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Introduction générale

A 1’époque actuelle lorsqu’on parle des télécommunications on pense alors 2 la trans-
mission a distance et en temps réel de la voix, mais aussi de données comme un mes-
sage de texte, un courrier €électronique, une image ou encore une vidéo. Si on suit cette
évolution on s’apercoit que le débit du transfert des données varie et augmente avec ces
applications. Nous pouvons alors parler de communication haut débit. Une de ces applica-
tions est représentée par I’internet haut débit, I’ADSL (« Asymmetric Digital Subscriber
Line ») et par ses services (par exemple le « Voice over Internet Protocol », « VoIP »).

Une autre caractéristique des télécommunications des ces dernieres années est re-
présentée par les liaisons sans fil. Alors, nous avons vu apparaitre et se développer les
WLAN’s (« Wireless Local Area Networks ») garantissant un transfert haut débit de don-
nées (de 11 a 54 Mbps théoriques) entre différentes machines connectées au méme ré-
seau. Différentes normes sont apparues sous les noms de Wi-Fi [WIFI2006] et Wi-Max
[WIMA2006] appartenant a la famille du standard IEEE 802.xx [IEEE2006]. Une amélio-
ration de ces normes est représentée par le standard 802.11n permettant a la technologie
Wi-Fi d’atteindre des débits théoriques entre 100 et 540 Mbps en ajoutant 1’utilisation de
la technique « MIMO ». Cette norme améliore aussi la portée des réseaux sans fil.

Dans ce contexte de transmission haut débit, le "téléphone portable" est toujours resté
I’un des protagonistes principaux. On voit alors apparaitre I’« UMTS » (« Universal Mo-
bile Telecommunication Standard »), un standard de la troisieme génération (3G) qu’au-
jourd’hui on retrouve sur les "téléphones portables" permettant d’utiliser les services vi-
déo, internet, etc... .

Imaginons alors un terminal mobile générique sur lequel on souhaite intégrer toutes
ces technologies de communication. Nous nous dirigeons, donc, vers les terminaux mo-
biles dits 3G+ (« High-Speed Downlink Packet Access », « HSDPA ») et 4G. Un tel
terminal doit étre capable de gérer différents standards et donc de satisfaire toutes les

contraintes relatives a chacun d’eux. Cela reste pour le moment une étude théorique qui
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peut aboutir d’ici quelques années a la réalisation d’un vrai terminal mobile multistan-
dards permettant d’atteindre des débits élevés pour le transfert de données ainsi que tout
type de service multimédia.

Retournons maintenant au cas haut débit. Il existe a I’heure actuelle des technologies
permettant d’atteindre un débit de transmission €levé. Cela est possible grace a 'utilisa-
tion de modulations numériques particulieres. La modulation multiporteuse dite OFDM
en est un des principaux exemples. Ces nouvelles technologies se basant sur les modula-
tions multiporteuses orthogonales, présentent des avantages ainsi que des inconvénients.
Les avantages concernent principalement la robustesse du signal vis-a-vis du canal mul-
titrajet avec évanouissement et I’encombrement spectral optimal.

En revanche, un des principaux inconvénients est représenté par les fortes fluctuations
en amplitude de I’enveloppe du signal modulé et donc par des variations importantes en
puissance instantanée. Le « Peak-to-Average Power Ratio » (« PAPR ») qui prend en
compte ces variations en puissances, est un parametre indispensable dans la caractérisa-
tion des modulations a enveloppe non-constante. Dans certains cas, comme pour I’OFDM,
le « PAPR » devient suffisamment élevé et le signal OFDM montre une grande dynamique
en amplitude (et en puissance).

Cela a une conséquence sur les performances des dispositifs non-linéaires qui pré-
sentent une caractéristique de transfert avec saturation. Les dispositifs non-linéaires ap-
partenant a une chaine de transmission, le probleme se pose surtout en émission et il prend
de I’ampleur au niveau de I’amplificateur de puissance (« PA »).

Dans ce contexte de « PAPR » élevé, le « PA » doit avoir le recul (« Input Back-
Off », « IBO ») suffisant pour qu’il puisse ne pas saturer le signal OFDM a amplifier.
Cela amene le « PA » a travailler dans une zone fortement linéaire avec une dégradation
importante de son rendement et donc avec une augmentation de la consommation globale
du terminal mobile. Malheureusement, cette situation ou la transmission haut débit se fait
au détriment de la consommation, n’est pas compatible avec la portabilité du terminal.

On comprend alors qu’il est nécessaire d’optimiser la consommation du « PA ». Par
conséquence, 1’amplificateur de puissance doit travailler le plus proche possible de sa
zone de saturation qui représente la zone a rendement optimal. Afin de se reprocher de la
zone de saturation sans trop saturer le signal d’entrée, il faut alors réduire les fluctuations
d’enveloppe du signal OFDM, et donc son « PAPR ».

Différentes techniques de réduction du « PAPR » existent en littérature [PAL2005a].
Certaines techniques agissent sur I’amplificateur afin d’éviter la saturation du signal d’en-
trée et d’autres techniques se basent plutot sur un traitement réalisé directement au niveau

du signal.
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Parmi ces techniques, nous en avons retenue une : I’écrétage classique plus filtrage.
Cette technique nous a parue la moins complexe en satisfaisant ainsi les principales
contraintes (consommation et intégration) d’un systeme embarqué. En outre, elle garan-
tit la compatibilité descendante, c. a d. le récepteur ne doit pas €tre informé du type de
traitement réalisé en émission avant amplification. Cette technique écréte le signal d’en-
trée en réduisant son « PAPR » mais I’inconvénient principal est représenté par une forte
dégradation du taux d’erreur binaire (en anglais « Bit Error Rate », « BER »).

Nous nous sommes alors inspirés de cette technique pour ensuite lancer notre étude
de recherche dans cette direction. Nous avons alors chercher d’améliorer cette technique
classique de réduction du « PAPR » en introduisant une fonction d’écrétage avec une
saturation plus douce. A la réception, I’inversion de la fonction d’écrétage nous a sem-
blé une solution possible pour améliorer les performances en « BER ». Au fait, la fonc-
tion inverse permet de compenser une partie des distorsions (Interférence Entre Symboles
Non-Linéaire, IES NL) introduites par I’écrétage. Cette nouvelle technique nous 1’avons
appelée écrétage inversible.

Nous avons étudié une chaine de transmission complete avec le systeme d’écrétage
inversible, I’amplificateur de puissance et le canal bruité. D’apres cette étude nous avons
pu obtenir un gain réel en « Input Back-Off » (« IBO ») de ’amplificateur de puissance
grace au systeme d’écrétage inversible. Cela va aussi avoir un impact sur le rendement et
bien entendu, sur la consommation du « PA » [RAG2006a].

Ce rapport se présente sur six chapitres structurés comme suit. Le chapitre I nous
introduit dans le contexte et la problématique de notre étude. Des définitions générales
concernant les communications mobiles seront présentées ainsi que les différents types de
canaux de transmission. Ensuite on se pose le probleme de comment augmenter le débit
de transmission. Les différentes solutions touchent a la bande allouée pour le standard, a
la modulation numérique employée dans le procédé de modulation multiporteuses et enfin
a la taille des cellules d’un réseau cellulaire. La modulation numérique ayant été choisie
comme solution la plus envisageable, le probleme de fortes fluctuations d’enveloppe est
alors abordé ainsi qu’une introduction générale a des parametres comme le « PAPR »
et '« Adjacent Channel Power Ratio » (« ACPR »). Les sources de dégradation pour
une chaine de transmission ont été aussi exposées et en conclusion nous allons parler des
contraintes des systemes embarqués.

Dans le chapitre II nous allons décrire la modulation multiporteuse orthogonale dite
OFDM. Un petit rappel historique nous fait découvrir les origines de ce procédé de mo-
dulation ainsi que ses principales applications. Ensuite nous rentrerons dans les détails

en présentant son principe, ses avantages et ses inconvénients pour arriver a parler d’un
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parametre, le « Peak-to-Average Power Ratio » (« PAPR »), qui représente un élément
important dans la caractérisation des modulations a enveloppe non constante comme
I’OFDM. Puis nous introduirons les spécifiques des certaines normes employant la modu-
lation OFDM : ETSI HiperLAN II et IEEE 802.11a/g. Les détails sur ces normes seront
donnés en annexe.

Le chapitre III sera dédié aux non-linéarités. Nous commencerons par parler des
principaux éléments caractérisant un dispositif non-linéaire : les harmoniques, le point
de compression a 1 dB, les produits d’intermodulation (/Mn) et le point d’interception
(IPn). Les différentes sources de non-linéarités dans une chaine de transmission seront
présentées avec leurs principales caractéristiques. Nous nous sommes surtout intéressés
aux convertisseurs analogiques/numériques (CAN), aux mélangeurs et aux amplificateurs
de puissance. Achevée cette premiere analyse relative aux dispositifs non-linéaires, nous
allons introduire les caractéristiques non-linéaires du signal de sortie : I’« Error Vector
Magnitude » (« EVM »), le « Noise Power Ratio » (« NPR ») et I’« Adjacent Channel
Power Ratio » (« ACPR »). Ensuite, toute une partie de ce chapitre sera consacrée a une
étude théorique sur I’« ACPR » [RAGU2005]. Un nouveau concept de « ACPR » sera
introduit : le « N_ACPR ». Les formules pour le calcul théorique de ces deux parametres
seront présentées. Nous avons pu obtenir une expression mathématique de I’« ACPR » et
du « N_ACPR » en fonction des coefficients a; du modele non-linéaire (polynomial) de
I’amplificateur, de I’amplitude A du signal d’entrée et du nombre N des sous-porteuses
du signal OFDM. Les formules d’inversions seront aussi données, permettant de calculer
le rapport a;/as pour un « ACPR » donné. Cela suggere de choisir un modele d’ampli-
ficateur pour que I’« ACPR » ne dépasse pas un certain seuil, en limitant ainsi le choix
parmi différents amplificateurs de puissance. Une comparaison entre « ACPR » classique
et « N_ACPR » nous a enfin permis de valider le principe de ce nouveau parametre qui
prend mieux en compte la remontée spectrale des lobes secondaires.

Dans le chapitre IV nous allons présenter différentes techniques de réduction du
« PAPR ». Parmi les nombreuses techniques existantes, nous en avons alors choisi quatre
qui agissent sur le signal d’entrée pour obtenir une réduction des fluctuations d’enveloppe.
On cite donc les méthodes suivantes : le « selective mapping », le codage Reed-Muller,
le « tone reservation » et 1’écrétage classique plus filtrage. Une description détaillée ainsi
que les avantages et les inconvénients seront exposés pour les différentes méthodes. On
terminera ce chapitre avec la méthode de I’écrétage classique plus filtrage, qui nous intro-
duira au chapitre V.

Le chapitre V présentera la nouvelle technique de réduction du « PAPR » inspirée

de I’écrétage classique et que nous avons modifiée afin d’améliorer ses performances en
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réception. On parle alors d’écrétage inversible. Nous allons d’abord décrire cette nouvelle
technique en insistant sur le positionnement et sur le choix de la fonction d’écrétage.
Ensuite, les performances de ce systeme d’écrétage inversible seront étudiées pour une
chaine de transmission employant une modulation multiporteuses de type OFDM. Les
résultats sont obtenus par simulation a I’aide du logiciel ADS. Différents cas de figure
seront alors analysés pour arriver a la simulation de la chaine complete en présence de
I’amplificateur de puissance en émission et d’un canal bruité. Cela nous a enfin permis
de réaliser un gain réel sur le « Input Back-Off » (« IBO ») du « PA » de 1 dB, tout en
gardant les mémes performances en « BER » du systeme de transmission. Ce gain en
« IBO » nous amene alors a un gain équivalent en consommation de 11%. Une partie
de ce chapitre sera aussi dédiée a la comparaison entre les deux techniques d’écrétage :
I’écrétage classique et I’écrétage inversible [RAG2006b].

Dans le chapitre VI nous allons enfin proposer des conclusions pour ce manuscrit ainsi
que les perspectives de ce travail de recherche.

Les annexes concernant les rappels sur 1’enveloppe complexe, la relation entre le
« PAPR » en bande de base (« PAPR »g4p) et celui en radiofréquences (« PAPR »gg),
les signaux I/Q OFDM, le canal de transmission, les normes et le logiciel ADS compléte-

ront ce manuscrit.






