et 31
1.5.1.2 Méthode du “Zero padding”™ ...t 32

IL5.2 Estimation du Canal.. ...ttt st b st 33
11.5.2.1 Estimation par insertion de pilotes ........coooeiiveeecirnnnirenisiseces et e 33
IL5.2.2 ESimation SEIMIsAVEUZIE ...cooviiveniiiicer sttt et e ene st e 34
11.5.2.3 ESHMAION AVEUZIE ....ccioiiiieciiiienii ettt e st een e e st s s sa e e e e e ene e 34

[1.5.3 Egalisation du canal ...t et an e 34
1.5.3.1 Te Zero FOTCINE ..oiiiiiiiirisecerie e et ettt ettt en st st esee s sann et eee e ee e 34
HES3.2ZLEeMMSE ettt e eeeer e 35

I1.5.4 Egalisation avec I'apport de la diversité fréquentielle.............oooviiiiiieececeineee 35
I1.5.4.1 Egalisation avec redondance fréquentielle .......ococovoiinrieoeiiciee e 37
11.5.4.2 Egalisation avec redondance temporelle .ooviviieiceeec vt 39

TL6 CONCIUSION Lttt et et r e ettt eaeeesenesaeeseme s enneneete st eme e 41

CHAPITRE HI : SIMULATIONS ET INTERPRETATIONS DES RESULTATS..................... 42

T T INEFOAUCHON L.t e be et e b e st s sat e be b e s se e s en s entessaeneesaernssaeee e 42
111.2 Mise en aeuvre de la chaine de transSmiSSioN ...t ee e e eesses st eaas e 42
IIT.2.T GENEration des AONMEES .......cccvvviriiieriiieee sttt e es et eeesesessenssee et renesnesssrssnns 43
HT.2.2 Choix du type de la modulation ... 44
I11.2.3 Amélioration dec la modulation QPSK oo 45
111.2.4 Le codage et 1€ POINGONNAZEE ......occeiieereeiiiceeeee st esi st e s ee e e e eeee et e sst s st aesseste s e e oo 47

R A I B a4 o s 1o 7T o s Tt L ST 48



T B TR Ye F TR L B 0 11N U O P TP 45

(.27 Filirage et saut de tTEQUEINICE «..vvieereiiit it 51
TIL2.8 Lo €anal ULB 1oooviiiiiiies ettt sttt set e b e san s srb g hane e 52
[11.2.9 La démodulation OFDM.....cc.cccmi i i e 54
111.2.10 Proposition d’une méthode d’égalisation améliorant le systéme a base de MMSE
1 0T o] 1 O OO RO PPP 56
L3 Stmultation de 1a ChainNe ... e e st e aesssssiners e 57
LT Caloul du débit UHLE ...ooci oot e e 57
111.3.2 La chaine de transmission ULB ...t 60
TTL3.3 THHCTPIELALION .ooiiii et cee e e as et e e e e a s sn et e e sae e e b e st e esae s eme e s enei s 65
TTT1.4 CONCIUSLON 1eiiiiiiitiiecrecr et er st ee e e e e e e se e e enboe bbb ab o ab s s as s bs bbb bbb saaa et ehr e 67
CONCILUSION GENERALE............ S pereerteebesassnaassaenseraenteas terrrserssssssase e e e s 68

BIBLIOGRAPHIE .........conrniiissnsiisnsissssisnissssess retmseeistreesssiaseesssssesisssesassttsaetasnsesatstaesnnns 69



LISTE DES FIGURES

Figure 1.1 : Différents types de réscaux sans fil ¢t portées typiques. ....c.ocoovvveeeeooeieeeeeen 3
Figure 1.2 : Masques spectraux définis par la FCC (INDOOR et OUTDOOGR). .......ccc............. 5
Figure 1.3 : Masques spectraux définis par le CEPT: Proposition de 2005 et de 2006. ............. 6
Figure 1.4 : Les différents systémes coexistants avec I'ULB. ... 7
Figure 15 : PulseON 200 Evaluation KIT UWB radios. .....cococoeiiioiinieiieceecceeeeeseeeee 8
Frgure 1.6 : Réplicateur de port sans Ti1 ..o 10
Figure L7 : Portable EENOVO. (oo 10
Frgure 1.8 : Radars ULB de surveillance locale. ..o 11
Figure 1.9 : Exemple d'impulsions gaussiennes dans le domaine temporel et fréquentiel. ... 13
Figure 110 : Exemple d'émission multi-bandes impulsionnelles sur quatre sous bandes........ 14
Figure L1112 Diagranime d'allocation des 14 sous-bandes. .......o.ooeiiieivneviriieiios e 15
Figure 112 Schéma de principe d'un modulateur OFDM e 16
Figure 113 Spectre des differentes POICUSES. .....oooviioveics e e 17
Fraure 114 Spectre du signal OFDM pour 8 porteuses. ........cooovvveiivieecveee s 17
Figure 115 1 Schéma de principe dun démodulateur. ... 18
Figure 111 2 Canal de propagation et canal de transmission . ..o ce oo ¥
Figure H.2 @ Principaux mécanismes de propagation. ..o 19
Figure 1.3 - Addition constructive et destructive de deux trajets de propagation. ................. 20
Figure [1.4 : Représentation d'un canal radiomobile ... 2]
Froure 1S 2 Schéma tHustrant 1es ClUSters. .o 25
Froure [1.6 : Representation schématique du power delay profile. ... 27
Figure 117 Réalisations de canaux obtenues a partir du modéle IEEE 802.15.3a. oo 31
Figure I8 Annulation de I'ISI grace au préfixe cyclique dans d’un multi trajet. ............... 32
Figure 1LY © Annulation de I'IST dans le cas d'un multi-trajet et Tzp=tcanal. ..................... 33
Figure 1110 : Nlustration de avantage apporté par la diversité fréquentielle en OFDM. ...... 36
Figure TILTE - Transmission des données avee redondance fréquenticlle. ..o, 37
Figure I1.12 : Synoptigue de 1"égaliscur avee redondance fréquentielle. ..o 38
Figure 11,13 : Transmission des données avee redondance temporelle. ..o 39
Figure 1114 : Synoptique de ['¢galiseur avee redondance temporelle. ..o 40
Figure L1 : Diagramme en bloc de fa chaine de transmission. ........ooooeeeeceeeeeeeveeee v 42
Figurc 111.2 : Transmission des données a travers un canal AWGN. ..o 43
Figure I11.3 : Les données binatres transmises avant et aprés le canal...........ccoovoveoeeeeeeeeennn 43
Figure [11.4 : Une chaine de transmission (modulation QPSK). ..o 44
Frgure [11.5 - Une comparaison du TER des différentes modulations. ..voveeveeeecvvevovvvervinnn, 44

Figure 1116 ;

Figure 1117

Figure 1118 :

Figure 1119

Diagramme de constellation de la modulation QPSK avant et aprés le canal. .. 45

- Constellation en binaire et en code Gray. ....oo.ooooeiiiiiiieceieeeeeeve e 46
Une comparaison du TEB de la modulation (code binaire et code gray). ..... ... 46
Schema de principe de codage convolutifs oo 47

Figure 111,10 : Une chaine de transnussion (la modulation QPSK ct le codage convolutif). ... 48
Figure 111 : Les courbes du TEB avec et sans codage. ..........oooooeevvieeeeeeeeoo oo 48



Froure [0 10

Modétisation du Bloc dentrelaCement. oo e e e 49

Froure ol 15 Composition d'une trame OFDML i 49
Figure 11,14 : Schéma interne de 'émetteur OFDM. e 50
Figure 11115 : Schéma interne du FHSS. (.o 51
Figure 1116 : La modélisation du canal ULB. ... e 52
Figure HI.17 : La réponsc impulsionnetle du filtre RIF. 53
Figure I1 18 : Les réponscs impulsionnelles des 4 CM ... 53
Figure 119 : Fenétre tllustrant les paramétres de réglage du canal ULB sous Matlab. ......... 54
Frgure IL20: Schéma interne du récepteur OFDM. e 54
Fieure HE21: Schéma de principe de l'estimation et la compensation du canal. .................... 55
Figure HIL22 : Modchisation de la fonction d'autocorrélation. ..o 56
Figure [11.23: Modelisation du bloe d'égalisation. ..., 56
Figure [11.24 : La chaine de transmission ULB ..o 60
Fraure 1125 - Représentation fréquenticlie du canal & I'émission ct a la réeeption................ 61
Figure [126 ¢ la constellation du signal avant et aprés €galisation .......ccceeeiiercnivnnnnncnn 61
Figure 111.27 - Comparaison du TEB entre les 4CM et TAWGN e, 62
Figure [TE28 - TEB pour une réalisation qUelConqQUE......ccooiv v e 62
Frgure 11129 : TEB moyen de 100 réaliSations ... siee e 03
Figure [11.30 : RMS delay en fonction des cent réalisations (CM1 et CM4). 63
Figure 1131 : Exess delay en fonction des cent réalisations (CM1 et CM4). ..o 64
Figure [11.32 : Nombre de trajets en fonction des cents réalisations (CM1 et CM4)............... 64
Figure [11.33 : Influence du débit surle TEB. ..ot 65

Frgure 11134

Tablcau | :
Tableau 2 :
Tableau 3 :
Tableau 4 :
Tablcau 5 :
Tablcau 6 :
Tableau 7 :
Tablecau 8 :

Les réponses impulsionnelles des quatre CM dans le domaine fréquenticel. ... 66

LISTE DES TABLEAUX

Spécifications du PulseON 200 Evaluation Kit de Time domaine. ....................... 8

Spécifications du chipset TRINITY . ..o 9
Parameétres du chipset UBLINK. ......ccoooooiiiiiiiiieciee e 9
Les paramétres du modeéle TEEE802.15.3a. .o 29
Caractéristiques du mod¢le IEEE 802.15.3a pour les quatre canaux. ................... 30
Parametres de synchronisation associés a I'OFDM. ..o 49
Allocation codage TFC pour les différents modes des systémes MB-OFDM. ... 52

Les paramétres influant le débit. ..o, 65



ACRONYMES

A

ADSL Asymmetric Digital Subscriber Line
AN Analogique/Numérique

AWGN Additive White Gaussian Noise

B

BER Bit Error Rate

BPM Bi-Phase Modulation

BPSK Binary Phase Shift Keying

C

CEPT Conférence Européenne des administrations des Postes et des Télecommunications
CIR Canal Impulse Responsc

D

DS-UWB Direct Sequence-UWB

DSP Densité Spectrale de Puissance

E

EIRP Equivalent Isotropically Radiated Power
F

FCC Federal Communication Commission
FFT Fast Fourier Transform

FH Frequency Hopping

G

GI Guard Interval

GPR Ground Penetrating Radar

GSM Global System for Mobile communications
GPS Global Positioning System

H

HIPERLAN HIgh PErformance Radio Local Area Network



IFFT
IR
IR-UWB

M
MB-O0K
MB-OFDM
MIMO

MU

h)

N/A

NLOS

OFDM
OL
OOK

PAM
PAN
PAPR
PHY
PIRE
PM

Inverse Fast Fourier Transform
Impulse Radio

Impulse Radio-UWB
[nter-Symbol Interference

Industriel, Scientifique et Médical

Largeur de Bande Relative

Line of Sight

Multi-Band On Off Keying
Multi-Band-Orthogonal Frequency Division Multiplexing
Multiple Input Multiple Qutput

Multi-Utilisateurs

Numeérique/Analogique
No Line of sight

Orthogonal Frequency Division Multiplexing
Oscillateur Local

On Off Keying

Pulse Amplitude Modulation

Personal Arca Network

Peak-to-Average Power Ratio

Couche PHY sique

Puissance Isotrope Rayonnée Equivalente

Phase Modulation



PN

QPSK

RMS
S

SB
SNR

TF

TFC
TFD
TNT

Pulse Position Modulation

Quadrature Phase-Shift Keying

Root Mean Square

Sous-Bande

Signal to Noise Ratio

Transformée de Fourier
Time Frequency Code
Transformée de Fourier Discrete

Télévision Numérique Terrestre

Ultra Large Bande
Universal Serial Bus

Ultra Wide Band

Wireless Fidelity

Worldwide Interoperability for Microwave Access
Wireless Local Area Network

Wireless Personal Area Network

Wireless Metropolitan Area Network

Zero Forcing



INTRODUCTION GENERALE

INTRODUCTION GENERALE

Depuis quelques années. les transmissions numériques sans fil sont en pleine
expansion avec les communications par satellites, la radio et la télévision numérique et bien
sir la téléphonie mobile. Cette nouvelle époque dont le défi est désormais de pouvoir
communiquer « n’importe ou, n'importe quand, de plus en plus vite », se traduit par la
recherche de techniques permettant la transmission d’une quantité d’information grandissante
en un mimimum de temps afin de répondre a la demande toujours croissante du grand public.
Ainst pour passer d'une liaison de quelques kbit/s ol seule la voix pouvait étre transmise, a
des haisons pouvant atteindre plusieurs Mbit/s et permettant une multitude d’applications, de
nombreux défis technologiques ont été relevés avec notamment 1’évolution des techniques de
codage ou de modulation, En paralléle, I’évolution des systémes communicants a entrainé une
augmentation considérable des vitesses de traitement et des tailles de stockage. D’apres la
relation établic par C.E. Shannon, il est possible d’accroitre les débits de transmissions en
augmentant soit la puissance d’’emission des signaux, soit en élargissant la bande de
fréquences uulisée. Cependant, dans ces derniéres années des technologies et normes de
rransmission sans fil (WiFi, Bluetooth, GSM, UMTS...) ont provoqué, un encombrement du
spectre radio-fréquence. De plus 1l n’est pas toujours possible d’augmenter les puissances
d’¢émission, ces dernieres ¢tant rigoureusement contrlées par les organismes de
réglementation nationaux et internationaux pour limiter les risques sanitaires sur les
utilisateurs,

Une premicre possibilité envisagée consiste en 'adoption de techniques de
transmission considérant des bandces de fréquences actucllement peu utilisées. C’est Ie cas des
bandes millimétriques autour de 60 GHz pour lesquelles les contraintes en termes de
réglementation sont inexistantes. Cependant, les limitations se portent sur les contraintes
technologiques et sur les conditions de propagation pénalisantes,

Une seconde possibilité consiste en [utilisation de signaux ultra large bande ou UWB.
C’est en cffet dans ce contexte que la technologie ULB initialement utilisée dans les radars a
¢té envisagce pour les communications sans fil trés haut débit et sur de courtes distances pour
des applications intra-batiment. A Porigine, I'ULB repose sur I’¢émission d’impulsions trés
breves permetiant d’occuper instantanément une trés large bande de fréquences, offrant donc

la possibilit¢ d’atteindre de trés hauts débits de transmission. De plus, la trés faible densité
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spectrade de puissance de ces signaux, proche de celle du niveau de brust permet d'envisager
la rcutthsatton des bandes de fréquences déja allouces. Entin FPutthsation d’impulsions tres
br¢ves laisse de plus entrevoir la possibilité d’inclure une fonction de localisation dans les
systtmes. Face a la pression des industriels, ’organisme américain de régulation des
fréquences a autorisé pour la premiére fois en février 2002 "utilisation de signaux ULB dans
le domaine des communications. Celui-ci impose un masque d’’emission et caractérise le
signal ULB. Cette décision a ouvert la voie a de nombreux travaux autour de cette
technologic.