Chapitre 1

Contexte et Problématique

I.1 Introduction

Ce chapitre a pour but de décrire certaines définitions théoriques propres au contexte
de cette these. Dans une premiere partie, les différents modes de communication entre
émetteur et récepteur seront présentés ainsi qu’une introduction sur le canal de trans-
mission concernant le bruit additif, les multitrajets et 1’effet Doppler. Dans la partie sui-
vante, nous aborderons 1’augmentation du débit de transmission vis-a-vis des environne-
ments tres difficiles (canal fortement bruité ou multitrajet avec évanouissement). Parmi
les différentes solutions envisagées a 1’accroissement du débit, on cite 1’augmentation
de la bande allouée pour le standard, la réduction de la taille des cellules, la modifica-
tion du type de modulation numérique employée ou I’utilisation d’un procédé de mo-
dulation multiporteuse orthogonale combinée a des modulations numériques de type M-
QAM (« Quadrature Amplitude Modulation »). Ayant retenu comme solution optimale
le procédé de modulation multiporteuses orthogonales, les fluctuations d’enveloppe du
signal modulé représentent le principal probleme. Nous allons donc introduire le concept
de « Peak-to-Average Power Ratio » (« PAPR ») présenté également dans le chapitre II
pour le cas spécifique de la modulation OFDM (« Orthogonal Frequency Division Multi-
plexing »). Les différentes sources de perturbation pour une chaine de transmission seront
aussi présentées ainsi qu’une introduction générale de 1I’« Adjacent Channel Power Ra-
tio » (« ACPR »). Pour finir, nous allons terminer avec les principales contraintes des

terminaux mobiles.
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I.2 Communications Cellulaires

1.2.1 Définitions

Un systeme de télécommunications de type cellulaire prévoit un découpage spatial du
territoire en cellules. Chaque cellule est caractérisée par un point d’acces (station de base,
hot spot) avec lequel le terminal mobile communique : il peut aussi dialoguer simultané-
ment avec différentes stations de base. La figure 1.1 présente de fagon générale le réseau

cellulaire de télécommunication.

Point d'acces
(Station de base)
(Hot spot)

Fic. I.1. Structure Cellulaire d’un Réseau de Télécommunications

La taille des cellules est définie auparavant en fonction de la puissance d’émission de
la station de base. Pour chaque utilisateur, elles peuvent émettre soit sur des fréquences
porteuses identiques (« UMTS ») soit sur des fréquences porteuses différentes (« GSM »
et « UMTS »).

Chaque terminal mobile communique avec la station de base dans les deux sens
[cf. fig. .2]. La voie montante, est I’envoie des données du terminal mobile a la station
de base tandis que la voie descendante représente le chemin inverse. La communication
peut aussi étre établie directement entre les terminaux mobiles. On parle alors de mode
de communication en voie directe. Un exemple est représenté par le protocole de relais
dit « Opportunity Driven Multiple Access » (« ODMA ») en « UMTS ».

En outre, il existe des réseaux dits ad hoc. A I'intérieur de ces réseaux, chaque termi-
nal mobile est a la fois émetteur, récepteur et station de base. Ce sont donc des réseaux

spéciaux ou les terminaux communiquent entre eux malgré 1’absence de station de base.
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Dans un avenir proche, le terminal mobile utilisera les réseaux « GSM » ou « UMTS »

ou « WLAN » selon ses besoins ce qui constituera la future génération des terminaux

Station de base (GSM, UMTS, efc...)

Voie Directe

&——

-

Terminaux mobiles

Fic. 1.2. Modes de Communication

mobiles dits multistandard.

Dans la suite, nous allons nous intéresser au mode de communication en voie mon-
tante pour 1’étude de 1’amplificateur de puissance sur le terminal mobile en émission. Une
chaine de transmission radio-fréquences (RF) se compose en général de trois blocs prin-
cipaux : I’émetteur, le canal de transmission RF et le récepteur. La figure 1.3 montre le
schéma bloc d’une telle chaine ou les détails sont adaptés a notre étude : voie montante
avec les modulateurs M-QAM et I/Q, I’amplificateur de puissance (« PA ») représenté
par sa fonction non-linéaire G| . | d’ordre n et le canal de transmission plus bruit n(z) ou

Bt (1) représente la réponse impulsionnelle du canal. En réception, le signal regu r(r) est

Point d’Acces

((H=GlshI*hy™() + n(f)

E—

E—

M-QAM
DeMod

Bits

—

démodulé.
Terminal Mobile
s(f)  GIs(f)] hy ™" (1)
Bits IM-QAMI™ ] 1/Q | oA Canal /b 8]
Mod |l Mod Transmission \JTJ DeMod
n(f)
Fic. 1.3. Schéma Bloc d’une Chaine de Transmission RF : Voie Montante
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A titre de rappel introductif, nous présentons ci-dessous les expressions de s(7), G[ . ],

h’g"”i () et r(¢t) présentés en figure 1.3 :

s(t) = R[F(F) /7] (L.1)

Gl.l=ai( ) +a(. Y +a3(. + ... +a,(.)" (1.2)
M-1

B = )" By - 6t = 7)€/ 01 (L3)
i=0

r(t) = G[s(t)] * W (1) + n(r) (L.4)

Plus de détails sur ces signaux et sur ces fonctions seront présentés au chapitre II et au
chapitre III. Dans les paragraphes qui suivent, nous allons parler du canal de transmission
en termes de bruit additif, de multitrajets et de Doppler.

I.3 Le Canal de Transmission

Les ondes électromagnétiques transitant sur un canal de transmission radio-fréquences
subissent des altérations dues a la nature et a la structure du milieu de transmission.
D’autres perturbations sont liées aux caractéristiques des composants (« PA », par exemple)
du terminal mobile et a sa vitesse de déplacement.

Les trois principaux aspects génants lors de la transmission sur un canal radio-fréquences

sont donc le bruit blanc gaussien additif, les multitrajets et I effet Doppler.

I.3.1 Le Bruit Blanc Gaussien Additif

Le bruit blanc gaussien additif (« Additive White Gaussian Noise », « AWGN ») est
une caractéristique fondamentale du canal de transmission. Il est généré par des signaux
parasites transitant sur le méme canal et par le bruit thermique des composants électro-
niques. Ce bruit de canal est modélisé par un signal aléatoire, n(¢), dont la distribution de

probabilité suit la loi Gaussienne :

1 e—('l—#)z/ZO'2 (1.5)

V2ro

ol u = E{n(t)} = 0 et 0> = E{[n(t) — ul*} = E{n’*(f)} représentent respectivement sa

In(n) =

valeur moyenne et sa variance. Ensuite la densité spectrale de puissance du bruit blanc
gaussien [cf. fig. [.4(a)] tient compte, par définition, de toutes les fréquences (—co, +o0)

avec une amplitude de Ny/2. Dans ce cas, la puissance de bruit P, est infinie [cf. éq. (1.6)].
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1.3 — Le Canal de Transmission

Pour les applications réelles sur canaux radiofréquences, on utilise la densité spectrale de
bruit filtré sur fréquence porteuse [cf. fig. L4(b)] dont la puissance P, est donnée en
équation (1.7).

DSP: N(f) B DSP: N:(f) B
No/2 N2
f -f-B2 -, -f.+B/2 f-B2 f, f+B/2 f
(a) (b)

Fic. 1.4. Densité Spectrale de Puissance du Bruit Blanc Gaussien (a) et Filtré (b)

&:f N(f) df = oo (L6)
T Bn

Py =2x f Ne(f)df = NyB (1.7)
fr_B/2

Enfin, ce bruit s’ajoutant au signal émis, il dégrade les performances en « BER » d’une
chaine de transmission. Pour plus de détails, le lecteur peut se reporter a I’annexe D.1.

1.3.2 Les Multitrajets

Un signal s(f) qui parcourt une distance donnée entre 1’émetteur et le récepteur, su-
bit des réflexions par les obstacles (immeubles, montagnes, etc...) présents dans le canal

[JAKE1974]. La réponse impulsionnelle du canal est alors donnée par 1’équation (1.8) :

M-1
W) = " Ry 6t — 7)€ (1.8)

i=0
avec M le nombre de trajets multiples, 7; les retards (0 = 79 < 71 < ... < Ty-1), h; les

amplitudes et 6; la phase associée a chaque trajet.
Si I’on appelle 7y4x I’étalement maximal du canal [SKLLA1997], alors I'IES (Inter-
férence Entre Symboles) est minimisée si la durée d’un symbole émis, T, est nettement

supérieure a Tyax [cf. €q. (1.9)].
TS > TMAX (19)

Dans le domaine fréquentiel on définit la bande de cohérence comme I’ensemble des

fréquences pour lesquelles 1I’amplitude du spectre du signal subit la méme atténuation.
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I — Contexte et Problématique

Nous en déduisons ainsi la sélectivité en fréquence du canal de transmission. Nous lais-
sons le lecteur se reporter a I’annexe D.2 pour plus de détails.

L’ utilisation d’une modulation multiporteuses comme 1I’OFDM vise a corriger les mé-
faits de la sélectivité en fréquence du canal permettant d’obtenir une réponse fréquentielle

du canal localement plate au niveau de chaque sous-porteuse [cf. § 11.2.3.1].

1.3.3 L’Effet Doppler

Lorsque un récepteur se déplace a une vitesse v, la fréquence du signal recu est mo-
difiée d’une quantité fp [cf. éq. (I1.10)], dite fréquence Doppler, proportionnelle a cette
vitesse [RIVI1998].

/o :%I_v)lcosa = ?COSQ/ (1.10)

.
Ici f, et A, sont respectivement la fréquence de la porteuse et la longueur d’onde asso-
ciée. L’angle « est pris entre la direction de T et celle suivie par 1’onde électromagnétique
émise. Le signe de fp est déterminé par le cos a et il est positif si le récepteur s’éloigne
de I’émetteur et négatif s’il s’en approche. Tous ces détails sont précisément présentés en
annexe D.3.
Une fois définie la fréquence Doppler fp, nous pouvons caractériser le canal en termes

des ses variations temporelles en introduisant le temps de cohérence T, :

1
Tcoh = (Ill)

Jo

Ce parametre représente I’intervalle temporel durant lequel les distorsions sont négli-
geables [cf. annexe D.3]. Ainsi, un canal a évanouissement temporel rapide possede un
T, faible. Pour éviter toute sélectivité temporelle sur un symbole émis, il faudrait donc

avoir un temps de cohérence nettement supérieur au temps symbole, T’ :

T.on > Ts (1.12)

1.4 Augmentation du Débit

I.4.1 Introduction

Dans le but d’augmenter le débit de transmission, 1’'idée est de modifier différents
parametres tels que la bande allouée pour le standard, la taille des cellules et le type

12



1.4 — Augmentation du Débit

de modulation numérique employée dans un procédé de modulation particulier comme
I’OFDM. Nous allons ainsi analyser tous ces aspects pour comprendre lequel reste le plus
envisageable.

1.4.2 La Bande Allouée pour le Standard

Le spectre radiofréquence est une ressource limitée et dont I’utilisation doit €tre opti-
misée. Toute la gamme des fréquences sur lesquelles on peut transmettre est réglementée
par des organismes comme 1’ERO ou le CEPT [ERO2006], [CEPT2006] qui s’occupent
de bien répartir les bandes des fréquences en fonction de 1’application visée. La bande
passante allouée en télécommunication pour une application quelconque est donc fixée et
on ne peut pas toucher a ce parametre sauf autorisation de I’'un des organismes de régle-
mentation. Par conséquence, I’augmentation du transfert de données ne peut pas se faire

en jouant sur la bande allouée pour le standard.

1.4.3 La Taille des Cellules

Dans ces dernieres années, un nouveau parametre a été introduit dans la définition
d’efficacité spectrale d’une modulation numérique : c’est la taille des cellules [ALOU1997].
Pour une cellule circulaire de diametre d, sa surface vaut 71(d/2)*. Nous allons alors parler
de « ASE », « Area Spectral Efficiency » [bits/sec/Hz/m?], définie par 1’équation (1.13) :

Ns
k=1 Dy

ou Ng est le nombre total de canaux actifs dans chaque cellule, D le débit maximal du
k —ieme utilisateur et W la bande allouée pour chaque cellule. Alors, 1’efficacité spectrale
« ASE » dépend de d et donc de la taille des cellules. L'« ASE » augmente lorsque la
taille des cellules diminue. En réduisant la taille des cellules, le débit de transmission
des données sera optimal suite a une réutilisation optimisée des fréquences porteuses
assignées a chaque cellule.

Le fait de réduire la taille des cellules pour augmenter 1’« ASE » pose un probleme
au niveau de la gestion de I’« handover » qui est le mécanisme assurant la continuité
de communication lorsqu’un terminal mobile change de cellule. Les cellules étant plus
petites, le systeme doit donc commuter d’une fréquence porteuse a une autre beaucoup

plus rapidement.
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I — Contexte et Problématique

Cela complexifie le systtme de transmission, surtout au niveau de I’infrastructure du
réseau car des cellules plus petites impliquent un nombre de points d’acces plus élevé. Ce
sujet restant en dehors de notre étude, il ne sera pas pris en considération dans la suite.

1.4.4 Le Procédé de Modulation Numérique

La modulation numérique peut étre considérée comme un des parametres en fonction
duquel on peut envisager d’augmenter la transmission des données et, donc, le débit.