Le but de ce projet est d’étudier le fonctionnement d’une chaine de transmission
proposée par le IEEE 802.15.3a, utilisant la technologie ultra large bande et de caractériser le
canal radio en faisant unc simulation sous MATLARB.

Pour une meilleure présentation, ce travail est organisé comme suit :
» Chapitre T: présente des définitions ct quelques caractéristiques de la technologic

ULB, et les principales techniques utilisées par le systéme.

*  Chapitre 11 décerit les spécificités d’un canal de propagation ULB ainsi que les
algorithmes d’estimation et les méthodes d’égalisation.
* Chapitre III : est consacré a I’étude et la simulation du systéme et aux interprétations

des résultats, tout en utilisant une égalisation a base de MMSE simplifié.
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CHAPITRE I : GENERALITES

I.1 Introduction
Ce chapitre donne un apergu des connaissances acquises durant la recherche effectuée

sur la technoelogie a bande ultra large. Un bref historique de cette technologic ainsi que des
définitions seront exposés. On donne ensuite les différentes contraintes réglementaires a
respecter. Ajouté a cela, une description de quelques notions aidant a la compréhension de ce

qui viendra dans les chapitres suivants.

1.2 Classification des technologies réseaux
Les technologies réseaux sont fréquemment classées en quatre catégories. Cette
classification tient essentiellement compte de la portée des dites technologies [1]:

* ey réscaux personnels (WPAN') : ils concernent Pentourage immédiat d’une personne
{quelgues metres),

= les réscaux locaux (WLAN?) : ils concernent un environnement de vie plus étendu que
les réseaux personnels comme une maison, une entreprise ou un campus {(quclques
dizaines de métres a quelques kilométres),

* les réscaux métropolitains (WMAN?) : ils visent & couvrir une région étendue comme
une ville (plusieurs kiloinétres),

* Jes réscaux étendus (WWAN”‘) :1ls visent a couvrir une zone trés vaste comme un
pays, une région du globe ou toute la planéte. Les réseaux sans fil n’échappent pas a
cette classification : on parle souvent de WPAN (par exemple la technologie
Bluetooth, ULB), WLAN (par exemple WiFi), WMAN (par exemple WiMAX) ou

WWAN (par exemple les réseaux satellites). comme I'illustre la figure (I.1).

/ Q.

Figure I.1 : Différents types de réscaux sans fil et portées typiques.

I'Wireless personal area network.

2 Wireless local area network,

* Wireless metropolitan area network
1 Wircless wide area network
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.3 Bref Listorique de UULB

ces ctudes sur la gendration et utilisation des impulsions ultra bréves ont commenced
avant les anndes soixante, mais le terme UWB® n’a été introduit que vers 1989 par le
département de la défense des Etats-Unis, Le premicr brevet sur Papplication de Pultra large
bande aux télécommunications est di 4 G. F. Ross en 1973, Jusqu’en 1994 [2,3], dc
hombreux travaux ont ¢été financés par le gouvernement américain mais sous le couvert de la
confidentialit¢. Depuis lors, I'étude des systémes de transmission par impulsions tant dans lc
monde industriel qu’académique a fait I'objet de nombreuses publications. Le premier article
déerivant cette solution pour les télécommunications, connue sous le nom d’Impulse
Radio (IR), est di a P.Withington et L. Fullerton en 1992 [4]. Cet article a été suivi par des
travaux académiques démarrés par Scholtz en 1993, ct ce n’est qucn 1997 que le terme UWR
apparait dans le titre d'un article consacré a I'IR.

Fn aodt 1998, la FCC® a fait paraitre un avis d’information publigue (Notice of
Inquiry) [5] afin d’évaluer la possibilit¢ de permettre utilisation de systémes employant
PPULRB. Suite a cette publication, unc centaine de réponscs ¢t commentaires ont ¢té faits par
fes divers organismes et partenaires industriels impliqués de prés ou de loin dans I'utilisation
de 'ULB. A la suite de ces commentaires, la FCC aux Etats-Unis a adopté en mai 2000 un
avis de proposition de réglementation (Notice of Proposcd Rule Making) dans laquelle, clle
reconnaissait les avantages que pourraient apporter les systemes utilisant 'ULB dans de
nombreux domaines. La FCC a attribué finalement 7.5 GHz de spectre dans dc la bande [3.1

10.6 GHz] a I'ULB, et ellc a autorisé son utilisation commerciale pour les applications civiles.

1.4 Définition de ’'ULB
L'Ultra Large Bande ou Ultra Wideband (UWB) [6], est une technigue de

transmission radio électrique qui consiste a utiliser des signaux s’étalant sur une large bande
de fréquences, typiquement de I'ordre de 500 MHz a plusieurs GHz. Une détinition
aujourd’hui communément admise est que les signaux UWB ont un rapport fargeur de bande
sur fréquence centrale au moins égal a 0,25 ou bien une largeur de bande supérieurc a 500
MHz. La premiere forme de modulation proposée pour 'UWB a été la radio impulsionnelle,
ou Impulsc Radio. Elle sc caractérisc par des impulsions trés bréves qui occupent
instantanément toute la bande de fréquences disponible. C’est pourquot ces modulations sont

aussi connues sous le nom de modulations mono-bande. Cependant, cette approche permet

S TMra wide band.
® Federal communications commission
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peu de tlexabilae dans Patilisation du speetre radio, et néeessite des solutions de composants
RE tres pertormantes.

Une autre solution consiste & diviser le spectre alloué a I’ULB en plusieurs sous-bandes de
largeur minimale de I'ordre de 500 MHz: c¢’est I’approche multi-bandes. Cette solution
présente une trés grande flexibilité pour la gestion du spectre radio et permet d’utiliser des

technologies de circuits intégrés moins onéreuses.

L5 Contraintes réglementaires de I’'ULB
Les wransmissions radioélectrigues sont sensibles a des interférences, d’ol la nécessité

d’une réglementation pour pouvoir utiliser ces ondes [7].

1.5.1 Réglementation Américaine

La reglementation américaine des systémes ULB a été définie en février 2002 [8] par
la FCC via un premicer rapport ct ordonnance sur la technologie ULB. La FCC a indiqué que
les regles definies dans cette loi sont trés prudentes, ainsi elle considére que 'ULB ne
perturberait pas les autres systémes radio.

Dans cette loi, la FCC a fixé les limites de la bande de fréquences et des puissances
autorisées pour un syst¢me de communication ULB. Par ces limites, la FCC a tenu & protéger
fes systemes de communication existants en proposant la bande de 3.1 GHz a 10.6 GHz afin
d’¢éviter de perturber les services existants sur les bandes inférieures. Et toujours dans le souci
de protéger ces services, la FCC a imposé une limite de densité spectrale de puissance trés
basse qui ne dépasse pas -41,3 dBm/MHz en puissance moyenne. Les figures suivantes
représentent respectivement les gabarits de puissance définis par cette réglementation lorsquc

les €quipements sont censés fonctionner en intérieur (Indoor) ou en extérieur (Outdoor).
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Figure 1.2 : Masques spectraux définis par la FCC (INDOOR ¢t QUTDOOR).
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L différence prmcipale entre leg masques spectraux d’unc liaison en intéricur ou en
Cxlerieur, est le degré de Patténuation trés élevée exigée sur la limite 3 gauche de la bande
utile pour la liaison Outdoor. Ceci est Justifié par le souhait de protéger les récepteurs du

systeme mondial de radiorepérage GPS’ situé dans la bande [0.96-1.6] GHz].

[.5.2 Réglementation Européenne

La  commission €uropéenne a mandaté e CEPT pour recommander une
réglementation de I'ULB en Europe [9]. Ainsi, le groupe de travail TG3 s’est crée €n mars
2004 au sein du CEPT afin de se pencher sur cette question. La premiere proposition de ce
groupe de travail a été faite en octobre 2005, elle conserve les principales définitions faites
par ia FCC. Néanmoins, elle propose des limites de puissance différentes et plus sévéres dans
la partie basse du Spectre par rapport aux gabarits de puissances de la FCC. Leg figures 3(a) et
3(b) représentent respectivement les gabarits de puissance proposés par le CEPT en octobre
2005 et février 2006,
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Figure 1.3 : Masques spectraux definis par le CEPT: Proposition de 2005 et de 2006.

Ces deux masques a eux seuls illustrent bien la problématique de 1a réglementation de
'ULB en Europe ot les niveaux autorisés sont sensiblement plus bag que les niveaux
préconisés par la FCC,
Les propositions européennes sont contraignantes en termes de protection des services de
communication existants. Par rapport a la FCC elles ajoutent 30 dB de protection envers les
bandes ISM” centrées autour de 2,45 GHz ainsi qu'envers les bandes autour de 5.8 GHz. Elles

n’autorisent finalement les transmissions ULB i 41 dBm/MH2z que dans la bande [6-

7 Globat positioning system _
¥ Industriel, scientifique, médical.
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9tz |, Tlles possédent cependant une certaine tlexibilité pour les bandes [3,1-4.8 Gliz] dans
la proposition d’octobre 2005 et pour les bandes |3,4-4,8 GHz| dans celle de février 2006. Ces
deux bandes seraient ainsi autorisées avec la valeur FCC de 41 dBm/MHz, a condition de
mettre en cuvre des mécanismes d’atténuation efficaces de type détection et évitement
(DAA”). Enfin les deux propositions autorisent transitoirement 1’utilisation de Ja bande

[4,2-4,8 GHz] jusqu’au 30 juin 2010 sans recourir i ces techniques d’atténuation.

1.5.3 Panorama de cohabitation
Comme il vient détre précisé 'ULB doit coexister avec d’autres systémes de
communications sans étre la source de perturbation ou d’interférence pour ces systémes.

Quelques uns de ces systémes sont illustrés sur la figure (1.4) :
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Figure 1.4 : Les différents systémes coexistants avec ['ULB.

1.6 Quelques applications de 'ULB et produits commercialisés

Les applications possibles de I"ULB sont nombreuses. Il est impensable d’en dresser
une liste exhaustive. On peut toutefois les classer grossiérement en deux catégorics : les
applications radar et les applications en communications.

Les dispositifs radar utilisant I'ULB peuvent servir a mesurer des distances ou des positions
avec une plus grande résolution que les dispositifs radar existants ou a obtenir des images
d’objets enfouis sous la terre et placés derriére des surfaces.

En communications et ce sont les applications qui nous intéressent dans le cadre de ce projet,

I’'ULB peut permettre les communications sécurisées sans fil de la voix et des donuées a

2 Detect and avoid
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potentellement haut débit sur de courtes distances. On pourrait la voir bientdt utilisée pour
["nternct & large bande, la téléphonic, lc cable ou les réscaux d’ordinatcurs.

Certaines applications ULB sont déja offertes sur le marché. Nous citons parmi clles :

=  PulsON 200

Time domaine [10] a développé un chipset ULB commercialisé sous la marque de
PulsON. La premiere génération est le PulsON 100, suivie du PulsON 200. Time domaine
Clais la premicre compagnie qui a passer le procédé de certification de la FCC d’un produit
de conumunications.

Le PulsON 200 Evaluation Kit & une capacité de canal de 9.6 Mbps sur une portée de 10m
dans un cnvironnement exempté d’obstacle. et de 7m dans un burcau ou un environnement
résidentiel. On résumera les paramétres de ce produit dans le tableau (1) dont I"apparence cst

COmme suit ¢

Figure 1.5 : PulseON 200 Evaluation KIT UWB radios.

Les futures générations de PulsON sont en cours de développement, spécialement pour
les tres targes bandes avec une faible consommation de puissance, destinée a des applications

multimédia sans fil.

Paramétres Valeur

Fréquence des impulsions 9.6 MHz

Capacité de canal 9.6,48,24,1.2,0.6,0.15,0.075
Fréquence centrale 4.7 GHz

Largeur de bande 3.2 GHz

Puissancc isotrope Rayonnée équivalente (PIRE) | -11.5 dBm

Puissance consommeée 122 W

‘Tableau 1 : Spécifications du PulseON 200 Evaluation Kit de Time domaine,
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= Chipset de TRINITY
XtremeSpectrum a développé un four chip lincup pour des applications d'ULB.

Les spéeifications détaillées du chipset de TRINITY sont illustrées dans le tableau (2).

 Paramétres Valeur
Bande fréquence 3.1-10.6 GHz
Mae protocol IEEE 802.15.3
Portée 10m

Modulation Modulation d’impulsion par inversion de polarité
Type d impulsion Monocycle o
Capacit¢ de canal 25, 50, 75,100 [Mbps]
Puissance consommée 200 mW
Puissance de sortie < ImW
Taux d’erreur binaire 10~° .
Taux de codage 1,374,172 o

Tableau 2 : Spécifications du chipset TRINITY.

* Chipset UBLink
Wisair cst une compagnie qui a développée un chipset sous le nom d’UBLink,
destinée aux communications d’intérieur sans fil. Le dispositif technique le plus intéressant de
ce chipset est qu’il utilise I"approche multi-bande divisant le spectre a ultra large bande du
canal en 30 sous bandes ¢troites, dont les 15 premicrs peuvent étre cmployé. Cette approche
tournit la flexibilité aux canaux d’étre utilisé dans des environnements particuliers. Les

spécifications détaillées du chipset UBLink se résume dans le tableau (3).

Paramcétre Valeur n
débit 20,62.5, 83.3, 125 [Mbps] N
Portée 10-30 [m]

Puissance consommdée 60-200 [mW]

Multi-bande 1-15 [sous-bande]

Tableau 3 : Paramétres du chipset UBLink.
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* Un replicateur de port sans fil ULB

Figurce 1.6 ; Réplicaleur de port sans fil,

Le 25 juillet 2007, Toshiba présente une nouveauté intéressante pour les travailleurs
nomades : une station d’accueil sans fil. Elle utilise la technologie ULB pour transmettre les
données, et a la particularité de pouvoir transmettre le signal video. Actuellement, seule le
Portégé R400 (un ultraportable) est capable d’utiliser cette nouvelle station d’accueil. Le
réplicateur de ports se met en fonction automatiquement dés que le Portégé est proche, ct

propose guatre ports USB 2.0, une sortie vidéo , une sortie audio et une prise Ethernet.

*  Un portable LENOVO

Figure 1.7 : Portable LENOVOQ.

D'autres constructeurs se préparent également a la révolution UWB, a l'image de
Lenovo. Le constructeur a présenté son nouveau portable : le Thinkpad T61p. Ce sera le
premier au monde 4 intégrer de base la technologie UWB. Hormis le fait d'étre économe en
¢nergie, grice & son label Energy Star 4.0, ce portable est dot¢ dun module UWR.
Alors que les livraisons de chipsets UWB ont débuté a la fin de l'année demiére, les
prévisions de croissance pour cette technologie sont particuliérement optimistes. Le cabinet
In-Stat pronostique un total de 289 millions de chipsets UWB livrés en 2010, dont environ
125 millions de PC avec module UWB intégré. Dans une seconde ¢tape, les téléplones

mobiles devraient également adopter cette technologie.