En particulier, le codage binaire a signal réalise une association entre un paquet de
n bits (par exemple 10) et un symbole (complexe) ¢, qui contient une information sur
1’amplitude et sur la phase. A titre d’exemple, nous retrouvons dans la figure 1.5 le dia-
gramme de constellation des symboles ¢, sur le plan complexe I/Q pour une modulation
de type 16-QAM. Les points de la constellation représentent le nombre d’états M de la
modulation et donc sa complexité. Sur la méme figure nous avons aussi tracé la trajectoire

du signal radiofréquence entre les 16 différents états de la modulation numérique.

16-QAM

)

S RN D

| (\,&.'AM
4\ B8

A\
NS JA“N"L‘

/X l"“

Xk
PR
AL ‘:‘
S «‘
i

6 % ,v.w V
AN )
\4@&/’“

Fic. I.5. Constellation et Trajectoire pour une Modulation 16-QAM

La quantité n de bits transportés par chaque symbole ¢, est liée au nombre d’états M
selon I’équation (I.14) :

n = log,(M) (1.14)
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Rappelons maintenant que le débit binaire vaut :

1
D, = — [bits/sec] (I.15)
T,

ou T}, est le temps bit, alors le débit symbole est égal a :

1 D
D, = — = =2 [Bauds] (1.16)
n.T, n
d’oit
D, = n.D, 1.17)

Donc nous remarquons qu’a D; fixe, le débit binaire D, augmente avec n = log,(M)
et par conséquence avec les états M de la modulation numérique.

Cela signifie que la modulation employée sera une modulation a M états, avec M
suffisamment élevé : 16 ou 64 QAM, par exemple. Le signal modulé présente alors une
enveloppe non-constante avec une excursion en amplitude suffisamment élevée. Cela peut
se voir en figure 1.5 ot la trajectoire est irréguliere avec des excursions importantes autour
des points bleus de la constellation.

Si ensuite ces modulations a M états apparaissent dans le procédé de modulation de
type multiporteuses orthogonales, comme par exemple I’OFDM [§ 11.2], alors d’un c6té
le débit croit globalement mais de 1’autre c6té, les fluctuations d’enveloppe deviennent de
plus en plus importantes et le rapport puissance maximale a puissance moyenne, « Peak-
to-Average Power Ratio » (« PAPR »), est plus élevé.

Ces caractéristiques du signal modulé OFDM nous motivent a mener notre étude vers
I’analyse de I’'impact de ce « PAPR » élevé sur les performances d’une chaine de trans-
mission en considérant que le point critique est surtout représenté par 1I’amplificateur de

puissance en émission.

1.4.5 Conclusions

[’augmentation du débit de transmission pour un systeme de télécommunications peut
se faire selon différents parametres comme, par exemple, la bande allouée pour le stan-
dard, la taille des cellules ou encore la modulation numérique.

La bande allouée pour le standard ne peut pas étre modifiée si facilement pour des
raisons de réglementation par des organismes officiels. En outre, I’« ASE » ne peut pas

étre augmentée si simplement car cela implique une complexité plus élevée du systeme.
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Donc, parmi ces parametres nous avons considéré que 1’utilisation d’un procédé de mo-
dulation de type OFDM [§ I1.2.2] reste le seul bon compromis pour augmenter le débit de
transmission tout en gardant une robustesse du signal vis-a-vis du canal multitrajet avec
évanouissement.

Malheureusement, cette modulation multiporteuse orthogonale entraine de fortes fluc-
tuations d’enveloppe sur les signaux modulés. Ces fluctuations importantes ont un impact
sur le « PAPR » du signal émis avant amplification. Le « PAPR » croit a la fois avec le
nombre d’états de la modulation numérique employée dans I’OFDM et avec le nombre
de sous-porteuses orthogonales. Dans ce contexte, I’amplification non-linéaire du signal

a émettre se réalise dans de mauvaises conditions.

I.5 Fluctuations d’Enveloppe

Les fluctuations de I’enveloppe du signal modulé déterminent sa dynamique en am-
plitude, et donc en puissance. Comme on a vu aux paragraphes précédents, ces fluctua-
tions peuvent devenir suffisamment importantes. On définit alors une puissance maximale
(Ppax) et une puissance moyenne (P,,,,) pour le signal en question.

Le rapport entre ces deux puissances représente le « Peak-to-Average Power Ratio »
(« PAPR ») qui caractérise la dynamique en puissance du signal modulé. Plus de détails
sur le « PAPR » seront donnés dans la suite [§ 1.5.2]. Lorsque la dynamique du signal est
élevée, le « PAPR » est lui aussi grand. Cela se répercute de facon négative sur I’amplifi-
cateur de puissance qui peut facilement saturé le signal a amplifier.

Un signal généré par modulation numérique de type M-QAM et modulant sa porteuse
REF, présente une enveloppe complexe en bande de base non-constante [cf. fig. 1.6].

Dans les radiocommunications [BAUD2002], les signaux qui transitent sur le canal
de transmission ont leur spectre de largeur B centré autour d’une fréquence porteuse
f. (>> B) modulée par les signaux en bande de base qui transportent I’information. Dans
le domaine temporel, ce signal modulé se compose d’une sinusoide (f.) dont certains pa-
rametres (fréquence, amplitude, phase) varient avec les symboles a transmettre (signal en
bande de base).

Ce signal modulé, appelé par la suite s(¢), peut s’écrire sous la forme :
s(f) = R{F(@D)e’™ ") = I(f) cosn f.t) — Q) sin(2r fof) (1.18)

Le signal %(¢) représente I’enveloppe complexe du signal s(#) [cf. Annexe A] et les

deux signaux /(7) et Q(7) sont respectivement la partie réelle et la partie imaginaire de %(¢)
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Enveloppe non-constante
. : :

Amplitude

I I
50 60 70

I I
0 10 20

30 40
temps [usec]

Fic. 1.6.  Allure de la Partie Réelle de I’Enveloppe Complexe (16-QAM)

[LOPR1992]. Ces signaux I(f) et Q(f) représentent respectivement les voies en phase et
en quadrature d’'un modulateur en quadrature I/Q. L’enveloppe du signal s(¢) représentée
par le module de X(¢) est alors non-constante, alors que dans le cas ou le module de X()

n’est pas fonction du temps, elle devient constante.

I.5.1 M-QAM et Enveloppe Non-Constante

La modulation numérique QAM (« Quadrature Amplitude Modulation ») associe a
chaque symbole s; une amplitude A; et une phase ¢;. Pour le symbole s; émis sur I’inter-
valle [kT¢, (k + 1)T¢], on transmet le signal :

si(t) = A;s(t — kT¢) cosn f.t + ¢;) 1.19)

Si T'g est le temps bit alors T¢c = n X Ty, ou n = log,(M) correspond au nombre de bits
associés au symbole s;. Ensuite, la somme de ces signaux s;(¢) nous donne le signal s()

modulé a M états en amplitude et phase :

(o)

s(0) = Y as(t - kTc) cos2rfit + i) (1.20)

k=—o00
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ou ay et ¢, représentent respectivement 1’amplitude A; et la phase ¢; émises dans 1’inter-
valle k. Le signal s(¢) peut alors s’écrire :

s(1) = cos2mfet) Y ay cos(ge)s(t — KTc) +

— sin(2nfif) Z ay sin(p)s(t — kT¢)
= I(t) cos(2m j;:;) — Q(t) sin(2rf.1) (1.21)

ou les signaux I(¢) et Q(¢) valent :

o0

I(t) = )" @ cos(¢p)s(t — KTc) (1.22)

—00

[ee)

Q) = )" asin()s(t - kTc) (1.23)

A partir de ces signaux [cf. éq. (1.22) et éq. (I.23)] et en utilisant une M-QAM,

nous pouvons en déduire que 1’enveloppe du signal modulé n’est pas constante. Enfin

en figure 1.7 nous retrouvons un exemple de constellation pour une modulation 16-QAM
ou M vaut 16.

Constellation 16—-QAM

3F * * * *
oL
1 * * * *
oo
-1 * * * *
ol
-3 * * * *
" ‘
4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4

Fig. 1.7. Constellation 16-QAM
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1.5.2 Introduction Générale au « PAPR »

L’enveloppe d’un signal modulé peut varier dans le temps et ces fluctuations d’ampli-
tude [§ L.5] sont caractérisées par le « Peak-to-Average Power Ratio » (« PAPR »). Les
modulations multiporteuses orthogonales comme I’OFDM représentent le cas typique de
signaux modulés a enveloppe non constante avec un « PAPR » élevé. Dans I’équation
(I.24) nous donnons I’expression générale du « PAPR » qui mesure donc la dynamique en
puissance du signal modulé. Ce parametre est défini comme le rapport entre la puissance
maximale (P,,,) et la puissance moyenne (P,,,,) du signal s(¢) sur un intervalle T :

2
max | s(t
Prax 0] 5@ ]

PAPR = -
moy L[] s(t) P dt

1.24)

La quantité 10log(PAPR) représente la valeur du « PAPR » en dB. En outre dans la
littérature nous retrouvons d’autres fagcons de définir ce parametre en fonction du signal a
analyser [PAL2005c]. Le lecteur peut ensuite se reporter au chapitre II [§ 11.2.4] pour la
définition du « PAPR » dans le cas des modulations multiporteuses de type OFDM.

Comme nous avons précisé ci-dessus, le « PAPR » mesure en général le rapport de
la puissance maximale a la puissance moyenne pour un signal modulé RF. Mais nous
pouvons aussi utiliser ce parametre pour mesurer la dynamique en puissance des signaux
I/Q de I’enveloppe complexe bande de base du signal modulé [PAL2005b]. Dans ce cas
nous allons définir un « PAPR » en bande de base (« PAPR »g4p) qui est lié au « PAPR »
du signal modulé RF (« PAPR »gg) par I’équation suivante :

PAPRg; < 2.PAPRy3 (1.25)

L’annexe B montre comment cette relation a ét€ déduite. Enfin, différentes méthodes

de réduction du « PAPR » seront présentées et décrites dans le chapitre I'V.

1.6 Principales Sources de Dégradation

Une chaine de transmission pour les télécommunications se compose d’un ensemble
de "blocs" permettant a un signal donné de transiter d’un point de départ a un point d’ar-
rivée. N’étant jamais idéaux, ces "blocs" introduisent des perturbations qui dégradent le
signal. Il existe donc différentes sources de perturbation telles que les composants non-
linéaires (par exemple I’amplificateur de puissance) et le canal de transmission radio-

fréquences (bruit blanc gaussien additif, multitrajets avec évanouissement et Doppler).
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1.6.1 Amplification Non-Linéaire

La distorsion due a la caractéristique de transfert non-linéaire de 1’amplificateur de
puissance (« PA ») génere aussi une déformation de la constellation du signal émis
[cf. fig. 1.8]. Ce cas représente un point critique surtout si I’on émet des signaux a « PAPR »
élevé (par exemple OFDM) car les fortes excursions en amplitude de ces signaux ont ten-
dance a saturer I’étage d’amplification. Cela nous oblige a faire travailler I’amplificateur
de puissance en zone de forte linéarité, en entrainant une dégradation du rendement. Un
rendement médiocre se traduit par une consommation plus €levée. Par conséquence, la
ressource énergétique d’un terminal mobile étant limitée, il est rationnel d’optimiser le

rendement et donc la consommation des différents composants.

Constellation NL

E * *

54 <
i * ks © o 3
- [ o]

o o0

— o s} s} (=)
4 - o o o *

5— < 2
i % 3

-10— \ I \ ] T

8 6 4 2 0 2 4 6 8

Fic. 1.8. Dégradation due aux Non-Linéarités du « PA » (16-QAM)

En figure 1.8, nous avons tracé la constellation d’un signal 16-QAM avant (cercles) et
apres (astérisques) amplification non-linéaire. On remarque que la distorsion a donc un
impact juste sur I’amplitude du signal amplifié. La phase reste constante car les points de
la constellation se situent bien sur les lignes a phase constante. Dans la réalité, 1’ampli-
fication non-linéaire introduit aussi un déphasage. Ici ce n’est pas le cas, car pour notre
étude nous avons choisi un modele comportemental qui ne prend pas en compte les dis-
torsions de phase (ni I’effet mémoire). Plus de détails sur les amplificateurs de puissance

et leur modélisation seront présentés au chapitre III [§ 111.3.4].

1.6.1.1 Introduction Générale a I’« ACPR »

Une conséquence des non-linéarités sur le spectre du signal amplifié est représen-

tée par la remontée des lobes secondaires. Le spectre est déformé comme le montre la
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figure 1.9. Ces lobes secondaires encombrent les bandes adjacentes en perturbant la trans-
mission qui se fait sur ces canaux.

Remontée des lobes secondaires

T T
+ Avant amplification NL
— Aprés amplification NL

Bande adjacente
supérieure

~10+
Bande adjacente
inférieure

Remontée des
lobes se7ndaires

Amplitude du spectre [dB]

-70 I B I I I
5.17 5.18 5.19 5.20 5.21 5.22 5.23

Frequency [GHZz]

Fic. 1.9. Remontée des Lobes Secondaires

Pour caractériser cet encombrement spectral dans le canal adjacent supérieur ou in-
férieur, nous utilisons I’« Adjacent Channel Power Ratio » (« ACPR ») qui mesure le
rapport entre la puissance dans la bande adjacente (P,4;) supérieure ou inférieure et la
puissance dans la bande utile (P,;) [cf. éq. (1.26)].