10
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*  Rudars ULB de surveillance locale

Les systémes radar ULB dec swrveillance locale, [11] qui commencent a étre
commercialisés, permettent de créer un déme de surveillance radar autour d'un objet sensible.
Ces systémes compacts de la grandeur d'unc canette contiennent un mini radar ULB d'une
portée d'une dizaine de métres, un systeme radio standard pour transmettre 'alarme en cas
d'tntrusion voir encore d'un systéme GPS pour des applications spécifiques.

A droite le systeme "Guarddog” de la dimension d'une canette,

Fitire TR : Radars ULR de surveillance locale.

* Radar a pénétration du sol (GPR)

Les systcmes GPR permettent d'obtenir des images tres précises et détaitlées du sous-
sol. Le radar UWB est déplacé en surface et envoie des impulsions ¢lectromagnétiques dans le
sol. L'analyse des échos regus en retour permet de produire un profil souterrain trés précis. La

profondeur d'investigation varie en fonction du type de sol.

®* Radars ULB dans le secteur médical

Dans le secteur médical [12], Une des applications médicales les plus prometteuses
concerne les systémes ULB d'imagerie médicale : comme les différents tissus humains ont des
caractéristiques d'absorption et de réflexion typiques, il est possible de développer des
systemes d'imagerie trés performants et de poser un diagnostic plus rapide et moins lourd pour
le patient que s'il avait fallu avoir recours a la résonance magnétique nucléaire, en évitant

aussi les radiations des appareils a rayons X.

I.6.1 Avantages de I’ULB
* Débit important pour un WPAN.
* Bonne capacité de pénétration dans les murs et les obstacles.
* Pcud’interférences avec les systémes classiques.
* Réduction des évanouissements causés par les trajets multiples.

=  Précision élevée.
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= Possibilied dune architecture commune pour les applications de communications,

localisation ct radar.

1.6.2 Inconvénients de PULB
* Rarcté des composants.
= Dcbit reste faible par rapport 4 Ia fibre optique.
* Apparition des phénoménes de dispersion et de distorsion en fréquences sur une

grande largeur de bande.

1.7 Les différents types de modulation ULB
Au cours du processus de sélection pour la standardisation des signaux ULB, deux

grandes familles de formes d’ondes sont cntrées en concurrence. Nous citerons d’une part, Ics
signaux de type timpulsionnel précurseurs a I'ULB et d autre part, les signaux multi- portcurs
[5].
D'une manicre plus générale, ces deux techniques opposent des formes d’ondes dans
lesquelles les trains de symboles sont transmis en série ou en paralléle. Elles emploient
usucllement une approche synchrone qui nécessite des structures souvent complexes et gui
occupe une place importante en termes de consommation d’énergie. Elles demandent
cgalement une bonne connaissance du canal de propagation, que nous décrirons dans le
chapttre suivant. Une description des grandes familles de signaux utilisés dans les systémes
ULB est présentée -
1.7.1 L’approche impulsionnelle

Les systemes ULB impulsionnels sont basés sur une transmission d’impulsions trés
breves quelques centaines de picosecondes. Tl existe de nombreuses formes d’impulsion :
gaussicnne, dérivée premiére ou seconde gaussienne. Elles se caractérisent principalement par
leurs différences d’occupation et de localisation dans le domaine fréquentiel, que nous

illustrons sur la figure (1.9) :

12
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Figure 1.9 : Exemple dimpulsions gaussienines dans le domaine temporel et fréquentiel,

Ces différents types d’impulsion sont ensuite envisagés dans de nombreuses modulations : en

position PPM'’, par inversion de polarité BPM'', orthogonale OPM'?, en amplitude PAM'*.

1.7.2 Les approches multi-bandes
L’approche malti-bandes impulsionnelles ou OFDM est basée sur la division du spectre

fréquentiel en plusieurs SB. Les avantages de cette technique sont multiples :
* Llle permet une meilleure maitrise et répartition de 1’occupation spectrale du signal
€mis.
= Elle offre la possibilité d’avoir des systémes MU,
* Llle rend également moins sensibles les communications aux perturbateurs et autres
systemes communicants déja existants, grice aux sauts de fréquence ou temporelle.
L’un de ses plus grands atouts vient de sa grande souplesse 4 répondre aux exigences des
masques d’émission des différents organismes de réglementation.
Les communications multi-bandes sont actuellement considérées dans plusieurs systemes
communicants comme par exemple : ’ADSL, la TNT, les réseaux WiFi et Wimax. .. qui

utilisent généralement des symboles OFDM bandes étroites.

1.7.2.1 Solution multi-bandes impulsionnelles
Dans le cas d’une solution multi-bandes impulsionnelles [5], le spectre en fréquence est

divis¢ en SB de largeur moyenne 500 MHz. Cette largeur de bande a été déterminée pour

10 Puise position modulation

L Bi-phase modulation

12 Orthogonal pulse modulation
13 Pulse amplitude modulation
4 Multi utilisateur

13
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lemiter Tes Evanouissements (fading) du signal qui sont causés par les trajets multiples dans lc
canal de propagation.

Le traitement séquentiel est cohérent, ce qui est nécessaire pour chacune des SB en réception,
mais nc permet pas de tirer pleinement profit de I’énergic disponible. Afin d’éviter les
interférences inter-symboles ISI', les impulsions sont émises avec une périodicité supérieure
a I’étalement du canal. L’augmentation du débit passe par une utilisation séquentielle des SB
qui est réalisée 4 1’aide d’un codage de sauts temporels THC'S que nous illustrons sur la

tigure (1.10).

136 criz,

Temps (ns)

Figure 110 : Exemple d'émission multi-bandes impulsionnelles sur quatre sous bandes.

1.7.2.2 Solutions multi-bandes OOK
Les systémes MB-OOK tirent profits des propriétés liées aux formes impulsionnelles

(large occupation spectrale) et adoptent une modulation OOK'” trés simple. Son originalité
réside dans I’utilisation d’une seule impulsion qui permet de porter plusieurs bits de données.
En revanche, il est nécessaire d’adopter un filtrage performant et d’utiliser un seuil de
détection approprié.

Cette architecture innovante est nouvelle en radiocommunication ULB permet d’alléger les
contraintes matérielles et reste potentieilement capable de réaliser des transmissions avec des
débits tres élevés. Les débits accessibles sont de I'ordre de 150 & 600 Mbps pour des portées
comprises entre 3 et 10 m.

Ces caractéristiques sont sensiblement similaires aux performances obtenues avec des

systétmes MB-OFDM.

15 Interférence intersymbole
'8 Time hopping code
17 On off keying

[}
o
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1.7.2.3 Solution multi-bandes OFDM
Cette solution implique la division de I'intégralité du spectre tréquenticl en quatorze

sous-bandes SB de largeur 528 MHz, comme nous pouvons Ic voir sur la figure (I.11).

Chague SB cst regroupée de manicére a former 5 groupes dc bandes appelés bande-groupe.

Bsnde Growe Bande Grouwpe Bande Growe Bande Growe Bande Growe
st " A A W e " aws T
Souz  Sous Sous | Sous  Sous Souz | Souz Sous Souz . Sous Sous Sous | Sous

Bande Bande Bonde | Bonde Bonde
Bl B2 #3 . #3 #5  #6  R7 48 #9 R0 #11  R12

Bande : Banda Bonde Bonde Bande Bande Bonda | Bonde
i #13 #14

| bSF (dB/MHz)

3432 3960 4488 5016 5544 6072 6600 7128 7656 8184 8712 9240 9768 10296 Frég
(MHz)

Figure L.11 : Diagramme d'allocation des 14 sous-bandes.

Les systemes MB-OFDM reposent sur une modulation OFDM classique construite a
partir d’une transforr;g; de Fourier rapide FFT'®, Composé de plusieurs porteuses, un
symbole OFDM a une largeur de bande totale de 528 MHz, ce qui correspond a F’occupation
d’une SB compléte.

La particulanté des systtmes MB-OFDM repose sur la technique des sauts de
fréquence, également appelés FH'® sur les trois premiéres sous bandes, les sauts de fréquence
permettent de faire passer le signal au cours du temps d’une SB a une autre selon un codage
temps/fréquence TFC™. Les débits de données atteignables avec un systtme MB-OFDM
s"échelonnent de 53 4 480 Mbps.

Les communications de type OFDM sont de plus en plus adoptées. Elles présentent de
nombreux avantages : que ce soit dans la robustesse contre les effets des multi-trajets ou dans

la possibilité de choisir les débits d’émission suivant la qualité de transmission.

1.8 OFDM
Les techniques qu’on appelle multi porteuses consistent a transmettre des données

numériques en les modulant sur un grand nombre de porteuses en méme temps. Le regain
d’intérét actuel réside dans 1’amélioration apportée pour augmenter 1’efficacité spectrale en
orthogonalisant les porteuses ce qui permet d’implémenter la modulation et la démodulation a

I"aide de circuits performants de transformée de Fourier rapide [13].

1% Fast Fourier Transform
' Frequency hopping
22 Time frequency code
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Lo multpiexage en fréquence est bénétique pour les transmissions dans des canaux sélectifs

en fréquence qui comportent des trajets multiples.

I.8.1 Principe de la modulation
Le principe du multiplexage en fréquence est de grouper des données numériques par

paquets de N. qu’on appellera symbole OFDM et de moduler par chaque donnée une porteuse
différente en méme temps.

Considérons une séquence de N données Co, Ci,....C.,

Appetons T la durée symbole ¢’est-a-dire le temps qui sépare 2 séquences de N donnécs.
Chaque donnée C,module un signai a la fréquence f..

Le signai individuel s’écrit sous forme complexe : C,e2/™ k¢ (T.1)
Le signal s(t} total correspondant a toutes les données d’un symbole OFDM est la somme des
signaux individuels : YL, ekt (1.2)
Le multiplexage est orthogonal si Pespace entre les fréquences est 1/Ts.

Alors ;

fe = fo+ 1 et s(t) = e2i™h £V ¢, 0¥ (13)
Voict le schéma de principe de la modulation.

=€{f>
el_;}'_zfo!

,@"\_ -
b b, Ce €1 €y TJ

MAQ 3% > ‘ eI A o+ T s,

Eleinenrs binares

dim fg+——
¢ TS

31

Figure 112 : Schéma de principe d'un medulateur OFDM

Plus précisément les données numériques Ck sont des nombres complexes définis a
partir d’¢éléments binaires par une constellation de modulation. Ces données sont des
symboles g-aires formés par groupement de g bits. On les appelle symboles numériques.
Chaque porteuse modulant une donnée pendant une fenétre de durée Ts, son spectre st la

transformée de Fourier de la fenétre et le spectre total est la somme des spectres individuels,
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Figure I.13 : Spectre des différentes porteuses.

La figure (I.13) montre que ’espace entre chaque sous-porteuse 1/Ts permet, lorsque
le spectre d’une sous-porteuse est maximal, d’annuler le spectre de toutes les autres: c’est la
condition d’orthogonalité. (Orthogonal d’OFDM).

Cette condition d’orthogonalité permet d’avoir un recouvrement entre les spectres des
ditférentes sous-porteuses, et malgré ceci d’éviter les interférences entres sous-porteuse si

I"échantillonnage est fait précisément a la fréquence d’une sous-porteuse.

.l Ve ~

{
2
“~
P
S
5\
4
X

Figure 1.14 : Spectre du signal OFDM pour 8 porteuses.

La figure (I.14) montre qu’alors, la bande en fréquence est occupée de fagon optimum,
puisque le spectre est presque plat dans cette bande. La bande occupée est & peu prés B=N/Ts
(en excluant les lobes secondaires de part et d’autre de la bande), chaque sous-porteuse
occupant a peu pres 1/Ts,

La rcalisation syivant le schéma de principe nécessiterait N modulateurs. Mais
I"expression mathématique (I.2), du signal montre qu’on peut le considérer comme la

transformee de Fourier inverse des symboles numériques Ck.
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1.8.2 Principe de la démodulation
Le signal parvenant au récepteur s”écrit, sur une durée symbole Ts

Y(t) = TN c, HK(t)ezjn(f”%)t (1.4)

La démodulation classique consisterait a démoduler le signal suivant les N sous-porteuses

suivant le schéma classique :

_1({"\ Filtre 1 IS‘ ~infar
X adapte —— f ‘1'(1'){’ S = COHG
I.S' 0
e—l_;"!g;"or .
Filtre [ Y
adapté -— | v1)e -_Iiffif(h, = ClHi
| Ty ;
; e—}_;’!r(fl i
e Eiltre 'TS C =27 ’
o, adapté I— I virje =% N-1qr = (_\"wIH.\"—I
50

PRNER A,

Figure 1.15 : Schéma de principe d'un démodulateur.

La condition d’orthogonalité nous montre que :

1 ,Ts

wodo y(®e MMt dr = WL (T 0 H e EDRgr = CH (1.5)

1 Ts 2im{k-1)-L
Parce que e

A Tdt=0sik#i1sik=i (L6)

En pratique, on remarque que la démodulation peut étre réalisée par une transformée
de Fourter. Les symboles subissent des échos et un symbole émis parvient au récepteur sous
torme de plusicurs symboles atténués et retardés. Un symbole émis lors d’une période iTs
peut sc superposer a un ¢cho provenant du symbole émis 4 la période (i-1) TS. 1l se produit
alors des intertérences. Pour éviter ces interférences, on ajoute un intervalle de garde d'une
durce A. Chaque symbole est préeédé par une extension périodique du signal lui-méme. La
dur¢e du symbolc totale transmis est alors T=Ts+A. Pour que lcs interférences soient
chiminces, 1l faut que I'intervalle de garde soit plus grand que le plus grand des retards

qui apparaissent dans lc canal.
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LY Conclusion
Lois de ce chapitie, Ics principales notions ndcessaires a la présentation de la
technologic ULB ainsi que les régles actuellement en vigueur ont été illustrées, ensuite

quelques produits commercialisés offerts sur le marché ont été présentés,
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CHAPITRE 11 : ETUDE DE LA LIAISON RADIO

IL.1 Introduction
Ce chapitre, présente les effets de propagation par trajets multiples sur le signal regu,

ainsi que la modélisation du canal TEEE.802.15.3a. Ensuite, les méthodes permettant de
supprimer |’Interférence Inter Symbole et les principales techniques d’égalisation seront
illustrées. Un cas particulier sera traité, celui de I’égalisation a diversité fréquentietle, comme

cela est proposé pour les systemes Multi Bandes QFDM.

I1.2 Définition du canal de propagation
Par définition, un canal de propagation radioélectrique permet de transformer un

signal ¢lectrique émis e(t) en un signal électrique regu s(t) par Iintermédiaire d’ondes
¢lectromagnétiques en tenant compte des interactions entre ces derniéres et leur
cnvironnement. [l convient de faire la distinction entre le canal de propagation, qui représente
les transformations des ondes électromagnétiques lors de leur propagation, et le canal de
transmission, qui inclut ¢galement le diagramme de rayonnement des antennes utilisées

{tigure (I1.1)).

Signal
regu

s(h

L

Figure I1.1 : Canal de propagation (| canal de transmission .

La propagation en espace libre est un cas théorique de référence. Dans des conditions réelles
de propagation, I’environnement du systéme de transmission interfére avec ’onde transmise

selon différents mécanismes de propagation, qui sont présentés dans la section suivante.
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1.3 Propagation par trajets multiples
Dans un environnement réel, la transmission d’un signal se fait généralement en

empruntant, en plus d’un possible trajet direct, d’autres trajets de propagation. Ces trajets sont
¢t nombre variable et subissent différents effets suivant la nature de I’interaction entre ’onde
et un élément de ’environnement (réflexion, diffraction, diffusion, guidage d’onde). Le signal
obtenu au niveau de I’antenne réceptrice cotrespond a une recombinaison de ces ondes, qui
ont subi un affaiblissement et une rotation de phase différents, et qui arrivent au récepteur
avec un retard li€ a la longueur du trajet de propagation. La présence de trajets multiples de
propagation peut conduire a une distorsion importante du signal recu. D’un autre c¢6té, et plus
particulicrement a 1’intérieur des batiments, un trajet en visibilité directe, ou Line Of Sight
(LOS), n’est pas toujours disponible. Dans ce cas, ce sont les trajets en non-visibilité, ou Non
Line Of Sight (NLOS), qui permettent la communication radio. La figure (I1.2) illustre le
concept de propagation par trajets multiples, ainsi que les principaux phénoménes de

propagation [14].

Réflexion

--—— - -
- -

- ~ . diffuse -
~

-

spéculaire

Guidage
- -~~~ ondes

Figure I1.2 : Principaux mécanismes de propagation.
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"  Sélectivité spatiale
Prenons d’abord le cas d’un signal composé d’une fréquence porteuse pure se propagcant
sclon deux trajets, le trajet direct et un trajet réfléchi. Si la réflexion se produit & proximité dc
la lignc dc visibilité dirccte, on peut considérer que ces deux trajets présenteront une
atténuation similaire. Cependant, suivant la longueur d’onde du signal émis et la différence de
marche entre les deux trajets, les deux versions du signal peuvent arriver en phase ou en
opposition de phase. Ce concept est illustré dans la figure(I1.3). Dans le premier cas, les
signaux s’additionnent de fagon constructive et on observe un gain de puissance. Dans le

second cas, il y aﬁaddition destructive et la puissance totale regue est fortement affaiblie.

!

p
v+
<-—-—> A AN trajet direct
; VYV g
v 2 ,A AN [\ trajet réfléchi (cas 1)
VY t
Vi e [\ /\ /\ /\ trajet réfiéchi (cas 2)

VVV

v cas 1 \
signal total

M\ .
cas 2 /UUUV t

Figure IL.3 : Addition constructive et destructive de deux trajets de propagation.

*  Sélectivité fréquentielle

Pour les signaux occupant une bande de fréquences large, les diverses composantes
fréquentielles peuvent étre affectées de maniere différente, si bien que le signal regu présente
une certaine distorsion par rapport au signal émis. On parle alors d’évanouissements sélectifs
en fréquence, qui se manifestent par une variation de la puissance regue en fonction de la
fréquence. La largeur de bande sur laquelle les composantes spectrales du signal sont
affectées de la méme maniére est appelée bande de cohérence ou bande de corrélation.

Dans le domaine des retards, la sélectivité fréquentielle se manifeste par un délai de I’ordre de
la nanoseconde entre les diverses versions du signal qui ont emprunté des trajets de
propagation différents. Suivant la largeur de bande du signal, ces échos peuvent se

superposer. ce qui provoque des évanouissements importants.
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Pour ies signaux ULB. La résolution des trajets mulliptes devient tres faible, ce qui limite
Cinterlcrence entre les  différentes  versions  retardées  du signal. Dans ce cas, lcs
¢vanouissements de puissance sont moins importants. Enfin, on peut noter que dans le cas de
signaux large bande, la sélectivité fréquenticlle est responsable de 1’étalement temporel du
signal ¢mis. La connaissance de cette dispersion est nécessaire pour calibrer les systémes de

communication ¢t éviter les problémes d’interférence inter-symboles.

I1.4 Représentation du canal de propagation
I1.4.1 Formulation mathématique

Dans le modéle a rayons, les effets du canal sont modélisés par un systéme linéaire.
Dans le cas stationnaire (dont les paramétres sont fixes au cours du temps) étudié ici, le canal
peut €tre représenté par sa réponse impulsionnelle invariante en temps. Chaque trajet est
caracterisé par I'atténuation, le retard et la distorsion appliques au signal émis. Pour une
impulsion e(t) ¢mise, la représentation mathématique adoptée pour le signal regu r(t) est

donc :
r(t) = e(t) » h(t) (I1.1)
r(t) = Ypa, 8(t — Tie) *e(t — 1) (I1.2)

Ot le réel ay introduit Iatténuation appliquée au k'™ trajet dont le retard 7, est directement
1ssu de la longueur géométrique du trajet.
A partir de I’équation précédente, on déduit la forme de la réponse impulsionnelle du canal en

temps continu, ou en bande infinie :

h(t) = X 8(t —74) (I1.3)

La fonction de transfert du canal s’obtient par transformation de Fourier de la réponse

impulsionneile, soit :

H(f) = Zpaye™ /2w (11.4)

tiF) sif)

EEE—— hiT) —_—

Figure I1.4 : Représentation d'un canal radiomobile
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iL4.2 Modelisation du canal ULB
11.4.2.1 La modélisation déterministe

La modclisation déterminisic permet d’obtenir une cstimation de la réponsc
mmpulsiounclle pour un canal donné [15]. Celle-ci permet de prédire la zone de couverture
d'un systeme de communication. De plus la connaissance des conditions de propagation
permet au systeme d’atteindre ses performances optimales pour cet environnement spécifique.
Mais les systemes de communication mis en place doivent satisfaire des performances dans
un large ensemble d’environnements. Il est donc exclu de dimensionner un systéme pour qu’il
sTadapte a une réponse impulsionnelle précise. On a donc besoin d’un modéle de canal
caractcristique de Pensemble des configurations pour lesquelles le systéme étudié doit

fonctionner.

11.4.2.2 1.a modélisation statistique
Un excmple de ce type de modéle est celui du canal en espace libre avec un bruit

thermique additif décrit par un modéle probabiliste gaussien. Sur la base de ce modéle, les
pertormances de nombreux systémes sont étudiées et comparées. Sur le méme principe. on
souhaite mettre en place un modele statistique de canal multi-trajets. On cherche 4 déterminer
les statistiques des ensembles {ay} et {7} pour un type d’environnement donné. l.cs
cnvironnements concernés par les applications ULB sont essenticllement indoor, dans des
contextes résidentie], de bureaux d’entreprise, industriel, etc. Chaque type d’environnement
cst caractérisé par une organisation de 1'espace spéceifique et des matériaux de construction
dominants. Par exemple, un milieu industriel se distingue par de grands volumes aménagés
d’objets métalliques de taille importante. Ces caractéristiques sont a ['origine d’une forte
densite de trajets et d’une durée d’étalement longue. Les spécificités des environnements sont
a l'origine des statistiques différentes sur la répartition des ensembles {a,} et {1,}.

La mesure ou la simulation d’un grand nombre de canaux (caractéristiques du type
d’cnvironnement a modcliser) sont nécessaires pour identifier ces statistiques. Généralement,
fcs modeles statistiques de canaux distinguent deux catégories d’effets.

11.4.2.2.1 Les effets a grande échelle

Ils sont responsables des variations du canal sur des distances importantes. Ils sont
caractérisés par les atténuations moyennes globales du canal en fonction de la distance qui
s¢parc I'emetteur et le récepteur. Ces cficts sont modélisés par le path loss. Le modéle du path
loss sert a construire les bilans de liaison des systémes de communication étudiés. Tl

caractérise la perte en puissance entre I’émctteur et le récepteur :
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pL =21 (11.5)

i

Ou Pret Prsont les puissances respectivement émise et regue. Dans le cas d’un canal a un seul

frajet s¢ propageant en espace libre sur une distance d, le path loss est donné par P’équation :

_ 1 (amdfy?
PL = Gt(;r( c ) (1L.6)

Le path loss du canal en espace libre est proportionnel au carré de la distance.
Dans le cas du modéle a deux rayons avec une réflexion au sol, le path loss est proportionnel a
d* au deta d’une distance critique d.. Ceci est dii au recouvrement entre les deux impulsions
recues, i.c. le fading, La distance critique d. est d’autant plus grande que les impulsions sont
€troites ou de maniére équivalente que la bande utilisée est importante.
Dans des configurations réalistes de canaux multi-trajets, la perte en puissance est le résultat
de nombreuses interactions entre le signal émis et les obstacles constituant le canal. Un

modele de path loss General utilise un parameétre n appelé le path loss exponent tel que :
PL(d) = PLyd" (1.7}

Ou PLy est la perte en puissance observée entre I’ ‘emetteur et le récepteur espacés d une
distance de référence dy = 1 m. Dans le cas d’antennes d’émission et de réception de gain

unité ;

PL = (‘W_dfc)z (1.8)

c

En échelle logarithmique, P’équation (I11.7) s’ "ecrit :

d
PLap(d) = PLyag + 10nlogy, (1) (11.9)

Cette expression donne la perte en puissance observée en moyenne sur un grand
nombre de configurations. En réalité, le déplacement d’une antenne sur une distance
supéricure @ la longueur d’onde influe de maniére significative sur la puissance recue. Le

récepteur peut en effet se situer dans une zone d’ombre par rapport  la position de I’émetteur.
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Ce phenomene, appeld shadowing, est pris en compte par ajout d’une quantité aléatoire dans

I"'equation (11.9) :
d
PLus(d) = PLy 45 + 10nl0gy, (d—o) + Xogs (11.10)

Ou ¥, €st une variable aléatoire gaussienne centrée de variance 2. Le path loss en lincairc

est une variable aléatoire suivant une loi log-normale de moyenne et variance égales a :

(oggin (10))2

E[PL(d)] = PLyd™ e 200 (1.1

[CPT 1] (10))2 (ggagln (1{)))2 2
VIPL(d)] = PLid®"e w00 [e” 1o —1 (I1.12)

[1.4.2.2.2 Les effets a petite échelle :
lls font reférence aux variations d’amplitude et de retard des trajets sur des distances
courtes, de quelques dizaines de centimétres en ULB. Dans un premier temps, ’étude des
cffets a petite ¢chelle permet de construire le module carré des réponses impulsionnelles ()’
ou power delay profile. Celui-ci permet d’extraire les caractéristiques principales du canal

multi-trajets :

— le retard moyen des trajets est donné par le mean excess delay et est égal au premicr

moment du power delay profile

_ ZraiTk -
T = St (1.13)

— la dispersion des retards est donnée par le root mean square (RMS) delay spread qui est la

racine carr¢ du moment centré d’ordre deux du power delay profile :

Yk ai(tk—rm)z
Trag

(11.14)

TrMms =

— le nombre de trajets significatifs Nygs est le nombre de trajets dont 1’amplitude cst

supéricure & un scuil déterming par rapport a la puissance du trajet dominant.

[1.4.3 Le modéle IEEE 802.15.3a pour les applications hauts débits
Le groupe de travail IEEE 802.15.3a a mis en place un modéle de canal afin d’étudier

et comparer les différents systémes candidats au standard haut débit et courte portée indoor
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H.A3.1 Principe du modéle
Ce modele en rayons est dérivé du modéle de canal de Saleh et Valenzuela [16], qui

prend en compte les phénomeénes de clusters mis en évidence par les mesures de canaux. La
réponse impulsionnelle du canal multi-trajets exprimée & 1’équation (IL.3) est modifiée pour

s'adapter au modéle en clusters :

h(t) = X X e, 8(t — T — 1)) (I1.15)

Ou:

—l est I’indice des clusters ;

— k est indice des trajets a I’intérieur des clusters ;

— T; est le retard du lime cluster, ie. I’instant d’arrivée du premier trajet dans le cluster
d’indice 1 ;

— Tisest le retard du Kigme trajet du ligg. cluster, relativement a Iinstant d’arrivée T du premier
trajet du cluster (donc 74, =0, V1)

— @, est I"amplitude du trajet k au sein du cluster |

La figure (I1.5) illustre le phénoméne des clusters pour une application indoor.

1 Cluster 1

| Cluster2
Trajet - A
principal I T

Figure I1.3 : Schéma illustrant les clusters.
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" Instants darrivée des clusters et des trajets

Les mstants d’arrivée d’un cluster, Ty, sont modélisés par un processus de Poisson dc
fréquence d’apparition A. Le temps entre deux clusters suit donc une loi exponentielle de
parametre A:

Ty o A AT=Tiop) -
p(TH) Ae~MTi=Ti- (11.16)

Le temps moyen entre deux clusters est donc égala 1/ A.
De méme, les instants d’arrivée des trajets, Ty, au sein d’un cluster sont modélisés par une 1o
de Poisson de fréquence d’apparition A. Les trajets sont donc espaces d’un temps régi par unc

loi exponentielle de paramétre A ;

p( Tt ) - ke_)‘(rk.l_rk“‘l.f) (.”]7)

Tl

* Amplitude des trajets

L amplitude des trajets est observée par I'intermédiaire de la variable aléatoire positive
@ pt B, ou By est le module de I'amplitude du k'™ trajet du 1™ cluster et Pk est égal a
+1 ou 1 de maniére équiprobable. Ce dernier paramétre fixe donc la polarité du trajet indicé

pur k et . La puissance des trajets est donnée par ﬁzk,l _

= Décroissance moyenne de la puissance des trajets
La puissance moyenne des clusters (resp. des trajets intra-cluster) suit une décroissance
exponentielle de constante de temps I'(resp y). La puissance moyenne du trajet d’indices

(k. 1) s’exprime donc :

t
BE = B* T tnp) = floe™ /re= "y (I1.18)
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Prissanere nonmnalisee

i

f (=)

Figure IL.6 : Représentation schématique du power delay profile,

O Boy° estla puissance du premier trajet du premier cluster,
Pour faciliter I’interprétation de I', on peut remarquer qu’un cluster (ou plus précisément le
premier trajet d’un cluster) arrivant au bout d’un temps €gal a T posséde une puissance égale
& 37% de Boo.

Le temps de décroissance de la puissance des clusters est plus grand que le temps de
décroissance de la puissance des trajets au sein d’un cluster : ' > Y.
La figure (IL5) représente de maniére schématique le power delay profile et les décroissances
exponentielles associées.

* Densité de probabilité de la puissance des trajets

Comme il a été vu précédemment, la valeur moyenne de la puissance des trajets

B¢, décroit de maniére déterministe suivant les instants d’arrivée des trajets. En revanche, la

distribution de la puissance normalisée des trajets, ﬂ,f'l/ B]f,z st considérée indépendante des

retards.
Le modéle de Saleh-Valenzuela original [17) s’applique aux systémes bande étroite.

Il propose une répartition des puissances suivant une loi exponentielle :

p(BE2) = 1/BZ, e Plalfia (11.19)

On obtient donc une répartition du module des trajets suivant une loi de Rayleigh :

p(Bry) = Zﬁk,z/ﬁz,l e~Bii/Fly (11.20)
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I effet, dans un svsteme bande étroite, la résolution temporelle du réeepteur est trés
large (inversement proportionnelle a la largeur de la bande). L'échelle des temps cst
partitionnée en bins correspondant au temps de résolution du récepteur. Pour un systeme
bande ¢troite, a instant t, correspondant au début du kieme bin, chaque trajet d’indice n
contenu dans ce bin est caractérisé par son amplitude ay, et sa phase ¢y, Pour le bin
considere, la puissance du trajet résultant, i.e. observable par le récepteur bande étroite, est le

module carré de la somme des trajets contenus dans ce bin :

B = |Zp%; apnel®en|’

= (01 @rncos (ien))’ + (Tn, @insin ($ren))’ (21

ol les sommes sont effectuées sur le nombre Ny de trajets arrivant dans Iintervalle de temps

du bin k consideéres.