Padj
ACPR = — (1.26)

uti
Pour I’instant nous nous limitons a introduire de fagon trés générale ce parametre. Une
étude théorique beaucoup plus détaillée a été réalisée dans le chapitre III [§ II1.5].

I.6.2 Canal de Transmission

Les caractéristiques concernant le canal de transmission ont déja été introduites dans
les paragraphes précédents [§ 1.3] et nous retrouvons plus de détails en annexe D. Trois
types de perturbations de canal ont été prises en compte : bruit blanc gaussien additif
(« AWGN »), multitrajets avec évanouissement et Doppler. A titre d’indication, les prin-
cipales caractéristiques de ces perturbations sont déclinées dans le tableau I.1. Ce sont
des caractéristiques génériques qui ont permis par simulation de voir I’impact de ces per-

turbations sur les diagrammes de constellation respectifs. La figure 1.10 montre donc ces
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dégradations sur la constellation du signal regu (16-QAM) a cause du bruit additif, des

multitrajets et du Doppler.

« AWGN » Eb/No = 16 dB
MultiTraj. | Modéle de Jakes [JAKE1974] | N Trajets = 4 | Evanouiss. de Rayleigh
Doppler Vx =300 Km/hr

Tas. I.1.

Principaux Parametres de Canal

Constellation Canal AWGN

Constellation Canal Multi-trajets

(a) « AWGN »

Constellation Canal Doppler

R

(c) Doppler

Fic. .10. Dégradations dues au Canal (16-QAM)

Leffet du bruit blanc gaussien additif a un impact juste sur I’amplitude du signal émis
en étalant ainsi les points de la constellation 16-QAM [cf. fig. .10(a)].

Le canal multitrajet introduit une atténuation et un déphasage ainsi qu’un retard sur
chaque parcours. La constellation a la réception présente alors une rotation de phase et
les points s’étalent a cause de la distribution de Rayleigh des coefficients d’atténuation
[cf. fig. 1.10(b)].
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Enfin, la mobilité de I’antenne réceptrice introduit une dégradation de type Dop-
pler qui agit instant par instant sur la phase et I’amplitude des points de la constellation
[cf. fig. 1.10(c)].

I.7 Contraintes des Terminaux Mobiles

Les deux principales contraintes pour un terminal mobile sont représentées par
I’intégration et la consommation.

L’intégration peut €tre optimisée en minimisant la complexité du systeme et donc
en transférant par exemple certaines fonctions analogiques (filtrage, etc...) vers la partie
numérique du terminal. Les circuits numériques bénéficient d’une bien meilleure intégra-
tion.

La consommation a toujours représentée un des principaux challenges pour les sys-
temes de communication mobile a cause de la capacité limitée de la batterie. Ce probleme
est devenu de plus en plus important lorsqu’on parle de technologies mobiles de derniere
génération (3G+/4G) et donc de communications garantissant un transfert élevé de don-
nées (haut débit).

Comme nous avons vu aux paragraphes précédents, ces technologies utilisent des mo-
dulations a enveloppe non constante qui présentent des caractéristiques contraignantes
(« PAPR » élevé, par exemple). Cela entraine donc une consommation plus importante
d’énergie a cause du dimensionnement de I’amplificateur de puissance en émission (fonc-
tionnement en zone linéaire). Il doit amplifier ces signaux sans trop les distordre.

Sur une chaine de transmission haut débit, I’amplificateur de puissance en émission
représente alors un point critique pour les équipements embarqués. Il représente tout seul
environ 60% de la consommation globale du terminal mobile. Alors pour rendre attrac-
tives les technologies haut débit sur les terminaux mobiles, il faut optimiser la consom-
mation. Dans notre étude, nous nous sommes principalement intéressés a ce challenge

concernant la consommation de I’amplificateur de puissance a I’émission.

I.8 Conclusions

Nous avons déja parlé dans ce chapitre de 1’augmentation du débit de transmission
des données et de la méthode la plus appropriée pour atteindre cet objectif : I'utilisation
de modulations numériques de type M-QAM combinées avec un procédé de modulation

multiporteuses orthogonales comme I’OFDM. En outre cette modulation présente des
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bonnes performances sur des canaux de transmission de type multitrajets avec évanouis-
sement. La réponse fréquentielle du canal apparait plate localement, c. a d. au niveau de
chaque sous-porteuses [cf. § 11.2.3.1].

L utilisation de ce procédé de modulation génere des fortes fluctuations sur la dyna-
mique de I’enveloppe du signal a émettre. Ces fluctuations se répercutent sur le « PAPR »
qui augmente énormément jusqu’a atteindre les 12-13 dB (résultat de simulation). Dans
ce contexte, I’amplification du signal émis se fait dans des mauvaises circonstances. D’un
coté, la dynamique importante du signal a amplifier nous oblige a faire travailler 1I’ampli-
ficateur de puissance en zone tres linéaire avec une forte dégradation de son rendement
et donc avec un consommation d’énergie beaucoup plus élevée. De I’autre c6té, si I’on
s’éloigne de la zone linéaire alors des problemes dus a la saturation de I’amplificateur
se présenteront. Le signal de sortie sera donc écrété en entrainant une dégradation du
« BER » et une déformation du spectre avec un impact négatif sur I’« ACPR » [§ 1.6.1.1].

Réduire la dynamique de I’enveloppe du signal modulé (réduction du « PAPR »)
afin d’améliorer le rendement de 1’amplificateur de puissance, tout en garantissant un
« ACPR » et un « BER » corrects, tel est I’objectif identifié dans cette these.
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Chapitre 11

Procédé de Modulation OFDM

II.1 Introduction

Ce chapitre sera dédié€ au procédé de modulation multiporteuse dit « Orthogonal Fre-
quency Division Multiplexing » (« OFDM ») qui trouve son application dans des stan-
dards comme ETSI HiperLAN II et IEEE 802.11a/g de la famille Wi-Fi (« Wireless
Fidelity »). Dans un premier temps, nous aborderons les origines et I’évolution de cette
modulation multiporteuse avec ses applications. Ensuite, nous présenterons ce procédé
de modulation dans les détails en parlant de son principe, de ses avantages et de ses in-
convénients. Et pour finir, un paragraphe introduira de fagon générale les standards ETSI
HiperLAN II et IEEE 802.11a/g. Les détails seront présentés en annexe E.

II.2 « Orthogonal Frequency Division Multiplexing »

I1.2.1 Historique

Aux Etats Unis [AKMO2000], on commengait 4 parler de modulations multiporteuses
vers la fin des années 50. On voulait un systeme robuste qui pouvait remédier aux pro-
blemes liés aux multitrajets. Dans un tel contexte, avec des canaux de transmission hos-
tiles, les modulations classiques monoporteuses ne s’avérerent plus efficaces. Une solu-
tion consistait 2 augmenter la durée des symboles émis. Cela fait, on voyait les débits
chuter brutalement. Il fallait, alors, une solution bilatérale assurant d’un coté une robus-
tesse du signal aux trajets multiples et, de I’autre c6té, un débit acceptable.

Un premier modem HF utilisant des modulations 2-FSK sur 20 ou 40 voies en pa-
rallele [DOEL1957] fut proposé en 1957. L’idée consistait a émettre simultanément sur
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des fréquences porteuses différentes des modulations a bas débits. Chaque porteuse était,
donc, peu sensible aux effets du canal tandis que I’émission de plusieurs porteuses en
méme temps permettait d’obtenir un débit binaire de 3 Kbit/sec dans la bande de 0 a
3 KHz. D’autres études [MOSI1958] permirent d’apporter des améliorations a cette pre-
micere version de modem multiporteuse et de réaliser un modem nommée « KINEPLEX ».
Le principe était assez efficace pour garantir un bon débit sans aucun impact négatif sur
le « BER » (« Bit Error Rate »), mais les N voies (sous-porteuses) envoyées en parallele
augmentaient I’encombrement spectral du signal émis. Les chercheurs penserent, alors,
qu’on pouvait recouvrir partiellement les spectres des sous-porteuses en réduisant ainsi la
bande occupée. Mais a I’époque, ce recouvrement spectral restait juste une solution théo-
rique. Ils ne savaient pas encore comment les sous-porteuses pouvaient se chevaucher
sans dégrader les performances du systeme.

Par la suite, d’autres chercheurs s’intéresserent de plus en plus aux modulations multi-
porteuses. En 1966 des conditions d’orthogonalité furent mises en évidence [CHAN1966].
Cela aurait permis aux spectres des respectives sous-porteuses de se chevaucher, en opti-
misant ainsi la bande occupée par le signal émis. Dans ce méme article, il furent démon-
trés plusieurs lemmes et théoremes concernant les parametres de la modulation (forme
d’onde, espace entre les sous-porteuses, etc...) pour assurer 1’orthogonalité. Des lors, on
commenca a parler de « Orthogonal Frequency Division Multiplexing » (« OFDM »)
comme un type de modulations multiporteuses avec des propriétés bien précises (I’or-
thogonalité). Quelques années plus tard dans [GIBB1968], on retrouve les performances
théoriques d’un systeme de transmission utilisant une modulation OFDM, avec un intérét
particulier pour I’optimisation des instants d’échantillonnage en réception.

Aux Etats Unis la recherche avancait bien dans le domaine des modulations OFDM
et en 1968 des chercheurs américains réaliserent deux nouveaux modems OFDM. Le
premier [PORT1968] fonctionnait dans la bande 400 Hz - 3000 Hz et utilisait 64 por-
teuses espacées de 40 Hz et modulées par une 2-PSK. Le débit atteint était de 4800
bits/sec pour un TEB compris entre 107> et 107 selon la sévérité du canal. Le second
modem [ZIMM1967] utilisait 43 porteuses sur une bande de 3 KHz dans le canal HF,
chacune utilisant une modulation 2-PSK et le débit obtenu était proche de 2500 bits/sec.
Apres la réalisation de ces modem et apres les études sur les performances du systeme
OFDM, on s’apercut que la synchronisation (en temps et en fréquence) représentait un
probleme crucial pour ces modulations car en dépendait fortement I’orthogonalité entre
les sous-porteuses [SAND1996]. Malgré cette difficulté, la confiance en I’OFDM restait
toujours forte. Un systtme OFDM pour le canal HF, avec des performances sensiblement

meilleures que celles des modulation monoporteuses, fut présenté dans [SALT1967]. Le
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premier brevet de modem OFDM fut finalement déposé aux Etats-Unis en 1970
[OFDM1970].

La complexité en termes de réalisation et de mise en ceuvre (banc de modulateurs,
synchronisation...) de ces modems OFDM ne permettait qu’une utilisation dans le do-
maine militaire. On était alors, mené a trouver un expédient pour réduire la complexité
des systemes OFDM. 1l fut, donc, démontré [WEIN1971] que 1’on pouvait avantageuse-
ment remplacer la batterie de modulateurs en émission et en réception par des « FFT’s »
(« Fast Fourier Transforms »). Cette solution s’imposait pour tous ces systemes de trans-
mission. En 1979, avec I’apparition des « DSP » (« Digital Signal Processor »), la FFT
pouvait étre implémentée sur ces circuits numériques rendant les systtmes OFDM beau-
coup plus souples a réaliser. Plus récemment en 1997, d’autres travaux sur cet aspect de
systemes OFDM ont également démontré [COCH1997] que la transformée d’Hadammard
permettait de remplacer le banc de modulateurs.

De nombreuses propositions de modems OFDM ont alors suivies. Un modem utilisant
une modulation 16-QAM a été proposé dans [HIRO1981]. 11 montre aussi que I’OFDM
vérifie le critere de Nyquist, et qu’il n’est donc pas nécessaire d’utiliser un filtrage de
Nyquist. En 1979, on voyait apparaitre un modem pour la bande HF comportant 48 sous-
porteuses espacées de 45 Hz, utilisant une modulation 32-QAM et atteignant un débit de
9.6 Kbit/sec.

Malgré cela, les modulations monoporteuses ne tomberent jamais dans 1’oubli car
leur mise en ceuvre était beaucoup plus simple que celle des nouvelles modulations mul-
tiporteuses. Ainsi, pendant les années 80, lorsque le projet de radio-diffusion numérique
« DAB » (« Digital Audio Broadcasting ») fut lancé, les scientifiques ne s’intéresserent
pas aux systemes OFDM. Ainsi ils chercherent une solution de type monoporteuse aux
problémes liés aux multitrajets, autorisant un débit binaire élevé et garantissant un faible
« BER ». IlIs furent proposées différentes solutions mais aucune ne permettait d’atteindre
les performances souhaitées pour le systeme « DAB ». De plus, dans les conditions d’uti-
lisations prévues, le canal était fortement non-stationnaire et non-linéaire, a la limite des
conditions pour lesquelles 1’égalisation était effectivement applicable. Par la suite, il fut
démontré que les modulations OFDM pouvaient garantir les performances désirées pour
le systeme « DAB », a ’aide d’un codage correcteur de type convolutif. Ces modulations
furent alors appelées COFDM (« Coded OFDM ») [ALAR1987]. Depuis, d’autres types
de codage de canal, en particulier Reed-Solomon, ont été utilisés en complément ou a la
place des codes convolutifs. A 1’heure actuelle on parle aussi de turbo-codes. Le dévelop-

pement toujours croissant des DSP permettait de franchir de plus en plus les problemes
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liés a la mise en ceuvre des modulations OFDM ainsi, en 1991, I’ETSI retient I’OFDM
comme modulation standard pour le « DAB ».