Dans un systéme bande étroite, la durée d’un bin est longue et par conséquent, le nombre de

trajets Ny est grand. Finalement, en vertu de la loi des grands nombres, les variables aléatoires
Ny N . : : . . .
n=1 @k nC0S (Pn) et X X apnsin (dy,) suivent une loi gaussienne centrée de méme

variance. La somme de leur carré ﬁ’zk.i est donc une vartable aléatoire suivant une loi

cxponentielle et sa racine carrée Sy . suit unc loi de Rayleigh.

Pour les systtmes ULB, la résolution temporelle est trés fine et les durées d'un bin
sont tres courtes. Par conséquent, le nombre de trajets contenus dans chaque bin est taible ct
la loi des grands nombres n’est plus vérifiée. C"est pourquoi, pour le modéle IEEE 802.1 5.34,
la loi de Rayleigh est remplacée par une loi log-normale offrant une meilleure adéquation

entre le modele et les observations expérimentales.

On a donc finalement ;

20 l0g10 (Bit) & N (s, 0F + 0F) (11.22)

Ou encore ;

Hp tii+ng

B =10 20 (IL.23)
Ou n; o N(0,0f) et n, x N(0,02) sont indépendants et déterminent les variations
d’amplitude s’appliquant respectivement & chaque cluster et a chaque trajet. Les paramétres
o ct af sont donc les variances en décibels observées respectivement sur les clusters et sur

les trajets.
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Dans T'équation (11.22), la moyenne Heo de la loi normale est obtenue a partir de I'expression

de la moyenne B,f,l donnée a I’équation (I1.18), a I’aide des formules de conversion de loi

log-normale vers la loi normale

+ai)in(10)

2z
(101n(83,) - 107~ 10%) (o} ]

(11.24)

!
Hier = In (10)

11.4.3.2 Différents types du modéle IEEF, 802.15.3a
Le modeéle IEEE 802.15.3a est caractérisé par les valeurs de 7 paramétres :

— A ¢t les paramétres des processus de Poisson pour I’arrivée des clusters et des trajets;
— [ety, les paramétres de la décroissance exponenticlle de la moyenne des puissances des
clusters et des trajets ;
— ol et o 2, les paramétres du fading log-normal pour les clusters et les trajets ;

- ox. le paramétre du shadowing log-normal s’appliquant & I’ensemble de la réponse
impulsionnelle.
Quatre types du modéle IEEE sont disponibles et reflétent chacun une configuration donnée :
— CMI : visibilité directe (LOS) entre 0 ct 4 métres ;

-UM2 > absence du trajet direct (NLOS) entre 0 et 4 métres ;

- CM3 : absence du trajet direct (NLOS) entre 4 et 10 métres ;

- CM4 : RMS le retard étalé égal a 25 ns, illustrant une configuration NLOS sévére avec un
nombre et une densité des trajets trés importants.

Les parametres du modele sont donnés au tableau (4).

CMI1 CM2 CM3 cM4 |
A(1/ns) 0.0233 0.4 0.0667 0.0667 |
A(1/ns) 2.5 0.5 2.1 2.1
I'(ns) 7.1 55 14 24
y(ns) 4.3 6.7 7.9 12 |
o1(dB) 3.394] 3.3941 3.394] 3.394]
o, (dB) 3.3941 3.3941 3.394] 3.3941

Tableau 4 : Les paramétres du modéle [EEF802.15.34.
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Faréahsation de canaux a partir de ce modéle permet de satistaire aux caractéristiGues

de canal présentées au tableau (5). Les valeurs cn gras sont les valeurs caractéristiques cibles

1ssucs de la mesure ; elles ont été utilisées pour dimensionner les paramétres du tableau (4). A

I"inverse. les nombres en italique n’ont pas servi a paramétrer le modéle. Ils représentent les

caractéristiques observées par la réalisation d’un grand nombre de canaux & partir du modcle

ct des paramétres du tableau (4).

——

Caractéristiques CM1 CM2 CM3 CNM4
| T, retars moyen des trajets (ns) | 5.05 10.38 1418 27
Trus. dispersion des retards (ns) 5.28 8.03 14.28 25
(a)
NPT o 13 8 35 41
(b)
NP, 24 36.1 61.54 123

Tableau 5 : Caractéristiques du modéle IEEE 802.15.3a pour les quatre canaux.

(a) nombre de trajets au dessus du seuil de —10 dB par rapport au trajet dominant

(b) nombre de trajets contenant 85% de I’énergie de la réponse impulsionnelle

La figure (I1.7) représente une réalisation de canal pour chaque type du modéle IEEE

802.15.3a.
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CN1
CNI2
M3 . P

a EE) k-] ' (Ol:lha - -
ChEL e

t (';:h‘)

Figure I1.7 : Quelques réalisations de canaux obtenues a partir du modéle IEEE 802.15.3a4.

IL.5 Estimation et égalisation des syst¢émes OFDM

IL.5.1 Annulation des Interférence Inter Symbole
Dans I’état actuel, ’annulation de I'ISI*' est une tache trés complexe pour les

récepteurs. La suppression de I'ISI est réalisée grice a I’insertion d’un intervalle de garde, qui

IL.5.1.1 Méthode du “préfixe cycligue”
Dans le cas des systemes OFDM avec préfixe cyclique [19), I’annulation de ’ISI est

réalisée en ajoutant un intervalle entre chaque symbole OFDM utile a la sortie de I'IFFT A
"émission. Le préfixe cyclique est une copie de la fin du symbole OFDM qui est placée dans

cet intervalle. A la réception, le préfixe cyclique est supprimé avant d’effectuer la FFT. On

2! Inlerférence Inter Symhole
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constate que st la duree du prefice eyelique Ty est supéricure a la dispersion du canal 74
alors 1151 ¢st complétement supprimée. La tigure (11.8) correspond au cas limite ou la durée
du préfixe cyclique est égale a la durée de la réponse impulsionnelle du canal
{(Tec = Teanat). Trc, Tune et Torpm correspondent respectivement a la durée du préfixe cyclique,
du symbole OFDM utile, et du symbole OFDM complet comprenant le préfixe cyclique.

5 couf

r " ‘v i
Tooe <opii CODHe
| 4 4 r
Sgralémis
-
-n.1 g
}
1ar Tra,mt siae
H H i
i * ) !
I
[RTR TSN HTR | !
{ 3
T l |
. -t l
Signal requ -3
) e . f "
L P r o,

Figure IL8 : Annulation de I'ISI grace au préfixe cycligue dans d’un mulli trajet.

11.5.1.2 Méthode du “zero padding”
Dans le cas des systemes OFDM avec zero padding[20,21,22.23], I’annulation de 1'IS]

est réalisée en ajoutant a la fin de chaque symbole OFDM provenant de I’IFFT des zéros. On
constate que si la durée du zero padding Tzp est supéricure a la dispersion du canal Tgana, alors

il n’y a pas de phénomene d’1SI.
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Figure 1LY : Annulation de I'IST dans le cas d’un multi-trajet et Top=Tgna-

11.5.2 Estimation du canal
A cause du bruit et des multi-trajets de propagation, le canal de transmission introduit

des distorsions sur le signal transmis. Pour restituer la séquence de données émise. lc
récepteur doit identifier la distorsion introduite par le canal puis I'égaliser.

It existe 3 types d'estimation :

I1.5.2.1 Estimation par insertion de pilotes
L’estimation par insertion de pilotes consiste a émettre des séquences d’entrainement

dont les positions et les contenus sont connus par le récepteur [18]. A la réception, les
composantes de la fonction de transfert seront estimées. Ce type d’estimation se divise
principalement en deux classes :

* Estimation par insertion de trames ptlotes.

= Estimation par insertion de porteuses pilotes.
L estimation par insertion de trames pilotes revient a envoyer périodiquement une trame
OFDM d’entraincment. Les caractéristiques du canal seront connues pour toutes les sous-
porteuses, mais en des intervalles de temps qui représente la période d’émission de la trame
pilote.
[ “estimation par insertion de porteuses pilots consiste a fixer suivant un standard choisi lcs

sous-porteuses des trames sur lesquelies sont envoyées de fagon continue des symboles pilotes.
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Frotar ducanal pour le reste des fréquences est détermind par interpolation des valeurs

estimees, e choix du type d'interpolation influe sur la qualité de I"estimation.

[1.5.2.2 Estimation semi aveugle
Lorsque on ne connait pas a priori les variations statistiques temporelles ct

trequentielles du canal [24], une alternative consiste a effectuer une égalisation semi aveugle
.qui utilisc dans son algorithme les données regues ainsi qu’un minimum de porteuses pilotes
connues du récepteur Dans cette méthode ’insertion des pilotes reste indispensable pour
retrouver la phase de la fonction de transfert .En effet si la détermination du module de H(f)
ne posc pas de probleme particulier ,I’estimation de la phase est plus complexe .Elle scra

basce sur une méthode d’interpolation fréquentielle de phase.

I1.5.2.3 Estimation aveugle
Plusieurs travaux [25] ont pu démontrer que le canal peut étre identifié en disposant

uniquement de ses sorties (sans avoir a connaitre les entrées correspondantes). En d'autres
termes, meme si te récepteur ne connait pas les symboles transmis dans le paquet de données,
tl peut utiliser la structure du signal requ et se baser aussi sur la statistique des propriétés du
canal pour [I'estimer. Cette approche est appelée estimation aveugle. Par conséguent.
I'climination (ou la réduction) de la séquence d'entrainement permettra d'utiliser la partie de la
capacité du canal qui lui est destinée pour transporter l'information utile, ce qui augmente

I'efficacité spectrale.

I1.5.3 Egalisation du canal
Nous présentons dans cette section deux méthodes couramment utilisées permettant d’égaliser

les symboles OFDM regus dans le cas des systemes OFDM affectés par un canal sélectif ¢n
fréquence [18].

11.5.3.1 Le Zero Forcing

La méthode Zero-Forcing (ZF) consiste 2 multiplier chacune des sous porteuses par inverse
de la réponse en fréquence du canal a la fréquence correspondante. L’égaliseur est donc le

suivant :

G, = }}; (11.25)

Les symboles recus et égalisés s’écrivent :
E () = Ri(n) Gy

= Bk
= E,(n) + H (11.26)
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[ meonvenent majeur de cette méthode survient lorsque le canal posséde un ou plusicurs
cvanouissements, c¢’estd dire lorsque la réponse en tréquence du canal est proche de 0.
Dans ce cas, Gy, tend vers Uinfini et le signal égalisé comporte un bruit fortement amplifié, ce

qui induit un probléme de stabilité numérique [26].

11.5.3.2 Le MMSE
L ¢galiscur MMSE signifie Minimum Mean Square Error ou minimisation de I’erreur

quadratique moyenne. L’idée de la méthode d’égalisation MMSE est de tenir compte de
amplitude la réponse fréquentielle du canal et du bruit ajouté dans cetui-ci en bornant

"amplitude du coefficient d’égalisation lorsque le canal posséde un évanouissement. La
L . , . — 2
minimisation de 1’erreur quadratique moyenne consiste a minimiser E [IEk(n) - £ (n)| ]
Cette minimisation ameéne a I’égaliseur suivant {27] :
H
G = —*— (I.27)
2B
|Hil +cr%-
Avee of et 0 qui correspondent respectivement a la puissance du signal utile et a la
puissance du bruit.
Les symboles recus et égalisés s’écrivent

Ex(n) = R (n)Gy

_ Ex(n) |Hi|?+By(n)Hy,

—~ (11.28)
|H |2+
[+2

E

L'avantage de I'égaliseur MMSE par rapport a ’égaliseur ZF est que lorsque |Hy|? = 0,
G = H;Z—Z: et ne tend plus vers I'infini. Mais cet égaliseur nécessite la connaissance du
rapport signal a bruit.
11.5.4 Egalisation avec I’apport de la diversité fréquentielle

En OFDM, lorsqu’une ou plusieurs sous porteuses se situent dans un évanouissement
de la réponse en fréquence du canal, les données portées sur ces sous porteuses sont alors trés
peu fiables impliquant une forte probabilité d’erreur. Les performances sont donc trés
fortement dégradées. Afin d’améliorer les performances du systéme il est possible dc
transmettre les meémes données sur plusieurs canaux ayant des réponses en fréquences

différentes. La probabilité que des données similaires soient toutes transmises sur les
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cvanouissements  des canaux est done faible, la flabilite de fa transmission est alors
grandement améliorée. Le tait de disposcr de plusicurs versions des données atfectées par des
r¢ponses en fréquences différentes permet d’obtenir de la diversité fréquentielle.

La figure (I1.10) présente le principe et I'avantage apporté par la diversité fréquentielle. Par
exemple, les données portées par la sous portcuse complétement effacée sur le canal 1

peuvent étre récupérées sur les canaux 2 et 3.

Sional egus th caral 1

S gl dmis Signal regus du caral 2

Ll - Ll
»-
-
-
-

Signal regus du caval 3

Figure [1.10 : Tfustration de Vavantage apporté par la diversité fréquentielle en OFDM.

Parmi les systtmes OFDM, on peut distinguer deux types de techniques de
transmission :

— les transmissions SISO qui consistent & émettre un signal entre une antenne d’¢mission ct
une antenne de réception.

- les transmissions avec diversité d’antenne qui consistent a émettre un méme signal entre une
antenne d’émission et plusieurs antennes de réception pour les systémes SIMO™ [28] . ou
entre plusieurs antennes d’émission et plusieurs antennes de réception pour les systénics
MIMO™ [29,30].

Pour les systemes SISO, il existe deux moyens permettant d’obtenir dc la diversité
fréquentielle. Le premier consiste a envoyer les mémes données sur au moins deux sous
porteuses suffisamment €loignées au sein d’une méme bande. Ceci peut étre tfacilement
obtenu ¢n forgant le signal OFDM a émettre & étre réel. Les symboles d’entrée de I'IFFT
doivent donc posscder la propricté¢ de symétric hermitienne impliquant une répétition d’un
facteur 2 des symboles a émettre. On appellera redondance fréquentielle le fait de forcer le
signal OFDM 4 posséder la symétric hermiticnne. Le deuxiéme moyen, que I'on appellera
redondance temporclle, consiste a émettre le méme symbole OFDM sur au moins deux sous

bandes différentes. L'avantage du Multi- Bandes OFDM par rapport aux systémes SIMO ou

2 Single Input Single Output.
=% Sinele Inpul Multiple Quipul.
2t Multiple Input Multiple OQulpul.
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NMNIMO est gquiitl nlest pas nécessaire de disposer de plusicurs fronts-ends RE, mais
unigquement d’un oscillateur local dont la tréquence change cn fonction de symbole a émettre.
n revanche, 'inconvénient de cette méthode est que I’apport de la diversité fréquenticlle
passe par la diminution du débit.