En parallele, d’autres études se faisaient du coté de la télévision numérique « DVB »
(« Digital Video Broadcasting »). La modulation OFDM s’imposa aussi pour ce stan-
dard et en 1997, '« EBU » (« European Broadcasting Union ») retenait dans un rapport
préliminaire I’OFDM comme modulation pour le systemes « DVB » [EBU1997].

Une autre application de I’OFDM est représentée par la norme « DSL » (« Digital Sub-
scriber Line/Loop ») permettant une transmission des données hauts débits (entre 1.5 et 8
Mbps) sur paires de cuivre torsadées pour I’ Internet. L’intérét de ce procédé repose sur le
principe qu’il ne faut pas déployer un autre support de transmission car il envoie les don-
nées grace a un modem branché directement au cable téléphonique. Donc, on ne touche
pas a I'infrastructure déja existante. Dans le cas de I’« ADSL » (« Asymmetric DSL »)
dont I’application principale est I’Internet haut débit, I’utilisation d’une modulation com-
plexe comme 1’OFDM a surtout intérét pour sa bonne efficacité spectrale permettant des
débits €élevés dans une bande donnée [SALT1995].

Une proposition de I’OFDM pour le systeme de communication mobile, « UMTS »,
fut avancée par la société TELIA en 1996. Ils proposerent une interface radio basée
OFDM pour le standard « UMTS » [WAHL1996]. Cette proposition ouvrait des pers-
pectives ambitieuses dans le domaine du « MC-CDMA » (« MultiCarriers-Code Division
Multiple Access »).

Entre 1999 et 2001, on voyait apparaitre les standards pour les « WLAN’s » (« Wi-
reless Local Area Network’s »), comme IEEE 802.11a/g nommé Wi-Fi [WIFI2006] et
ETSI HiperLAN II, qui adoptaient la modulation multiporteuses OFDM comme spéci-
fication principale de leur couche physique. Dans ce contexte de mobilité un des gros
problemes est représenté par les forts « Peak-to-Average Power Ratio » (« PAPR ») dus
aux fluctuations de I’enveloppe du signal OFDM, qui engendrent des problemes liés a la
consommation du terminal mobile (voir amplificateur de puissance). Et encore, durant ces
derniéres années, la combinaison de I’OFDM avec le « CDMA » (« MC-CDMA ») est
devenue une application de plus en plus intéressante. Cette nouvelle technologie permet
d’utiliser le principe de I’acces multiple par code (CDMA) sur un multiplexage fréquentiel
orthogonal (OFDM) en optimisant I’encombrement spectral. Ce procédé de modulation
fut proposé par la premiere fois en 1993 [FAZE1993].

En 2005 une amélioration de la technologie Wi-Fi se présente d’abord sur le marché
des Etats Unis et ensuite en Europe. Le standard, appartenant toujours 2 la famille du
Wi-Fi, est le IEEE 802.16 et il s’appelle Wi-Max [WIMA?2006]. Ce systeme garantit un

débit théorique jusqu’a 80 Mbps et une portée linéaire de 50 Km. Un an plus tard, un
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autre standard se présente sur la scéne du Wi-Fi : le 802.11n. Il permet a la technologie
Wi-Fi d’atteindre des débits théoriques entre 100 et 540 Mbps, en ajoutant I’ utilisation de
la technique « MIMO », et d’améliorer aussi la portée des réseaux sans fil. Début 2006,
le procédé de modulation OFDM a été€ adopté par I’alliance WiMedia [WIME2006] pour
les communications a tres haut débit (480 Mbps) et a courte portée (10 m), basées sur la
technologie « Ultra Wide Band ». Ces améliorations du systeme Wi-Fi représentent donc
les nouvelles applications des réseaux « WLAN » pour tout ce qui est acces a internet via
« hot spots » !, par exemple.

Enfin, dans le domaine des télécommunications, le procédé de modulation OFDM
s’impose de plus en plus dans les systeémes de transmission. Cela est dii a la robustesse des
signaux OFDM dans des environnements difficiles (canaux multitrajets avec évanouisse-

ment) ainsi qu’aux débits élevés garantis.

I1.2.2 Les Principes de ’OFDM
11.2.2.1 Introduction

Le concept de modulation multiporteuses a multiplexage orthogonales fut repris avec
beaucoup d’intérét lorsque le probleme des échos dus aux trajets multiples devenait incon-
tournable. Ce procédé de modulation permet de diviser un flux d’information sériel haut
débit en N flux bas débit modulant respectivement et simultanément N sous-porteuses a
bande étroite et orthogonales entre elles pour réduire la bande du signal modulé. Dans la
suite, nous définirons le concept de base orthogonales en temps et en fréquence et nous
présenterons I’expression mathématique du signal OFDM ainsi que les généralités sur le
traitement numérique du flux binaire [RIVI1998].

I1.2.2.2 Rappels Mathématiques

— Notion d’orthogonalité dans un espace fonctionnel
Deux fonction f(¢) et g(¢) sont orthogonales sur [a, b] et forment une base de I’es-

pace fonctionnel considéré si :

b
f fg®)dt=0 (IL.1)

ou I’intégrale définit le produit scalaire dans cet espace fonctionnel et 1’intervalle

[a, b] représente le domaine sur lequel porte 1’étude. Dans ces conditions, ces deux

1Zones a forte demande d’acces
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fonctions sont disjointes sur le segment [a, b] et n’interferent donc pas 1’une avec
I’autre ; elles sont linéairement indépendantes. Enfin, une base fonctionnelle a N
dimensions est construite a partir de N fonctions f(z), g(¢), h(t), etc., orthogonales
entre elles.

Base orthogonale dans un espace paramétré en temps

Nous considérons des fenétres rectangulaires espacées avec un intervalle de garde 4
sur un intervalle de temps 7 entre a et b. Ces fonctions (fenétres rectangulaires) sont
linéairement indépendantes. La figure ci-dessous nous illustre un exemple de telles

fonctions.

Fonctions de ¢

f(t) A g h(t)

Fic. II.1.  Base Orthogonale en Temps

Il est évident que

b
f fg(®)dt =0

et que
b
f gh()dt =0 , etc...

Donc, ces fonctions forment une base orthogonale a N dimension (autant que de
fonctions sur le segment temporel {a, b}) dans un espace fonctionnel a N dimen-

sions, paramétré en temps sur un support {a, b}.

Base orthogonale dans un espace paramétré en fréquence
La transformée de Fourier (7 F{.}) de la fonction porte /17,(¢) d’amplitude A et de
largeur Ty est un sinus cardinal comme en équation (I1.2) :
sin(mfT
— A (nfTy)
nf

Il est donc possible d’associer a une base orthogonale temporelle de fonctions porte

TF{AIl7, (1)} = ATySinc(fTy) 11.2)

117, (1), une base orthogonale fréquentielle de sinus cardinaux par transformation de
Fourier de chaque porte. La figure I1.2 représente un exemple de base orthogonale

en fréquence dérivée de la base orthogonale en temps décrite au point précédent
[cf. fig. IT.1].
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AT, 4
AF=1/T,,
[—>

c.
VAVAV A

F

Fic. II.2. Base Orthogonale en Fréquence

L’espacement en fréquence entre les NV sinus cardinaux (sous-porteuses) est défini
parAF = 1/Ty.

11.2.2.3 Le Procédé de Modulation

Ce procédé de modulation numérique représente la mise en ceuvre d’une modulation
numérique qui pourra €tre la B/Q-PSK ou la M-QAM, en utilisant une procédure parti-
culiere de parallélisation du flux d’information permettant d’augmenter la durée totale du
symbole OFDM.

Le schéma ci-dessous montre comment on génere le symbole OFDM a partir d’un
train binaire [LEGL2000]. Le flux binaire (b, b; ...), dont le temps bit est égal a Tp,
est regroupé par paquets de [ bits : 1, 2, 4 ou 6 en fonction de la modulation numé-
rique employée (B-PSK, Q-PSK, 16-QAM ou 64-QAM respectivement). Ces paquets
(co, €1 ... cx—1) forment des symboles complexes (¢, = a; + jby) de durée T¢ = [ X Tg. Ces
symboles sont envoyés sur une mémoire tampon. Cette étape permet de les paralléliser
et de réaliser I’entrelacement fréquentiel a 1’aide d’une table de correspondance entre les
K symboles et les N sous-porteuses. Une fois cette relation établie, les N symboles c;
modulent simultanément les N sous-porteuses (f;) qui sont additionnées pour générer un
symbole OFDM de durée égale a Ty = IN X T [cf. fig. I1.3].
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Tampon Table Banc de N sous
corresp. porteuses
C1 .

Co Cy

Cy Cra
by.by, ... B/Q-PSK | Co0:C1s -+ Cix

—] .
~ 27i(f +UT )t
Eléments M-QAM Symboles e27i( o u) Symbole
binaires numériques OFDM
TB TC
Cxa Co Co

2mj(f +1/T [N-1])t
e27if + UT (N1

Fic. I1.3. Schéma Bloc du Procédé OFDM

A linstant ¢, I’expression du signal OFDM est la suivante :

oo N-1

SE) = )0 > cun - et = nTs)e™™ (IL3)

n=-—oo k=0
ou c(t — kTs) représente le signal de mise en forme du symbole d’information OFDM.

L’espacement fréquentiel entre les N sous-porteuses est défini par AF = 1/Ty ou Ty re-
présente la durée utile d’un symbole OFDM, c. a d. sans intervalle de garde 4 [cf. fig. I1.4].

L

A
\ 4
A
v

Fig. I1.4. Train de Symboles OFDM

Si nous ajoutons ’intervalle de garde, 4, alors la durée réelle d’un symbole devient
Ts = Ty + 4. Dans ces conditions tous les symboles forment une base orthogonale sur
I’axe des temps [§ 11.3.2.2]. L’insertion d’un intervalle de garde permet au systéme d’étre
robuste face a I'lES (Interférence Entre Symboles). L’intervalle de garde, ajouté au dé-

but de chaque symbole, est composé d’un préfixe cyclique qui est la copie des derniers
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Symbole OFDM temporel
200 i Infervalle
e de __,|
_ garde
= 100
= ]
= ]
d) -
o 0
E -
S ]
£ J
< -100—]
'200_II\I|I\I|IIII|\\II~|I\II|\\II|III‘\II\

200 205 21.0 215 220 225 230 235 240

time, usec

Fic. I1.5.  Symbole OFDM Temporel avec Intervalle de Garde (Partie Réelle)

échantillons du symbole OFDM |[cf. fig. I1.5]. Cette copie cyclique permet, a la réception,
de représenter le canal par une convolution circulaire et donc d’égaliser dans le domaine
fréquentiel [BAHA1999]. La durée de ce temps de garde est fixée par la norme mais en
général il vaut T, /4 qui représente un bon compromis entre réduction de I’[ES et la perte
en débit. Le terme compromis est utilisé car le débit du systeme diminue lorsque 1’inter-
valle de garde est ajouté. Par exemple, considérons un débit égal a gN /Ty ou g représente
le nombre de bits transportés par un symbole numérique ¢, et N/Ty = B est la bande
utilisée. L’intervalle de garde 4 est ajouté, la durée réelle du symbole OFDM augmente
(Ts = Ty + A) et, par conséquence le débit diminue et devient gN/(Ty + A).

L’intervalle de garde pourrait également étre composé d’échantillons nuls. Cela signi-
fie que le systeme n’émet rien pendant le temps de garde en générant ainsi des signaux
a créneaux. Ces signaux modulent la porteuse radiofréquence (RF) avec un signal d’en-
veloppe basse fréquence qui peut &tre facilement capté par des circuits (détection d’enve-
loppe) présents dans d’autres appareils électroniques (compatibilité électromagnétique),
en les parasitant. Un exemple de ce phénomene est représenté par la communication de
type « GSM ». Donc, on préfere généralement avoir une continuité dans I’émission du
signal.

Ensuite, pour une bonne réception il faut que cet intervalle de garde soit plus grand

que le plus grand des retards dus aux trajets multiples dans le canal de transmission
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[ct. éq. (I.4)]. Cela donne des symboles qui n’interferent pas entre eux a la réception.
A > Ryax (IL.4)

Revenons maintenant aux N sous-porteuses f;. Nous pouvons, alors, écrire que :
k
fi=fo+t — k=0,1, . N-1 (IL.5)
Ty

et ’expression du symbole OFDM, en supposant que f; est égal a 0 afin de simplifier I’ex-
pression et en introduisant dans la II.3 la partie du signal OFDM concernant I’intervalle
de garde, devient :

oo N-1

s = Y (ck,n ot = nTs) + dy - d(t - nTS)) P (IL6)
n=—co k=0

Ici les symboles d; , sont les symboles de redondance dans I’intervalle de garde (« GI »)
tandis que d(t — nTy) est le signal de mise en forme du symbole de redondance. Dans la
suite, seulement les symboles des données (c;) seront considérés sous 1’hypothese que
la méme démarche est aussi valable pour les symboles de I’intervalle de garde et que la

fonction c(t) est égale a la fonction porte de durée T, I1r(1).
Considérons alors sur 7 un nombre N d’échantillons espacés d’un intervalle T, tel

que :

Ty =NT¢ L.7)

Ces échantillons sont prélevés aux instants ¢, définis par :
ty=qTc, (q=0,1, ..N-1) (IL.8)

Donc, apres échantillonnage [cf. éq. (I1.8)], I’expression I1.6 devient :

N-1

se(qTe) = Y e+ Iy (gTc) €70 7 (IL.9)
k=0

En sachant que I17,(qT¢) vaut 1 pour chaque échantillon et en remplagant 7 par

N.Tc, nous obtenons :

N-1
se(qTe) =y | cpe™ e e (IL.10)
k=0
et donc par simplification,
N-1
se(g) =y el H (IL11)
k=0
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L’équation (II.11) montre I’expression du signal OFDM échantillonné aux instants z,.
Nous rappelons, alors, que la transformée de Fourier inverse et discrete (IDFT, « Inverse

Discrete Fourier Transform ») est représentée par I’équation suivante :

15w
— Ja
Xy N k:EO cre’' v (I1.12)

Par comparaison [cf. égs. (II.11) et (I1.12)], nous pouvons conclure que le signal
OFDM correspond, a un coefficient constant pres (1/N), a une IDFT des symboles cy.
Dans ces conditions, il ne semble plus nécessaire de fabriquer réellement un ensemble
OFDM de sous-porteuses accolées, c. a d. nous ne sommes plus obligés d’utiliser un
banc de N modulateurs analogiques pour « construire » le signal OFDM. Il suffit, donc,
d’appliquer sur les symboles ¢, la IDFT. En réception, une DFT (« Discrete Fourier
Transform ») est requise.

Dans la pratique, I’algorithme dit /FFT/FFT (« Inverse Fast Fourier Transform/Fast
Fourier Transform ») est employé pour la réalisation d’une IDFT/DFT car il convient
bien évidemment de travailler en temps réel. L’ utilisation de la FFT permet une implé-
mentation suffisamment simple du procédé OFDM.

Considérons, maintenant, le flux binaire en émission. Nous allons, alors, expliquer de
facon générale, comment ces bits sont trait€s avant d’€tre regroupés en paquets
(symboles c¢;). Un codage est appliquer a ce flux d’information. Cela garantit une robus-
tesse du signal émis vis-a-vis des perturbations du canal et il nous introduit au COFDM,
ou le « C » signifie justement « Coded ».

La figure D.1 nous montre une chaine de transmission OFDM compléte ou les par-
ties concernant le codage canal, I’entrelacement temporel et fréquentiel [RIVI1998] et

I’égalisation seront décrites par la suite.

— Codage canal

Un codage convolutif est réalisé sur le flux binaire. On parle alors de codage canal.
Un code dit « convolutif » ou « récurrent » a pour but d’introduire une liaison,
dite corrélation entre les informations numérisées transmises a des instants éloignés
dans le temps. La liaison, établie entre informations écartées dans le temps, crée
une redondance, c’est-a-dire un surplus d’information. Puis, cette redondance est
mise a profit au niveau du récepteur afin de reconstituer les informations perdues
ou faussées lors de la transmission, grace a leur corrélation avec les informations
correctement regues. Ce traitement permet d’avoir un gain de codage sur le rapport
signal a bruit [JARO2001].
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o Modulation Parallélisation Transformation
Flux binaire Codage Entrelacement , QAM ou Fréquence-

de canal temporel QPSK des Temps (IFFT)
signaux de base

Entrelacement
fréquentiel

Ajout de
l'intervalle de
garde A

Extraction de
l'intervalle de
garde A

Transposition
de fréquence
(RF)

Transposition
de fréquence
(RF)

Canal de
Transmission
v

Transformation Serialisation
- Démodulation Désentrelacement L.
T,emps Désentrelacement ) . 3 1 » Egalisation =
Fréquence . . cohérente temporel
fréquentiel
(FFT)

Fic. I1.6. Chaine de Transmission OFDM avec Codage

Flux binaire

Décodage
de canal

— Entrelacement temporel

Apres codage convolutif, on procede a un entrelacement temporel des bits figurant

dans les mots du code. Ici I’entrelacement consiste a intervertir les positions des

données sur 1’axe temporel sur une durée définie a 1’avance, suivant une procédure

précisée dans la norme. On réalise ainsi une diversité en temps. D’abord, une répar-

tition des bits uniforme sur 1’axe des temps permet d’avoir un spectre beaucoup plus

homogene. Puis, I’entrelacement assure une protection supplémentaire, s’ajoutant a

celle assurée par le codage canal, contre les erreurs de transmission introduites par

le canal. Cette opération permet d’avoir un gain d’entrelacement (temporel) sur le

rapport signal a bruit [WANG2001].

— Entrelacement fréquentiel

Les N sous-porteuses sinusoidales, écartées les unes des autres d’un intervalle 4F

égal a 1/Ty, permettent de réaliser un multiplexage fréquentiel. L’entrelacement

fréquentiel est réalisé au niveau du modulateur OFDM [cf. fig. I1.3] et il est obtenu

grace a une table de correspondance entre chaque symbole numérique ¢, de rang K

avec 1’'une des sous-porteuses SP, de rang N. Une fois la correspondance établie,

le symbole numérique ¢, module la sous-porteuse SP,,. L’entrelacement fréquentiel

est réalisé pour des raisons analogues a I’entrelacement temporel. Les données sont

dispersées en fréquence afin qu’en réception I’effet de I’évanouissement fréquentiel

du canal n’affecte pas plusieurs sous-porteuses consécutives. Cela permet d’avoir

un gain d’entrelacement (fréquentiel) sur le rapport signal a bruit [JARO2001].
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I1.2 — « Orthogonal Frequency Division Multiplexing »

— Egalisation
L’ égalisation compense les distorsions introduites par le canal de transmission. Son
principe se base sur I’amplification ou I’atténuation de certaines fréquences d’un
signal donné. Dans le domaine des télécommunications, I’égalisation est employée
pour amplifier les fréquences du signal regu qui ont été atténuées a cause de la sélec-
tivité en fréquence du canal. Pour I'OFDM, I’égaliseur est formé par N multiplieurs
dont les coefficients peuvent étre obtenus a 1’aide d’une séquence d’entrainement

contenue dans le préambule de la trame physique.

Le traitement numérique étant achevé, les symboles OFDM sont créés et ces signaux
en bande de base sont préts a moduler la porteuse RF avant d’étre envoyés sur le canal de
transmission.

I1.2.3 Avantages et Inconvénients
I1.2.3.1 Avantages

Le procédé de modulation OFDM a été principalement pensé pour lutter contre les tra-
jets multiples avec évanouissement, en minimisant I’Interférence Entre Symboles (IES)
et il nous garantit des débits binaires suffisamment élevés. L encombrement spectral a été
optimisé, le canal de transmission apparait invariant localement et 1’égalisation fréquen-
tielle est réalisée de fagon tres simple.

Faible IES

Le fait d’ajouter un intervalle de garde A4 [cf. fig. II.7] augmente la robustesse du
signal OFDM aux trajets multiples [ZIEM1997]. Cela permet d’avoir en réception une
IES acceptable, c. a d. les symboles OFDM arrivant au récepteur n’interférent pas aux
instants d’échantillonnage.

A
A4
A
v

Fic. I1.7.  Ajout de I'Intervalle de Garde
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Encombrement spectral optimal

L’ orthogonalité entre les N sous-porteuses permet de faire chevaucher leurs respec-
tives bandes fréquentielles [cf. fig. II.8] et donc d’optimiser 1’occupation spectrale du
signal modulé [CHAN1966].

AT,
AF=1/T,
[————>

Fx

Fic. I1.8. Base Orthogonale en Fréquence

Canal invariant localement

La bande passante de chaque sous-porteuses est petite devant la totalité de la bande
passante du signal OFDM. Nous pouvons, alors, considérer que la réponse fréquentielle

du canal de transmission est plate au niveau de chaque sous-porteuse [cf. fig. I1.9].

N sous porteuses

Réponse
du Cana}

&

Bande passante OFDM

Fic. I1.9. Réponse Fréquentielle du Canal Localement Plate
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L’évanouissement fréquentiel dii au canal est donc de type « flat fading », c. a d.

évanouissement lent.

Egalisation fréquentielle simple

[’ égalisation se fait par simple multiplication [§ 11.2.2.3].

11.2.3.2 Inconvénients

Les caractéristiques temporelles du signal OFDM représentent les principaux incon-

vénients.

Synchronisation émetteur/récepteur

Les « offsets » en fréquence entre les oscillateurs locaux RF ainsi que le décalage
fréquentiel di a I’effet Doppler, génerent une translation fréquentielle qui perturbe I’or-
thogonalité des N sous-porteuses [KELL2001].

L’échantillonnage ne se fait plus sur les maxima de chaque sinus cardinal (sous-
porteuse) et, donc, il y a interférence entre les symboles c;. Pour faire face a ce probleme,
le récepteur OFDM prévoit un systeme d’estimation et de correction de ces « offsets ».

D’apres [ZHAN2004], I’estimation se fait a 1’aide de 1’algorithme dit de « Maximum-
Likelihood », calculant la fonction d’autocorrélation sur des séquences connues du signal

OFDM. Ensuite la fréquence d’échantillonnage sera corrigée.

Fluctuations d’enveloppe

Un signal de type OFDM [cf. fig. II.10] présente des fortes fluctuations d’enveloppe
[DINU2001] et donc un « Peak-to-Average Power Ratio » (« PAPR ») suffisamment élevé.

Cela exige une grande linéarité de la chaine de transmission, en particulier au niveau
de I’amplificateur de puissance qui présentera, alors, un rendement médiocre (linéarité et
rendement divergent) et, donc, incompatible avec une consommation optimisée pour une
application mobile.

En outre, la caractéristique de transfert non-linéaire de I’amplificateur génere une dis-
torsion dans la bande du signal OFDM. Cette distorsion aura un impact sur les N sous-
porteuses qui alors interféreront entre elles avec une dégradation des performances en
« BER » du systeme de transmission OFDM [BOS2000].

Il est, alors, indispensable d’utiliser des techniques de linéarisation pour 1’amplifi-
cateur [FAAT2000] ou des techniques de réduction du « PAPR » pour le signal OFDM
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[JONE1994], IMULL1997], [LAWRI1999]. Par la suite, dans notre étude nous allons nous
focaliser sur les techniques de réduction du « PAPR ».

Enveloppe non-constante

o
)

Amplitude [V]
o o
p=¢ 3

s
2

o
N

T ‘ T T T ‘ T T T | T T T
21 22 23 24
temps [usec]

N
o

Fic. I1.10. Partie Réelle de I’Enveloppe Complexe (OFDM)

I1.2.4 Le « PAPR » pour ’OFDM

L’enveloppe d’un signal modulé peut varier dans le temps et elle peut avoir une dyna-
mique en amplitude plus ou moins importante. Ces fluctuations d’amplitude sont carac-
térisées par le « PAPR » [§ 1.5.2]. Les modulations multiporteuses de type OFDM repré-
sentent le cas typique d’un signal modulé a enveloppe non constante avec un « PAPR »
tres élevé.

Considérons une fenétre d’observation 7" d’un signal s(#) modulé autour de sa por-
teuse RF. La définition classique de « PAPR » est alors donnée par 1’équation (1.24).
Le « PAPR » représente, donc, le rapport entre la puissance maximale et la puissance
moyenne du signal RF s(¢) sur un intervalle de temps 7.

Revenons maintenant au signal complexe OFDM en bande de base qu’on va appeler
Xofam(t). La fenétre d’observation T est alors égale a Nsym X T's, ou Ngym est le nombre
de symboles OFDM émis et T's leur durée. Nous allons donc ré-écrire 1’équation (1.24)
du « PAPR » pour le cas OFDM [PALI2004] :

max_ | %oan(t) I’

PAPROfdm(NSYM) _ 1€[0,NsymTs |

(IL.13)

1 NsymTs |
o | x()fdm(t) I2 dt

NsymTs
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L’enveloppe complexe du signal OFDM est un signal probabiliste dont la densité de
probabilité (« Probability Distribution Function », « PDF ») de son module et sa fonc-
tion de distribution cumulative complémentaire (« Complementary Cumulative Distribu-
tion Function », « CCDF ») sont présentées en figure I1.11 (résultats de simulation). La
« CCDF » représente alors la probabilit¢ que le module du signal OFDM dépasse un

certain seuil.