Dans la suite de cette section, nous nous intéressons uniquement au cas de
I"¢galisation du canal pour les systémes Multi-bandes OFDM (redondance fréquentielle,

redondance temporelle).

I1.5.4.1 Egalisation avec redondance fréquentielle
Dans le but d’obtenir de la redondance fréquentielle, les données portées par les sous

porteuses a I’entrée de I'IFFT sont forcées a étre complexe conjuguées. La moitié d'un
symbole fréquentie]l OFDM a émettre est donc la répétition de 1’autre moitié :
Ex(n) = B2, (n) (11.29)
Pour kK€ [1; Nppr — 1] et nEZ
Afin de simplifier la présentation, nous numéroterons les indices des sous porteuses comme
suit : les sous porteuses d’indice positit (respectivement négatif) correspondent aux sous
porteuses de fréquence positive (négative) pour la partie bande de base.
Comme le montre la figure (I1.11), les symboles regus portent les mémes données mais sont
aftectes différemment par le canal :
R,(n) = Ex(n)H, + B (n) {11.30)
RI,(n) = E,(n)HZ, + B, (n)

- e )
Al:u,zf::ms 1 I .fp='=

Figure I.11 : Transmission des données avec redondance fréquentielle.

=]
.'
L
L
- 4l
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Puisque les valeurs des donnces transmises sont égales aux indices des sous portcuses —k ct k,
alors 1’¢galisation des symboles recus d’indice —k et k se fera conjointement. Afin de trouver

les coefficients de I’égaliseur, nous allons minimiser I’erreur quadratique movenne entre les
y
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svinboles recus et les symboles ¢mis. La figure (1112) représente le synoptique de ee” ¢

Acgaliscur.

R ini—| G,
&

+— ]

Rini—G_,

Figurc I1.12 : Synoptique de I’égaliscur avec redondance fréquenticlle.

Les symboles regus égalisés sont :
E.(n) = GyRy(n) + G_xR* () (11.31)
Ec(n) = E(n)(HGy + H2; G-) + Be(n)Gy + BZ(n)G_y

Avee Gy et G_y, qui correspondent aux coefficients de 1’égaliseur.

L erreur quadratique entre les symboles émis et les symboles regus est :

|Ec(n) = Ee)|” = |Ex()(HiGr + Hy Gy — 1) + Bu(m)Gy + BLe(m)G_i|>  (11.32)

I."erreur quadratique moyenne entre les symboles émis et les symboles regus est

— 2
E||Ecm) = Ee(m)["] = 0 IHiGic + H2i G = 117 + 0F (G, +IG_ 1) (1.33)

Avec of et g qui correspondent respectivement aux puissances moyennes du signal ct du
bruit. P~

Les dérivées partielles de 1’équation en fonction des coefficients de 1"égaliseur Get
G_, doivent étre égales a 0 pour minimiser ’erreur quadratique moyenne, finalement aprés
calcul et quelques simplifications, on obtient les coefficients de 1’égaliseur suivants :

H*
Gk = k

(I1.34)
2+ H_ [+ 28
IE

H_g

ka ==

2

[+2
|Hei2+|H_ |2 +-£
TE
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[cs syvmboles regus ¢ealisds s'éerivent done de la manicre suivante
Ex(m) = Re(n)Gy + RL, ()G

— Hi2+|H_k|?)E +H: B +H_yB"
Ex(n) :(I k2 +|H_pl?)Er(n) ";‘,En) KBy (11.35)
|Hy |2 +|H g |*+-8
og

I1.5.4.2 Egalisation avec redondance temporelle
I.a redondance temporelle consiste a envoyer le méme symbole OFDM plusieurs fois

sur des bandes de fréquence différentes grace a un oscillateur local agile qui commute de
fréquence a chaque symbole OFDM. De cette manicre, les sous porteuses portant des donnces
similaircs sont affectés par le canal d’une maniére différente permettant d’obtenir de la
diversité fréquenticlle 4 la réception. Le schéma de principe d’une redondance temporclic de

facteur 2 est présenté en figure (I1.13)

if tt
gl b Lelhe o gl
e an 2 e
2t T at f
e L L et i
=5 == . i} . =+
_.,Zséaf;'_J LN
el ¢+ | 7S ] I = =

Figure I1.13 : Transmission des données avee redondance temporelle.

l.es D versions du méme symbole OFDM qui sont regues pour une redondance temporelle de

facteur D sont modélisées de la maniére suivante :

Rix(n) = Ex(n)Hyx + Byx(n) (11.36)
Ryk(n) = Ex(n)Hyy + By (n)

Rou(m) = E(n)Hpy + Bpi(n)

Avec Hyy, . . . Hpk les D réponses en fréquence équivalents bande de base des canaux sur

lesquels le méme symbole OFDM est émis, et Byy(n), . . . Bpk(n) les D bruits regus.
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Puisgue Tes valears des données transmises sur la sous porteuse d'indice k des [ bandes sont
¢gales, alors Pégalisation des D symboles regus sur cettc sous porteuse k sc lera

conjointement. La figure (11.14) représente le synoptique de ce I’égaliseur.

R ini—| G,

Roini—= (s,

: 4 NI
. Sy —— fin!
| & 3

Roin—» G,

Figure 11.14 : Synoplique de ’égaliseur avec redondance temporelle.

Les symboles regus égalisés sont :
D
E, = Z Ry (n)G;
i=1

Ex = Ex L2, Hu(n)G; + T, By (W)G; (11.37)
Avec Gy les D coefficients de {’égaliseur.
L’erreur quadratique moyenne entre les symboles émis et les symboles regus est :

E[|Ec) - B[] = o2 |[ZR HiGi - 1" + 0f T2y 162 1)

Les dérivées partielles de [’¢quation (11.40) en fonction des coefficients de I'cgaliscur

G, et G_, doivent étre égales a 0 pour minimiser ’erreur quadratique moyenne, finalement

aprés calcul et quelques simplifications, on obtient les coefficients de I’égaliseur suivants :

Gy =k — (11.39)
“B4¥D Hl?
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s symboles regus ¢galisés s”écrivent de 1a manicre suivante :

T2 1Hi |2+ 8 B ()]

2
ok D
;25+Ei=1|Huc|2
E

Ex(n) = Ex(n) (11.40)
On constate que plus le nombre de bandes utilisées est grand, plus le signal regu est fiable. En
efict, la probabilité que la sous porteuse d’indice k se situe a chaque fois dans un

évanouissement des D canaux utilisés est tres faible.

IL.6 Conclusion
Lors de ce chapitre nous avons vu comment un canal dispersif en fréquence provogue de I'SI

a la réception. Le préfixe cyclique ou le zero padding permet de s’affranchir de I'ISI si leur
durée cst supéricurc 4 celle de I'étalement du canal. L’égalisation du canal consiste alors a
compenser son influence grice a des égaliseurs utilisant d’une maniére optimale au sens des
MMSE. La diversité fréquenticlle présenté dans le cas d’une redondance fréquenticlle ct dans
le cas d’une redondance temporelle était abordée pour des systémes Multi Bandes OFDM

ULB.
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CHAPITRE III : SIMULATIONS ET INTERPRETATIONS DES
RESULTATS

I11.1 Introduction
La modélisation du syst¢tme ULB peut se faire en plusieurs maniéres, La chaine

choisic représente 1’un des cas proposes par le standard IEEE802.15.3a [31]. L’etude et la
simulation sous Matlab consiste en 1’analyse de chaque bloc constituant cette chaine. Pour
cela on procéde comme suit :

= Génération des données.

= Choix du type de la modulation, son amélioration et la démodulation.

= Introduction du code convolutif et le décodage.

=  Modulation OFDM.

= Etalement du spectre par saut de fréquence FHSS.

s Modélisation du canal.

s Démodulation OFDM.

= Estimation et compensation.
Afin d’évaluer les performances de cette chaine, des courbes du taux d’erreur binaire ont ét¢

tracees.

111.2 Mise en ceuvre de la chaine de transmission

Source Codage Modulation Modulation Zéro Filtrage Transposition
d’info canal QPSK OFDM padding

Info Décoda.gc Démodulati Démodulation Zéro Filtrage Transposition
reques Viterbi on QPSK OFDM padding

Figure {1I.1 : Diagramme en bloc de la chaine de transmission.
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111.2.1 Génération des données

Assuré par le générateur de Bernoulli qui délivre une séquence de données binaires
aléatotres en utilisant la distribution de Bernoulli .Cette distribution produit des ‘zéros’ avec
la probabitité p et des ‘un’ avec la probabilité 1-p, elle a une valeur moyenne 1-p ct unc

variance p (1-p). cette séquence représente le message a transmettre.

s

Barnoulll "
Binary

Bernoulli Binary
Generator

Scope

| e

Figure [11.2 : Transmission des données a travers un canal AWGN.

i 'influence d’un canal a bruit blanc gaussien sur les données délivrées par le générateur

Bernoulli est visualisée dans la figure (I11.3).

Figure (L3 Les donnges binaires ransmises avant et apres le canal.

On remarque une déformation totale du signal binaire de telle sorte qu’on ne peut pas

distinguer entre un « 1 » etun « 0 ».
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I.¢ signal codé par la modulation QPSK  peut étre représenté par un diagramme de
constellation. Celui-ci consiste a représenter dans le plan (I, Q) (en phase et en quadrature) lcs
positions respectives des symbolcs (n bits sont regroupés de fagon 4 former un symbole). Ce

symbole pouvant prendre m=2" valeurs différentes.
Etant donné que chaque point représente un symbole, il est intuitif de comprendre que

plus la distance séparant chaque symbole est importante, plus le risque de contfusion entre

deux symboles sera faible.

En revanche, en présence de bruit, les points ressembleront plus a des nuages qu'a des
éléments bien distincts et le risque d'erreur augmentera. Afin d'analyser la qualit¢ des signaux
transmis, le bloc ‘Discrete time scatter plot scope’ disponible sur Simulink permet d'effectuer

la visualisation du diagramme de constellation représenté sur la figure (I1L.6)

A e e

SumePe . -

Figure II1.6 : Diagramme de constellation de la modulation QPSK avant et apres le cznal.

111.2.3 Amélioration de 1a modulation QPSK
La constellation QPSK est basée sur un déphasage de n/4 entre les différents symboles.

Deux répartitions des symboles sont envisageables :
= Répartition selon l'ordre binaire ;

= Répartition suivant le code Gray (un seul bit est modifié a chaque déphasage de w/4).
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01

10 11

Figure 111.7 : Constellation en binairc et en code Gray.

Les résultats obtenus aprés simulation de la chaine illustrée dans la figure (I11.4)
représentent le taux d’erreur binaire en fonction de Ey/No pour les deux codes de la

modulation QPSK : binaire et gray.

10

£ 3 T

£ = - gode binaire |3
r » cods gray 1

10
g - E
E -~ - 3
L - ]

107k g - 3
E L E

i L - ]
- - j
3 -

oE & E
[ - ]
b - -

1wk - 4
3 3
L ¥
- E|

10'5 L r L r Fd ' I 13
o 1 2 a 4 5 B 7 a a

Eb/No (dB)

Figure II1.8 : Une comparaison du TEB de la modulation (code binaire et code gray).

La répartition en code Gray présente un TEB plus faible. En effet une légére avance ou un
léger retard de déphasage pour l'ordre binaire entraine une fois sur deux, deux bits d'erreur. En
revanche un méme décalage de phase n'entraine qu'une seule erreur pour la répartition en code

Gray.

Par la suite, la modulation QPSK en code Gray est utilisée.
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111.2.4 L.¢ codage et le poingonnage
Afin de protéger notre systeme des erveurs dues aux bruits, un bloc de codage convolutif

est inseré dans la chaine de la figure(111.4), il est caractérisé par les parameétres suivants :

« Longueur de contrainte (nombre de registre) K=7.
+ Rendement :r=1/3.

« polyndmes générateurs : (133, 145,175)g,

Le schéma de la figure (I11.9) illustre ’architecture de ce codage

,\m. Cj‘l C} " Cutput Data A

olyroboH ek —eH ol
b SOSS ) . ouput b
@ ‘dj {L} {4 Output Data €

Figure 1LY : Schéma de principe de codage convolutif.

Afin de réduire la redondance du code, un module de poingonnage est utilisc. il
consiste a ne transmettre que certains bits en sortie du codeur. Dans le cas étudi€ le rendement
cst de 5/8, alors pour 15 bits se présentant a ’entrée du codeur, le poingonnage n'en
transmettra que 24 au lieu des 45 bits. Au niveau du décodeur, les bits non transmis sont
remplacés par la valeur 0 et les erreurs dues au poingonnage n’affectent pas trop en général
les performances du systéme. L'intérét du poingonnage est de pouvoir modifier le rendement
des codes sans pour autant mettre cn place un nouveau code convolutif. Le bloc qui fait cette
opération s’appelle le « puncture ». Le vecteur qui le caractérise €gal a : 1011001
0100110 1.Lasimulation du schéma de la figure (II1.10) permet de tracer lcs courbes du

taux d’crreur binaire afin de voir I’effet du codage sur la performance du systeme.

Dans le cas des codes convolutionnels, on dispose de l'algorithme de Viterbi. La complexite
de cet algorithme est en e? ol | est la longueur du registre 4 décalage présent dans le codeur.
Sa complexité est done exponentielle en fonction de celle du codeur. Il n'est donc utilis¢ que

pour de faible valeur de 1.

Nous nec présentons ci-dessous que les résultats principaux permettant de comprendre le

principe de l'algorithme de Viterbi. (un exemple détaillé se trouve en annexe).
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[c téeepteur, pour estimer la séquence ¢mise, va chercher a estimer a chaque instant 'état du
codeur. Le chemin sélectionné par cette méthode permet de trouver la séquence d'entrée la
plus vraisemblable lorsque le canal est sans mémoire (pas d'interférences entre donnces

successives). II donne la séquence qui maximise la fonction de vraisemblance.

Bemoulli - " P |
b Binary ' ABW ! !
Bamoulil Binary Comwlutional QPSK |
Generator Encoder 1 Modulator i
Baseband ;
S | —
—> S
-Dij Error Rate : J AWGN L - AWGN
‘ Calculation b - Channel 1
' Display

QPSK
Darmodulatar
Baseband

Figure HL.10 : Une chaine de transmission (la modulation QPSK et le codage convolutif).

Aprés simulation de la chaine de la figure (III.10), on obtient les résultats de la figure (IIL.11).

10 . . v x .
E = non Codé g
. codd E
10" <
»
»
o
L
10-, A L
© ®
B .
10 " +
r ’ »
10" 1
- 3
108 . r . . . : . . :
0 F 4 8 8 10 12 14 1w 20

Eb/No (dB)

Figure T11.11 : Les courbes du TEB avec cf sans codage.

Pour les faibles EbNo, le systéme se comportera mieux sans codage mais a partir d’un certain

seuil d’EbNo qui est dans ce cas de 5dB le TEB sera amélioré d’une maniére significative.

111.2.5 L’entrelacement
L’entrelacement consiste 4 permuter une séquence de bits de maniére a ce que deux

symboles proches & I’origine soient les plus éloignés possibles I'un de "autre. Cela permet en
particulier de transformer une erreur portant sur des bits regroupés en une erreur répartie sur

I’ensemble de la séquence.
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g . | Matox | Matrix T
1 s 7| ,,, - e e | . ‘ 4
e "Lﬂ P nteicarer interleaver J > i
i

Interleave across Interleave within
OFDM frames OFDM frame

Figure I11.12 ; Modélisation du bloc d'entrelacement.