CCDF pour un Signal OFDM

PDF pour un Signal OFDM

CCDF

T L L L L i
0.25 0.3 0.35 0.4 0 0.05 0.1 0.15 0.25 0.3 0.35 0.4

0 005 01 015 0.2
Amplitudes

0.2
Amplitudes

(a) « PDF » (b) « CCDF »

Fic. II.11.  « PDF » et « CCDF » pour un Signal OFDM

La « PDF » s’approche d’une distribution de Rayleigh et les maxima du signal OFDM
se situent sur la queue de cette distribution de probabilité. Donc, la probabilité d’appari-
tion des valeurs maximales est trés faible. La « CCDF » nous en donne une confirmation :
la probabilité d’avoir une valeur de pic égale ou supérieure a 0.25 est presque nulle.

On comprend alors que plus la fenétre d’observation T est grande et plus la probabilité
d’apparition de la vraie valeur de pic devient élevée. Le « PAPR » dépend alors de la
fenétre d’observation 7 et, donc, du nombre de symboles Ngyy [GUTI2003]. En réalité la
valeur théorique du « PAPR » (PAPR,;,) pour un signal OFDM est une limite supérieure
pour Nsyp qui tend a I’infini [PALI2004].

PAPRth = lim PAPRofdm(NSYM) (1114)

Nsyp—oo

Dans la littérature nous retrouvons beaucoup de travaux sur le « PAPR » et la mo-
dulation OFDM [OCHI2000], [DINU2001], [OCHI2002]. On sait alors que ce parametre
dépend aussi du nombre de sous-porteuses (V) du procédé OFDM. D’apres [CHAK2004],
le « PAPR » du signal OFDM pour une modulation numérique M-QAM (M > 4) peut

s’écrire en fonction de N et de M comme suit :
3(VM - 1)

PAPR, ;4m(N, M) = N.
! VM + 1

I1.15)

41



II — Procédé de Modulation OFDM

En outre, un signal numérique sur-échantillonné représente au mieux le signal analo-
gique. Le sur-échantillonnage peut donc démasquer d’éventuels pics d’amplitude autre-
ment perdus [cf. fig. I1.12]. Il est donc important de sur-échantillonner le signal dont on

veut calculer le « PAPR » pour ne pas perdre d’éventuels pics.

. ,\v \/\/J,\

(a) Perte du pic (b) Prise en compte du pic

Fic. I.12.  Effet du Sur-Echantillonnage

Le « PAPR » dépend alors du facteur de sur-échantillonnage [cf. tab. II.1]. Ces ré-
sultats ont été obtenus dans le cadre d’un signal OFDM de type IEEE 802.11a tout en
sachant que le temps d’échantillonnage est de 50 nsec et que le nombre de symboles
OFDM (Nsym) pris en compte est de 1.100.

Fact. Sur-Echant. 1 2 4 8 16
« PAPR » 11.9dB | 129dB | 13.2dB | 13.3dB | 13.3dB

Tas. II.1.  Variation du « PAPR » avec le Sur-échantillonnage

Les valeurs présentées dans le tableau II.1 nous confirment qu'un « PAPR » beaucoup
plus réaliste est atteint pour un facteur de sur-échantillonnage égal a 8. Il est alors néces-

saire de sur-échantillonner le signal avant de se lancer dans le calcul de son « PAPR ».

II.3 Les Standards

I1.3.1 Introduction

Actuellement le procédé de modulation OFDM se voit employé dans des nombreuses
applications de type multimédia pour les « WLANS » (« Wireless Local Area Networks »).
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Ici, nous présenterons les trois principaux standards qui ont retenu I’OFDM comme mo-
dulation multiporteuse : HiperLAN II de ETSI (« European Telecommunications Stan-
dards Institute »), 802.11a et 802.11g de 1EEE (« Institute of Electrical and Electronics
Engineers »).

Bien que les couches physiques de ces trois normes se ressemblent, les principales
différences sont a noter au niveau des couches supérieures, notamment dans le « MAC »
(« Medium Access Control »).

Les deux normes ETSI HiperLAN II et IEEE 802.11a ont vu leur développement
avancer en parallele, en Europe avec ETSI et aux Etats Unis avec IEEE. Dans ces dernieres
années, le standard IEEE 802.11a est apparu aussi en Europe et il s’est imposé a ETSI
HiperLAN II. Aujourd’hui les standards de la famille Wi-Fi (802.11a, b et g) voient leur
commercialisation a la différence de HiperLAN II qui n’a jamais été commercialisé et
qui a plutdt vu sa fusion avec Wi-Fi. La norme IEEE 802.11g s’est aussi inspirée de
deux standards déja existants : le IEEE 802.11a et le IEEE 802.11b, en « héritant » la
modulation OFDM du 802.11a et la fréquence de travail du 802.11b.

Enfin, nous tenons a préciser que ces normes seront décrites au niveau de la couche
MAC et de la couche physique, « Physical Layer » (PHY). Dans la suite nous présenterons

les généralités de ces normes. Les détails sont disponibles en annexe E.

I1.3.2 Généralités sur les Normes

ETSI HiperLAN II

Nous allons d’abord parler de la norme HiperLAN II. Une présentation tres générale
nous introduira dans ces standards de télécommunication. Le lecteur peut approfondir les
notions présentées ci-apres en se référant a I’annexe E.1.

La figure II.13 montre les trames HiperLAN II au niveau de la couche « MAC » tandis
que la trame couche physique (« PHY ») est représentée sur la figure I1.14.

Le tableau I1.2 liste les principaux parametres concernant le signal OFDM qui transite

sur la couche physique.
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2ms

Trame MAC,, Trame MAC, Trame MAC,,,

~

|/BCH [FcH | AcH | DL | biL | UL | ReH |

Fic. I1.13.  Trame HiperLAN II « MAC »

Préambule PDUs

Fig. I1.14. Trame HiperLAN II « PHY »

Parametre Valeur

fs = 1/T : Vitesse d’échantillonnage | 20 MHz

Ty : Durée utile du symbole OFDM 3.2usec

A : Durée de I'intervalle de garde 0.8usec 0.4usec
(obligatoire) | (optionnel)

T : Durée totale du symbole OFDM | 4usec 3.6usec

Ngp : Nombre de SP! données 48

Nsp : Nombre de SP! pilotes 4

Ngt : Nombre de SP! total 52 (Ngp+Nsp)

AF : espacement entre SP! 0.3125 MHz (= 1/Ty)

Tas. II.2.  Parameétres du Procédé OFDM - HiperLAN II

IEEE 802.11a

Dans cette partie nous présenterons les caractéristiques générales de la norme IEEE
802.11a. Comme nous avons déja fait dans le paragraphe précédent, nous allons montrer
les trames couches « MAC » et « PHY » [cf. fig. I1.15 et I1.16] et finir avec un tableau
résumant les principaux parametres du signal OFDM [cf. tab. I1.3]. On renvoie le lecteur

a I’annexe E.2 pour plus d’explications.

ISP : Sous-Porteuses
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MAC Header
30 octets

Données
0-4095 octets

CRC
4 octets

Trame de Données

MAC Header CRC
16 octets 4 octets

Trame de Control RTS

MAC Header CRC
10 octets 4 octets

Trame de Control CTS/ACK

Données

Fic. II.15. Trame 802.11a « MAC »
Préambule SIGNAL
12 Symboles 1 Symbole OFDM

Nombre variable de Symboles OFDM (Ngyy)

Fic. I1.16. Trame 802.11a « PHY »

Parametre Valeur
Nsp : Nombre de sous-porteuses (SP) données 48
Nsp : Nombre de SP pilotes 4

Ngt : Nombre de SP total

52 (= Nsp + Nsp)

AF : espacement entre SP

0.3125 MHz (= 20MHz/64)

Tggr : période de IFFT ou FFT

3.2usec (1/4F)

TPREAMBULE : Durée du Préambule

16usec (Tsport + TLONG)

TsignaL : Durée de la signalisation

dusec (Tgy + Trrr)

A : Durée de I'intervalle de garde

O.SMSCC (TFFT/4)

A2 : Durée 4 des « training symbols »

1.6/1860 (TFFT/2)

Tsywm : Durée réelle d’un symbole OFDM

4usec (Tgr + Trrr)

Tsuorr : Durée de la « training sequence » courte

SMSGC (1 0x TFFT/4)

T1ong : Durée de la « training sequence » longue

8usec (Tgre + 2.Trrr)

Tas. I1.3.

IEEE 802.11g

la fréquence de la porteuse RF.
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Parametres du Procédé OFDM - 802.11a

En 2001 une nouvelle proposition de standard pour les WLANSs est apparue :
le IEEE 802.11g [IEEE2003]. L’idée était d’utiliser le systeme haut débit du standard
IEEE 802.11a basé sur la modulation OFDM dans la bande de fréquence des 2.4 GHz
(« ISM », « Industrial, Scientific, Medical »). Cela dit, les caractéristiques d’un tel sys-

teme restent les mémes que celles du standard IEEE 802.11a présenté ci-dessus, sauf pour
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II.4 Conclusions

Ce chapitre nous a introduit aux modulations multiporteuses de type OFDM. L’his-
torique ainsi que les caractéristiques de ce procédé de modulation ont été présentés. Sa
robustesse aux canaux hostiles ne compense pas les problemes liés aux caractéristiques
temporelles (fortes fluctuations de I’enveloppe non-constante) du signal OFDM. Ces fluc-
tuations d’enveloppe sont quantifiées grace au « PAPR » qui est, dans notre cas, tres élevé.

Ensuite, nous avons parlé des applications les plus courantes de ce procédé, concer-
nant les normes de la famille Wi-Fi proposées par IEEE. La norme HiperLAN II utilise
aussi I’OFDM mais malheureusement elle n’a pas eu de succes et aucun produit n’a été
commercialisé. Cela dit, nous avons aussi présenté ce standard car il représente la pre-
micre application de I’OFDM dans les « WLANSs » en Europe. La partie concernant les

normes décrit de facon tres générale leurs couches « MAC » et « PHY ».
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Chapitre 111

Généralités sur les Dispositifs

Non-Linéaires

I11.1 Introduction

Une chaine de transmission se compose de différentes parties qui permettent a un
signal quelconque d’étre véhiculé de sa source a sa destination. Chacune de ces parties
présente au niveau systeme une fonction qui la caractérise.

Nous retrouvons alors la source binaire, le codeur de canal, le modulateur numérique,
le filtre, le convertisseur analogique/numérique (CAN), le mélangeur, 1’amplificateur de
puissance (« PA »), le canal bruité et avec fading, etc... . Les caractéristiques de ces fonc-
tions sont souvent de type non-linéaire introduisant donc des distorsions non-linéaires sur
le signal a traiter. Ces différents blocs (composants) sont alors définis comme les sources
de non-linéarités de la chaine de transmission et leurs principales caractéristiques seront
présentées ainsi dans ce chapitre.

Parmi ces composants, notre attention se focalisera sur le Convertisseur CAN, le Mé-
langeur et I’ Amplificateur de Puissance.

Dans ce contexte de non-linéarités, les métriques comme I’ « Error Vector Magnitude »
(« EVM »), le « Noise Power Ratio » (« NPR ») et I’« Adjacent Channel Power Ratio »
(« ACPR ») sont retenues pour quantifier les effets non-linéaires de ces composants sur le
signal de sortie.

En outre, une étude théorique sur I’« ACPR » nous a permis de définir un nouveau
concept de « ACPR » : le « N_ACPR ». Ce nouvel « ACPR » prend mieux en compte
la remontée spectrale des lobes secondaires due a la fonction non-linéaire modélisant ces

composants. Ensuite, nous avons pu obtenir une expression mathématique de I’« ACPR »
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et du « N_ACPR » en fonction des coefficients a; du modele non-linéaire (polynomial)
du dispositif (un « PA », par exemple), de I’amplitude A du signal d’entrée et du nombre
N des sous-porteuses du signal OFDM. Ces expressions analytiques de I’« ACPR » et
du « N_ACPR » ont été validées par simulation. Des formules d’inversions ont été aussi

déterminées, en permettant de calculer le rapport a;/a; pour un « ACPR » donné.

III.2 Caractéristiques d’un Dispositif Non-Linéaire

II1.2.1 Définition de Dispositif Non-Linéaire

Un systeme quelconque est caractérisé par sa fonction de transfert qui est définie,
dans le domaine fréquentiel, comme le rapport entre la grandeur de sortie Y (jw) et celle
d’entrée X(jw) :

H(jw) = M = |[H(jw)lexp[jP(w)] (IIL.T)
(jw)

Cette fonction de transfert prend en compte les distorsions linéaires d’amplitude et
de phase en fonction de la fréquence. D’autres distorsions, liées a la présence d’éléments
non-linéaires peuvent apparaitre dans le systeme.