Les deux types d’entrelacement inter et intra symboles sont utilisés.

I11.2.6 La modulation OFDM
Afin de construire une trame OFDM, chaque symbole ayant deux bits devient alors

une sous-porteuse de donnée. Ces derniéres sont positionnées comme I'illustre la figure
(I11.13). Des sous-porteuses pilotes sont insérées entre les sous porteuses de données dans le
but de synchroniser le récepteur, ainsi que des sous-porteuses de garde servant a donner la
forme au spectre de fréquence et aussi de s’assurer que le spectres des fréquences adjacentes

ne se chevauchent pas .

hel  hat (Y b b bt box ™ Lyl bt 1 (PO W
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Figure II1.13 : Composition d'unc trame OFTDM.

Le tableau (6) illustre la structure détaillée d’un symbole OFDM (2) :

paramétre Valeur
NSD : nombre des sous porteuses de données | 100
| NSDP : nombre de sous porteuses pilotes 12
' NSG : nombre de sous porteuses de garde 10 N
NST : nombre de sous porteuses totales 122(=NSD+ NSDP+ NSG)
AF : espace fréquentiel entre sous porteuses 4.125MHz (=528MHz/128)
Terr ¢ la durée &’IFFT /FFT 242 .42ns (1/AF)
Tep : la durée du préfixe cyclique 60.61ns (=32/528MHz)
T : la durée de ’intervalle de garde 9.47ns (=5/528MHz)
Teym : la durée d’un symbole 312.5ns (Tcp+ Terr+ Tar)

Tableau & : Paramétres de synchronisation associés 2 F'OFDM.
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La fonction OFDM est modélisée comme le montre la figure (I11.14).

PS Sequance

a._.c.,m_,@
Qut1

2ero Ped
P+ and Shift
far FFT

Group Data for
OFDM Symbals

In1 Karmalize 1

IFETH

Amambie
OFDM

Frames

¥

Figure II1. 14 : Schéma interne de 'émetteur OFDM.

® La diversité
Le type de diversité utilisé est la diversité en fréquence a redondance temporelle car la
réponse impulsionnelle du canal est considérée constante pendant la transmission d’une
trame. L’intérét est d’améliorer les performances du systéme. Le bloc correspondant

est « 2*spreadingy,

* La méthode d’annulation d’ISI
La méthode utilisée est celle du zéro padding car :
Son apport majeur par rapport au préfixe cyclique concerne la consommation de
I’amplificateur de puissance. En effet, puisque le zéro padding consiste a ajouter des
échantillons de valeur nulle a la fin de chaque symbole OFDM, I’amplificateur de puissance
n'a pas besoin d’amplifier de signal pendant cette période 1a. La durée du zéro padding vaut
typiquement le quart de la durée d’un symbole OFDM utile, le gain en consommation de
I"amplificateur de puissance est dans ce cas inferieur par rapport aux systémes avec préfixe
cyclique. Cette caractéristique est trés importante car la puissance consommée par les
émetteurs OFDM est principalement due a la puissance consommée par I’amplificateur de
puissance. La méthode du zéro padding semble donc étre la plus adaptée pour réaliser des

émetteurs/récepteurs hautement intégrés et faibles consommation.

* Lasynchronisation

Dans un systéme MB-OFDM, la synchronisation est la clef d’une réception réussite de

I’information transmise. Pour accomplir ceci, des séquences sont insérées avant une quantité
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de donndes prédéterminée, afin que le récepteur puisse connaitre e début et la fin d une
trame. Dans le cas étudic, 1l existe deux types de séquences de synchronisation :

S : unc séquence de synchronisation de paquet (6 symboles OFDM).

FS : une séquence de synchronisation de trame (3 symboles OFDM).

» IFFT
L’TIFFT est le cceur de la modulation OFDM car elle assure la construction des
symboles OFDM, elle est réalisée par le bloc « IFFT » qui accepte seulement les données

dont la taille est une puissance de deux.

111.2.7 Filtrage et saut de fréquence

P 1xSig
FOATool
1 > > > -
6 r
In1 > »K >
Upsample 4 Out1
Digital
Filter Design P caicutate
Frequency
[+4 0 1) uwb. W » Offsel

Figure L. 15 : Schéma interne du FHSS.

* Conversion numérique/analogique
Le signal numérique est converti en un signal électrique analogique, cette fonction est
réalisée par le bloc « Upsample », sa fonction est d’insérer six échantillons entre chaque
dcux sous porteuscs.

= Filtrage

Le signal électrique bande de base est filtré afin de supprimer les répétitions du spectre
obtenucs lors de la conversion numérique/analogique.
* Transposition
La transposition en fréquence est effectuée pour porter le signal en bande de base
autour de la fréquence porteuse. Cette transposition est obtenue grace a des mélangeurs ct 4
un ou plusieurs oscillateurs locaux.

L’opcration dc translation sc réalise suivant I’équation suivante :

fout = x1. (fmin + x2.4 f)
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Avee x; @ Signal d’entrée.
X» : Sous bande sélectionnée.
fmin : La fréquence centrale de la premiére sous bande,
Af = 528Mhz .
Le saut se fait selon la sous bande sélectionnée (géré par le code du TFC).

Le code TFC utilisé est le code TFC1 (voir tableau 7) :

TFC Séquence d’enchainement des sous bandes
Bande 1 1 2 3 1 2 3
Groupe 2 | 3 2 I 3 2
#1 & 3 1 | 2 2 3 3
4 1 I 3 3 2 2
5 1 1 I | 1 !
6 2 2 2 2 2 2 :
7 3 3 3 3 3 3 \
Bande |8 3 I3 13 13 13 3
| Groupe#s | 9 14 14 14 14 14 14

Tableau 7 : Allocation codage TFC pour les différents modes des systémes MB-OFDM.

iI1.2.8 Le canal ULB
Le canal ULB est modélisé par un canal a bruit blanc gaussien qui représente le bruit

thermique, et par un filtre numérique a réponse impulsionnelle finie(FIR) qui représente la

source des multi trajets, la figure (I11-17) illustre sa réponse impulsionnelle.

TUE L R o
: % Out1

Dighal Filter |

DsP
Constan

Figure I11.16 : La modélisation du canal UJ1.B.
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Credtes a complex kasaband chaneed lrom IEEE 8215, 3a channel modei. There are
tour saparate channed models:

CM1: Line-cf-sight charnel, distance 0-4m

CM2 Non-ine-of-aght channel, ditance D-4m

CM3. MNon-ine-of sight channed, distance 4-10m

CM4' Extreme not-ine-of-sight channet
For each channe) madet, you can uze the "Channelindex" parameis 1o select any one
of 100 distinct realizations stored in the .mat files picvided by the [EEE working group.

Foaanweler

Channel model: CM1 v
index{ M2

ch CM3

EsAio(dBr  CM4

EbMo

[ ok | cacd J[ Hew | s

Figure IIL. 19 : Fenétre illustrant les paraméires de réglage du canal ULB sous Matlab.

I1.2.9 La démodulation OFDM
Elle est composée d’un bloc primordial qui a pour role I’estimation de la réponse

impulsionnelle et la compensation de I’erreur commise. A cela s’ajoute les autres blocs non
mois important exécutants ’opération inverse des fonctions existantes dans le bloc de la

modulation OFDM (voir figure(111.20))

1 —Hione
X B

Figure {II.20 : Schéma interne du récepteur OFDM.

* Suppression des sous porteuses redondantes

A la réception toutes les sous porteuses redondantes doivent étre supprimées tel que les sous
porteuses de I'intervalle de garde, le zéro padding, les séquences de la synchronisation et les

sous porteuses pilotes apres 'estimation.
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* FFT
Permct de récupérer les symboles QPSK.
= L’exploitation de la diversité

La méthode utilisée est la combinaison a gain unitaire, consiste & combiner deux
symboles comportant la méme donnée afin d’extraire le plus d’information. Le récepteur
mémorise le premier symbole arrivant grice a un buffer et attend 1’arrivée du deuxicme
symbole. Une opération d’addition s’effectue entre les sous porteuses du premier symbole et
celles du deuxieme ayant bien siir la méme fréquence porteuse, le résultat est multiplié par un

facteur de ‘4, le bloc modélisant cette opération est « 2*spreading ».
* Estimation du canal et compensation

Le schéma de réception préconise une estimation du canal basée uniquement sur
envoi de six symboles d’estimation au début de la trame d’information. 11 est bien connu

qu’une détection fiable des données nécessite une estimation précise des paramétres du canal

(TRMSI Tm: Ndﬂ) (VOir ﬁgul'e (IIIZ 1 ))

Remow _’El M

DC companent o :

fom baieny sig i
xr —»

Sasd

1

0K caponent M

ton sgnd _J

Sdlec
g el

Figure II1.21: Schéma de principe de I'estimation et la compensation du canal.

Ce schéma réalise I’opération d’estimation et de compensation en deux phases:

* La premicre conceme P’estimation de la réponse impulsionnelle (h(t)), en faisant une
autocorrélation entre la séquence regue et celle connue par le récepteur selon,
I’équation Ry, (k) = Y3 x(k).x(n — k)* (TL.1)

Cette dernicre est modélisée comme le montre la figure (111.22).
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Selea
O—Pp—b otim

DC compwe nt
fom sigret

Serd
Irainirg isa

Figure 111.22 : Modélisation de la fonction d'autocorrélation.

* La deuxi¢me concerne 1’égalisation qui consiste a multiplier les sous porteuses de
données regues ¥y, par des coefficients complexes g, .
La technique utilisée est celle du MMSE®destinée aux systémes ayant une
redondance temporelle.
Les coefficients g, sont déterminés par :

*

H
g = m (IH.:Z)

Les sous porteuses estimées sont données par :

—=— k=0, 1...Ngyu—1. (1I1.3)

s orcheding

Figure II11.23: Modeélisation du bloc d'égalisation.

{I1.2.10 Proposition d’une méthode d’égalisation améliorant le systéme a base de

MMSE simplifié
Puisque la modulation des sous porteuses est réalisée avec un mapping de type PSK,

I’information utile est portée uniquement par la phase. Le dénominateur de 1’égaliseur MMSE

défini par I’équation (II1.3) est réel et n’est donc d’aucune utilité pour égaliser lcs données.

25 Minimum mean square error {erreur quadratique minimale moyenné}
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L ¢gahiscur MMSE simplifié [19] consiste donc a s’en passer du dénominateur de I'¢galiscur
MMSIE

Gy, = Hj, (T11.4)
Les symboles regus et égalisés correspondent au produit entre les symboles émis et le module

an carré de la réponse en fréquence du canal :

Ex(n) = R(n)Gy = Ex(n)|Hy|” + By (n)Hy (11.5)
Ry (n) : signal regu.
E,.(n) : signal émis,
Cet ¢galiseur possede trois avantages :

* Pour un traitement numérique, on sait que la division est une opération coiiteusc c¢n
temps de calcul par rapport a une multiplication. Cet égaliseur présent donc une faible
complexité.

* Le codage du canal utilisé est le codage convolutif, le décodage canal associé est lc
décodeur de Viterbi. 1l est utile d’avoir des informations concernant la fiabilité des bits
d’entrée pour pouvoir les décoder trés efficacement. Cette information est donc
directement obtenue dés I’égalisation. Puisque I"amplitude des symboles égalisés est
directement proportionnelle au carré du module de I’amplitude du canal. Ainsi. si lc
canal est bon, c’est a dire si |H,|%est relativement grand, le signal ¢égalisé sera
considéré comme trés fiable ; et inversement, si le canal posséde un évanouissement,

¢’est a dire si |Hy|? tend vers 0, le signal égalisé sera considéré comme trés peu fiable.

I11.3 Simulation de la chaine

I11.3.1 Calcul du débit utile
Le calcul du débit nécessite le calcul de la durée de bit.

Calcul de la durée de bit (Th)
*  Cherchons tout d’abord le nombre de symboles utiles transmis pendant une trame :
Une trame de données doit étre composée de:
PS : unc séquence de synchronisation de paquet {6 symboles OFDM).
FS : unc s¢équence de synchronisation de trame {3 symboles OFDM).
CE : une sé¢quence d’estimation de canal (6 symboles OFDM).

Une séquence de donnces de 18 symboles.
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Nombre de symboles total par trame ¢st 51 symboles.

— nombrede symboles de données par trame
factl =
nombre de symboles total par trame

= Cherchons maintenant le nombre de bits utiles pendant un symbole :
Un symbole OFDM contient ;

= 100 sous porteuses de données.

» 132 sous porteuses pour le préfixe cyclique.

]2 sous porteuscs pilotes.

* 5 sous porteuses pour I'intervalle de garde.

= 10 sous porteuses pour assurer que deux symboles adjacents ne se chevauchent pas.

*  ( sous portcuscs nulles pour atteindre les 128 point FFT.

Total-165 sous porteuses.

2 = nombre de sous porteuses de données
fact2 =
nombres de sous porteuses totale

* Les sous porteuses de données contiennent des bits redondants dus au codage :

3= nombre de bits transmis aprés le poingonnage
fact3 = e ,
nombre de bits résultant aprés codage

* Un symbole OFDM est envoyé deux fois sur deux bandes de fréquence différentes

fact4 = facteur d'étalement

*  On transmet un symbole OFDM a travers une sous bande de largeur W=528MHz.

Th = 1 1
— = =7.0833ns.
Wxfactixfact2z=factixfacts 528*106*18/51*100/165*5/8*2

Le géncrateur de Bernoulli génére des bits d’une durée égale a 7.0833ns :

On aura alors ;

— 1 _ 1 -
D= Tb‘"'—7.0333*10-9‘141'21"”’”5'

Cc débit est amelioré grace a la technique de ’OFDM, il atteint 200Mbps, cette valeur est

calculée comme suit ;



CITAPTTRE I SIMULATIONS ET INTERPRETATIONS

taux de codage

bt debits o e i tes) par symbole *
Debir debit symbole * nombre de bit (données) par symbo Factdetalement

Débit symbole=528 * 106/165.
Nombre de bits par symbole=200.

Débit=3.2*10%%200*5/8/2=200Mbps
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Aprés avoir simulé la chaine de la figure (T11.24), les spectres du signal émis ct regu sont
visualisés grice au bloc « Power Spectrum Scope », ainst que les diagrammces de constellation

du signal émis avant et aprés égalisation avec un EgN, = 60dB sont présentés au-dessous :

4] ) " '
4 e '?* ; 1]
-80 4 b .
“ N m
g o) g o
| g £
= 7P ”¥m~mw ; ? 40
-280 i | ; :
.30 : = a ) SR [
|
-15 1 05 0 a5 1 1.5
; : . 2 Y :
TF?am: :w ?,fw,,,f, (GDE:). I Framea: 3222 Frequency (GH2)

Figure 1I1.25 : Représenlation fréquentielle du canal a ’émission ef a la réception
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Figure I11.26 : constellations du signal avant et aprés égalisation

-Discussion :

1) Afin d’évaluer les performances de la chaine étudiée, un programme sous Matlab qui
permet de tracer les courbes du taux d’erreur binaire est réalisé en utilisant dans un premier
temps un canal AWGN puis les quatre modéles du canal ULB (CM1, CM2, CM3 et CM4)
avec un rapport EbNo variant entre 0 et 12dB. La figure (II1.27) illustre les résultais de la

simulation:
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- . . - = s s SO
S rr : cM1

i

2 4 8 8 10 12
Eb/No (d¢B)

Figure I11.27 : Comparaison du TEB entre les 4CM et TAWGN

L’ordre logigue des performances des canaux est par ordre croissant comme suit CM1, CM2,

CM3, CM4. Cependant les résultats obtenus s’opposent au résonnement fixe.

l.e CM4 présente un TEB inferieur a celui du CMI. Nous allons maintenant chercher la
cause, en étudiant les paramétres qui pourraient influencer cet ordre, et a chaque fois €liminer

ceux qui ne sont pas a I’origine de ce résultat.

2) Le méme programme est pris, mais cette fois pour une autre réalisation, les courbes

obtenues sont illustrées dans la figure (111.28) :

Taux derreur binare

L ——
1wt ""‘4“4::_—&‘
-
[N
107}
]
5
% w7
=4
10
10°
-
1 .
o5 ]

6
EbsNo (dB)

Figure I11.28 : TEB pour une réalisation quelconque

Un changement dans le positionnement des courbes est observé. Le probléme sc pose

toujours.
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3) Quand on fait varier les réalisations de 1 jusqu’a 100, cn calculant la moyennc des TEB des

différentes réalisations, les courbes obtenues sont illustrées dans la figure (111.29) .

T o
= cmi ’
% ¢m2 _‘
8 10°y
10-‘ r
10'5 r
E
10'5 3 t x r ' r
0 2 4 6 8 10 12
EbNo

Figure 11129 : TEB moyen de 100 réalisations .

Puisque le probléme se pose toujours, une vérification de la véracité des valeurs caractérisant
les canaux (nombre de trajets,Tpuys, Ty,) S'1mpose, afin de s’assurer que ces valeurs

coincident avec celles de la théorie (voir tableaun (5)).
- Suppositions posées :

1) Supposons que pour la majorité des réalisations le Tgpys peut étre plus grand pour CM1
que pour CM4 c’est a cause de ¢a que le TEB du CM4 est mieux que celui du CM1. La figure

(1I1.30) prouve le contraire:

RMS dalay {nS) RMS delay (nS)

T T T T

: ! Q- N S e -‘#

10;, JR— _, P !E\ ‘ - . : L b j

. . }' _ B s ? f 20"‘. : 1«‘ ¥ nf -‘-

: |

0 £ b L ; 0 | | | | |
0 % )] 8 % 100 o 2 4 &0 8 10

Channel number Channel number
Figure {I[.30 : RMS delay en fonction des cent réalisations (CM1 et CM4).

Le tzps varie entre 7 et 15ns pour les 100 réalisations du CM1 alors qu’il varic entre 19 et
41ns pour les 100 réalisations du CM4, on conclut que pour n’importe quelle réalisation

le Trys est toujours plus grand dans CM4 que dans CM1, cette supposition est éliminée.
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2) Supposons que le probléme se pose au niveau d¢ T,

Excess delay (nS) Excess delay [nS)

20 T . - T : T 50 II ‘V
. . :- .;I : 20k : : Al { E . 'i, . h :_ T
RS SR S S N U VS S S
0 2 40 60 80 100 0 2 9 &0 80 10

Channel number Channiel number

Figure T11.31 : Exess delay en fonction des cent réalisations (CM1 et CM4).

Le T,, varie entre 2 et 12 ns pour le CM1 et entre 17 et 45ns pour le CM4. 1l est clair que
le 7,, est toujours plus grand dans CM4 que dans CM1 alors cette supposition est éliminée

aussi.

3) Supposons maintenant que le probléme se pose au niveau du nombre de trajets considérés

Number of significart paths capturing > 85% energy Numbar of significant paths capturing > 5% enengy

40 ; : ; T 20

b !
L - ! s

S S T 1 (I ; v H
ot - ' v L : s i i L |

0 .| 40 60 L1 100 0 2 L] 60 80 1
Channal number Channel number

Figure .32 : Nombre de trajets en fonction des cents réalisations (CM1 et CM4).

Le nombre de trajets varie entre 10 et 37 pour le CM1 et entre 50 et 175 pour le CM4, ce qui
implique que le nombre de trajets et toujours plus grand dans CM4, cette supposition est aussi
éliminée. Ces derniers résultats nous ont assuré que le probléeme n’est pas le type de canal. 1l

se pose au niveau des étages de la chaine de transmission.

La recherche effectuée en vue de trouver la bonne interprétation montre que les performances
du systéme changent en fonction du débit de la chaine. Ce dernier varie en fonction du facteur

d’étalement et le taux de codage utilis¢ comme le montre le tableau (8).
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 Débit(Mbps) ss 180 |10 lieo  [200 320 |480

" Constellation QPSK | OPSK | QPSK | QPSK | QPSK | QPSK | QPSK
“Taille de FFT 128 128 128 128 128 128 128

| Taux de codage 1132 172 1132 [ % 5/8 1/2 Ve
Facteur d’étalement 4 4 2 2 2 1 1

Tableau 8 : Les paramétres influant le débit.

La figure(111.33) illustre les courbes du TEB pour les 4 types de canaux [32] dans le cas des
faibles débits (55 Mbps) et le cas des grands débits (480 Mbps).

10°

167

BER

€ B8 Mbps in CMA

e 55 Mbps 1y CM2
i 55 MbpS it CM3
—&— L5H Mbps i CM4
—— 480 Mbps in CM1
—=fr-= 480 Mbps in CM2
~sF--- 480 Mbps in CM3
—f— 480 Mbps in CM4

107}

10*

10

) z a 6 8 10 12 14 165 19
Eb/No (dB)

Figure 111.33 : Influence du débit sur le TEB [32].

I11.3.3 Interprétation
11 y’a deux critéres a prendre en compte lors de la comparaison entre les quatre modcles du

canal :

= |adurée de I’étalement du canal.

» La sélectivité en fréquence.

D’apres les résultats obtenus, le cas NLOS présente une meilleure performance par rapport au
cas LOS. En effet, Les canaux NLOS (CM2, CM3, CM4) sont trés sélectifs en fréquence
(voir figure I11.34) Cette caractéristique est bien exploitée en utilisant la diversité en
fréquence a redondance temporel. Autrement dit si I’information dans le premier symbole est

perdue, elle sera récupérée dans le deuxiéme symbole qui n’aura pas subt la méme influence.
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Dautre part, la durée d’étalement du canal CM4 dépasse la durée du zero padding cc qui
provoque des interférences entre les symboles qui cause la dégradation du TEB par rapport a

celui du CM2.

Le CM2 présente la meilleure performance de tous les autres canaux car c’est le canal qui cst
le moins sélectif en fréquence dans le cas NLOS, ajoutant a cela la durée d’ctalement de sa
réponse impulsionnelle qui est inferieure a la durée du zero padding (pas d’interférence inter

symbole) contrairement a CM3 et a CM4.

Le CM3 présente un TEB proche a celui du CM4 car il bénéficie moins de la diversité en

fréquence par rapport 3 CM4, et le systéme est moins perturbé par interférence inter

symbole,
T
g .
£
E - t i
o v
: 1
2
e -
¥ r
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Magniude Responss (08} Magniude Respores (dB)
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Figure II1.34 : Les réponses impulsionnelles des quatre CM dans le domaine fréquentiel.
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1.4 Conclusion
Lors de ce chapitre, la simulation de la chaine de transmission a permis unc bonne

compréhension des principales fonctions utilisées a 1’aide du Help disponible a
I’environnement Matlab. La modulation en bande dc base permet ’augmentation du dcbit ct
le codage I’amélioration des performances du systéme. L’OFDM posséde une grande
efficacité spectrale et présente une robustesse contre les multi trajets. L’estimation de la
réponse du canal est assurée par {’envoie des symboles d’apprentissage et I’égalisation était

réalisée par la méthode du MMSE simplifié.
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CONCLUSION GENERALE

Ce projet traite le fonctionnement de dispositifs d’émission/réception radio a haut
débits qui doivent étre faible coilit, faible consommation, hautement intégrés ct trés
performants tel que ULB. Des réglementations doivent étre prises en compte pour ne pas
interférer avec les systémes déja extstants.

La simulation d’une chaine de transmission ULB a permis de comprendre le
fonctionnement des principales techniques utilisées dans les systémes de communication, et
d’évaluer leurs performances. De plus, le modele des signaux regus rend I’égalisation du canal
de transmission trés simple et peu cofiteuse en termes de puissance de calcul. Neanmoins
I"augmentation de la vitesse d’information a transmettre ct la demande de mobilité de plus cn
plus sera forte, entrainant {’augmentation de la largeur de bande des signaux a transmettre.

La chaine de transmission étudiée disposc d’unc modulation QPSK, un taux de codage
de 5%, une modulation OFDM dont les symboles comportent 128 sous porteuses, transmises
sur unc bande de 528Mhz. Le systéme n’utilisc que les trois premiéres sous bandes gérées par
un code TFC assurant le saut de fréquence.

Les résultats sont montrés sous formes de graphes. Des courbes représentent les taux d erreur
binaire en fonction du rapport EbNo étatent illustrées.

Quatre cas de figure ont été testés. Le cas de visibilité directe est modélisé par CM1 ct
le cas de non visibilité directe sont modeélisé par CM2, CM3 et CM4 ont été évalués.

{ ’allure des courbes obtenues suggére que la chaine performe mieux dans le cas de non
visibilité directe avec débit limité, et le contraire pour LOS. Cela est di au faite que le
systéme étudié bénéficie plus de la diversité en fréquence dans ce cas.

Ces canaux sont complexes dans le sens ou ils deviennent trés sélectifs en fréquence
impliquant une diminution des performances du systéme global. La diversité fréquentielie
devient alors un atout majeur afin de pouvoir conserver de bonnes performances.

La modulation OFDM est trés bien adaptée a la demande croissante en termes de débit
car clle bénéficic d’une grande efficacité spectrale. Le syst¢tme Multi-Bandes OFDM pour
lequel la porteuse est soumise & un saut de fréquence permet d’obtenir la diversité
fréquenticlle, ce qui est compatible avec les contraintes de miniaturisation, de consommation

et de cout.
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ANNEXE

Fonctionnement du décodeur de viterbi

Le récepteur possede un automate identique a celui de I'émetteur. L'objectif a atteindre
est d'engendrer par cet automate une séquence aussi proche que possible (au sens de la
distance de Hamming) de la séquence regue.

A1 & L &gt iy &t
eif] atomate s1{l s‘{t} 5 {!)-'5:{.”

——] Ly "., (.,..‘L,‘:‘ A_)
Je L émetieur Fransmission

(lomparaison

g(‘.‘n{'*rm iﬂn df‘ antomate
I ‘entrée /(1) du récepteur

ir,

(. ()

Principe du décodage par le récepteur

Nous décrivons le fonctionnement sur un exemple. Supposons que la séquence émise s,(t) et

s2(t) est 111000010101 101100

et que la séquence regue est s; (t)s5 (t) 0010000101G1101100

(les deux premiers bits sont erronnés).

Au début du décodage, l'automate du récepteur est dans le méme état initial que cclu
de l'émetteur. A chaque instant {, il génére deux hypothéses possibles pour l'entrée:
e'(t) = Octe'(t) = 1, et pour chagquc état possible, il produit deux sortics s7 (t)s5(t) . On
comparc ces deux sortics a la séquence regue sy (£)sy (t)et on calcule la distance dc
Hamming entre ces deux signaux. A Dinstant? =10, il y a un seul état possible 00).
Pour €(0)=0, on génére s; (0) = 0,55,(0) =0 . La distance au signal regu est égale & (.
Pour e(0)=1, on génére s; (0) = 1,s5(0) =1 . La distance au signal requ est égale d2. A
[instant # = 1, il y a deux élats possibles (00 et 10).
Dans I'état 00 pour e(0)=0, on génére s; (1) = 0,55(1) = 0 . La distance au signal requl.

Dans I'état 00, pour e(0)=1, on génére s; (1) = 1,55(1) =1 . La distance au signal requ :1



Dans U'¢tat 10, pour e(0)=0, on génére s; (1) = 1,55(1) = 0. La distance au signal requ : 2
Duns 'état 10, pour e(0)=1, on génére sy (1) = 0,55(1) = 1. La distance au signal regu : 2
La distance de Hamming porte sur les messages a partir de leur début et jusqu'a l'instant t. La
distance dc Hamming a l'instant t est égale a la distance de Hamming a liinstant t — 1 a
laquelle  on  ajoute  la  distance  entre 51 (t)s;(t) et sy (t)sy (t).
A linstant ¢=2, i1 'y a quatre états possibles (00 et 1)),
On cffectue les mémes calculs que précédemment pour ces quatre états, ce qui produit huit
sortiepossible

état 00, pour e(0)=0, on géneére s; (1) =0,55(1) =0 . La distance au signal recu : 1.

état 00, pour e(0)=1, on génére s; (1) =1,5,(1) =1 . La distance au signal requ @ .

érat 10, pour ¢(0)=0, on génere s; (1) = 1,55(1) =0 . La distance au signal regu @ 2.
état 10, pour e(0)=1, on génére s; (1) =0,5,(1) =1 . La distance au signal regu : 2.
état 01, pour e(0)=0, on génére 51 (1) = 1,55(1) =1 . La distance au signal re¢u : 1.
état 01, pour e(0)=1, on génére s; (1) = 0,55(1) =0 . La distance au signal regu @ 2.
état 11, pour, e(0)=0 on génére s; (1) = 0,5,(1) =1 . La distance au signal recu : 5.

état 11, pour e(®)=1, on génére s; (1) = 1,55(1) = 0 . La distance au signal recu : ©.
On remarque qu'a Pinstant { = 3, l'automate est maintenant dans son régime permancnt.

Chaque état peut étre atteint par deux cntrées différentes. Par exemple, on peut attcindre

I'état 0la partir de I'état  10avec 'entrée U, la distance calculée pour ce chemin est 2

I'état 01a partir de I'état 11avec l'entrée 0, la distance calculée pour ce chemin est . A ces
deux chemins sont associés des distances en général différentes. Le principe de Viterbi est de
ne retenir parmi ces deux chemins que celui qui correspond a la distance de Hammung la plus
petite. Par exemple pour 'état 01, on ne retient que le chemin provenant de l'état  LUcar il
correspond a une distance de Hamming de 2. "autre chemin correspondant a une distance de
Hamming de 5. On sélectionne ainsi pour chacun des ¢tats un seul chemin entrant. On réitcre
l'opération jusqu'a la fin du mcssage. En principe, il faut que la fin du message soit unc
séquence bien définic pour que Pétat final de l'automate d'¢mission soit un état connu du
récepteur. On compare alors les distances de Hamming entre séquences retenues pour chacun
des états a l'instant final ' (unc séquence par état) ct on considére que le message émis Ctait
celui qui correspond a la distance la plus petite. La séquence ainsi retenue dans l'exemple est
bien la séquence émise, malgré les deux erreurs dans le message requ. La distance de
Hamming entre le message requ et le message qui est généré par la séquence d'entrées retenue

cst bien ¢gale a 2.