Dans ce cas, une simple fonction de transfert H(jw) ne suffit plus pour décrire le com-
portement du systeme. Il est alors nécessaire d’exprimer le signal de sortie y(f) comme
une fonction f[.] du signal d’entrée x(¢). Si la sortie a I’instant ¢ ne dépend que de 1’entrée

au méme instant, le systeéme non-linéaire est alors défini sans mémoire et on peut écrire :

y(1) = flx(@®)] (I11.2)

Si les grandeurs d’entrée et sortie sont des tensions, alors 1’équation (II.2) peut se

ré-écrire comme suit :

vs(1) = floe(1)] (111.3)

La fonction f[.] représentée en figure III.1 est un exemple de caractéristique non-linéaire
du systeme.

Focalisons alors notre attention sur le modele polynomial représentant la non-linéarité
du systeme. Dans ce cas précis, la fonction f[.] peut donc s’écrire sous la forme d’un

polyndme d’ordre n tel que,

V(1) = a10.(t) + apv(t) + azvl (t) + ... + a,u (1) (I11.4)
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V)=V, 1]

Ve(f)

Fig. III.1.  Caractéristique Non-Linéaire de Transfert, f7.]

De maniere générale les coefficients a; peuvent s’écrire comme «; + jB;. On dit alors
que la non-linéarité de la fonction f[.] introduit juste une distorsion d’amplitude si les
coeflicients a; sont réels, f(a;), tandis que la distorsion est d’amplitude et de phase s’ils
sont complexes, f(a;, B;). En outre, les principales grandeurs caractérisant un dispositif
non-linéaire sont les suivantes [PASS2001] :

— Les harmoniques

— Le point de compression a 1 dB

— Les produits d’intermodulation

— Les points d’interceptions d’ordre n

Méme si ces grandeurs sont li€es a la tension et donc au signal de sortie, elles carac-

térisent le comportement non-linéaire intrinseque au dispositif en question.

II1.2.2 Les Harmoniques

Supposons que la non-linéarité est toujours représentable par une fonction f[.] de type

polynomial comme dans I’équation (I11.4) :
vy = av, + azvg + a3v§ + .. (IIL.5)

Considérons que les non-linéarités d’ordre supérieure a 3 sont négligeables et que le

signal d’entrée v, est a un seul ton, c. a d. une sinusoide pure [cf. éq. (I11.6)].

v.(t) = Acos(wqt) (II1.6)
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Alors nous pouvons en déduire que le signal a la sortie du dispositif non-linéaire

et sans mémoire s’écrit, en remplacant 1’équation (II1.6) dans la (IIL.5), sous la forme

suivante :
v,(1) = @1A cos(wit) + aA” cos*(w 1) + a3 A’ cos’ (wy )
= a;A cos(w1) + azAz(% + % cos(2wt))
+ 413A3(;1 cos(wit + % cos(3w 1)) (IIL.7)
et encore |
v,(t) = EazA2 composante continue

3
+ (@A + =azA*) cos(w,t) fondamental
! (IIL8)
+ 5612142 cos(2wqt) lere harmonique

1
+ Za3A3 cos(Bwq 1) 2eme harmonique

Dans I’équation (II1.8) nous retrouvons 1I’expression du fondamental ainsi que 1’ex-
pression de la composante continue. Les termes dont la fréquence est un multiple de la
fréquence du fondamental représentent les harmoniques du signal, générées par la non-

linéarité du dispositif.

I11.2.3 Le Point de Compression a 1 dB

D’apres 1’équation (I11.8) I’amplitude du fondamental du signal de sortie est égale a :
3
Afond = @1A + Za3A3 (111.9)

Cette grandeur est inférieure a I’amplitude du signal amplifié linéairement (a;A) sia;z < 0
(compression de gain), et elle est supérieure a a;A si a; > 0 (expansion de gain). La
plupart des dispositifs travaillent en compression, c. a d. avec a3 < 0.

On définit alors le gain du dispositif a la fréquence fondamentale qui est donné par
I’équation (IIL.10).

@A + 3azA3 3,
Grona = 2010g[ 2457 ) _ 9 1og(a1 +Zas ) (IT1.10)
Le gain linéaire Gy, vaut :
Cl]A
Gin = 201log = 20 log(ay) (II1.11)
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D’ou nous en déduisons le gain a 1 dB de compression défini comme la compression

d’1 dB sur le fondamental par rapport au gain linéaire [cf. éq. (I1[.12)].

Gias = Giin — 1dB (II1.12)

Poy[ABM]

1dB]

Pros Pn[dBmM]

Fic. Il1.2. Point de Compression a 1 dB

Au point de compression d’1 dB, 1’équation (III.12) peut alors se ré-écrire comme
suit : 3
20 10g(a1 " Za3A§dB) — 201log(a,) — 1dB (II.13)

d’ol I’on déduit la valeur du point de compression en tension :

a)

Aap = +/0.145 (111.14)

as

Cette grandeur est une mesure du niveau maximal de signal d’entrée que le dispositif peut
traiter. Au dela de cette valeur, le signal est de plus en plus compressé jusqu’a arriver a la

saturation.

I11.2.4 Les Produits d’Intermodulation

Lorsque le signal d’entrée d’un systeme non-linéaire est un signal a deux tons, c. a d.

la somme de deux sinusoides, de nouveaux termes apparaissent en sortie. Ce ne sont ni le
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fondamental, ni les harmoniques du signal. Considérons maintenant un signal d’entrée a
deux tons :
v.(t) = Ay cos(wt) + A, cos(w,t) (IIL.15)

Si I’on insere le signal v,.(#) dans 1’équation (IIL.5), on obtient en sortie du systeme

non-linéaire le signal suivant :

v,(t) = a1A; cos(wqt) + a1 A, cos(wat) fondamental
azA% Cle% .
5 + 5 composante continue
Cle% GQA% . .
+ — cos(2wqt) + — cos(2wyt) 2ere harmonique
+ a,A1Az[cos(w; + wy)t + cos(w; — w»)f] IM?2
3613A1A§ 3(13A?
+ + cos(wit) + ... (II1.16)
2 4
3(13A%A2 361314;
+ 5 + 1 cos(wat) fondamental
Cl';A*; a3A§ N .
+ e cos(Bwt) + cos(3w,1) 3ere harmonique
3613A1A%
+ T[cos(Zwl + W)t + cosRw; — wy)t] + ...
361314%142
T[cos@wz + W)t + cos(2w, — wq)t] IM3
+ .. termes d’ordre supérieur a 3

Dans 1I’équation (III.16) nous voyons apparaitre les termes du fondamental ainsi que
d’autres termes appelés harmoniques et produits d’intermodulation (/M) dont la fré-
quence est multiple ou combinaison linéaire des fréquences fondamentales. Une non-
linéarité d’ordre 2 provoque le produit d’intermodulation d’ordre 2 (/M?2) tandis qu’une
non-linéarité d’ordre 3 génere un produit d’intermodulation d’ordre 3 (/M3).

Les amplitudes des produits d’intermodulation décroissent avec 1’ordre de 1’intermo-
dulation et ceux qui se situent en fréquence a coté du fondamental seront les plus gé-
nants. La figure II1.3 représente les termes d’intermodulation dans le domaine fréquentiel
lorsque I’amplitude des deux composantes du signal d’entrée est la méme (A; = A, = A).

Donc, nous pouvons en conclure que les produits d’intermodulation d’ordre impair
sont les plus génants, en particulier I’ordre 3 (/M3), car ils sont les plus proches des
fréquences fondamentales (f; et f>). En revanche, les produits d’intermodulation d’ordre

pair et les produits d’intermodulation d’ ordre impair, somme des fréquences harmoniques,
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sont rejetés loin des signaux aux fréquences fondamentales. Ces derniers peuvent donc

étre éliminés par filtrage.

Amplitude
QA T
aA’ 4
la A’ 1+
SOA° ‘ ‘ ‘
f,-f, ” 3f-2f,  2ff, f, f, 2f,f,  3f,2f, §§ of, f +1, of, f

Fic. II1.3. Produits d’Intermodulation

Dans ce contexte d’intermodulation, nous allons aussi introduire le concept de distor-
sion d’intermodulation (« InterModulation Distortion », « IMD »). '« IMD » représente
le rapport entre I’amplitude de I’/ Mn et I’amplitude du fondamental a la sortie du systeme
et elle s’exprime en dBc, c. a d. en dB par rapport a la porteuse.

Nous venons de voir que I'intermodulation a des effets trés génants sur les systémes
RF. La détérioration du signal entrainée par les produits d’intermodulation de deux com-
posantes fréquentielles du signal d’entrée est caractérisé par une mesure qu’on appelle le

point d’interception.

II1.2.5 Les Points d’Interception d’Ordre n

Les non-linéarités du systeme génerent des produits d’intermodulation d’ordre n, IMn,
et cet ordre dépend directement de I’ordre de 1’équation polynomiale représentant cette
non-linéarité.

Le point d’interception d’ordre n (IPn) est le point ou I’amplitude du produit d’inter-
modulation d’ordre n (IMn) est égale a I’amplitude du fondamental, lorsque I’amplitude
des signaux d’entrée interférents est la méme A; = A, = A. Sous I’hypothese que A
est suffisamment petit pour négliger les termes non-linéaires d’ordre supérieur a 3, on
se limite a prendre en compte principalement le produit d’intermodulation d’ordre 3 qui
est comme nous avons dit ci-dessus, le plus génant et donc le plus représentatif pour la
non-linéarité.

Le point d’interception d’ordre 3 (/P3) peut étre calculé graphiquement comme en
figure I11.4 .
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PouldBm]

OIP3
Plin

out

Pim3

out

P IP3  P[dBm]

n

Fic. III.4. Point d’Interception d’Ordre 3 (/P3)

A partir des amplitudes du signal fondamental (proportionnel a A) et de I’/M3 (pro-
portionnel 2 A*) nous allons tracer, sur une échelle logarithmique, la puissance de sortie
(P, en fonction de la puissance d’entrée (P;,). Le point d’interception d’ordre 3 est alors
représenté par I’intersection de ces deux droites.

L’IP3 peut étre défini en entrée comme //P3 (« Input IP3 ») ou en sortie comme
OIP3 (« Output IP3 »). En outre, le point d’interception est indépendant du niveau de
puissance en entrée et il est donc tres souvent utilisé pour caractériser les non-linéarités
d’un dispositif.

D’apres I’équation (I11.16) et 1a figure 111.4, nous pouvons écrire le systeme d’équation

suivant :
OIP3 = a, IIP3
(II1.17)

3
OIP3 = 19 11P3}
Ce systeme a deux équations et deux inconnues, nous permet de calculer le /7P3 et le

OIP3 en fonction de coeflicients a; et a; de I’équation (IIL.5) :

IIP3 = [z~ OIP3 =[5 (I11.18)

Il est aussi intéressant de lier '/P3 a I’/M3 d’une puissance donnée. Considérons
que I’on se place au niveau d’entrée A;,, et appelons A" le niveau de sortie linéaire

et A™3 le niveau de 1’/M3 en sortie. La figure II1.4 montre ces valeurs en puissance et
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on peut alors écrire que :

Alin Ain
o N Tin (I11.19)
A 4 as Ain

out

et d’apres I’équation (III.18),

11P3?
= (111.20)
D’ou
Alin
IIP3 = Al_‘;;‘; Ai (IIL.21)

Un bon systeme est caractérisé par un point d’interception d’ordre 3 élevé. En effet,
d’apres I’équation (II1.21), cela signifie que pour une puissance donnée en entrée, plus le
point d’interception d’ordre 3 est élevé, plus la puissance du produit d’intermodulation est
faible par rapport a la puissance de la réponse linéaire du systeme. Il faut donc toujours
que la puissance du signal en entrée se trouve en dessous de 1’//P3 [dBm] qui représente
la limite maximale pour laquelle la puissance du produit d’intermodulation d’ordre 3 est

plus faible que la réponse linéaire du systeme.

II1.2.5.1 Point d’Interception d’une Cascade de Composants

Un systeme est formé d’un ensemble de composants non-linéaires. La caractéristique
non-linéaire du systeme global peut s’exprimer a partir des caractéristiques des compo-
sants qui le constituent.

Considérons le systeme de la figure I11.5 constitué de n composants. Chaque élément
est caractérisé par les coeflicients de sa fonction non-linéaire f[.] [cf. éq. (II1.5)] et par son
point d’interception d’ordre 3 en entrée, /1P3;. Calculons alors I’//P3 du systeme global.

D’apres I’équation (I11.5), si I’on s’ intéresse uniquement a I’intermodulation, on trouve
en sortie du premier composant, un terme linéaire (a;4;,) et un terme d’intermodulation
d’ordre 3 ( %@Afn). En sortie du deuxieme composant on trouve un terme linéaire (a;b,A;,)
et les termes d’ordre 3 (%a3b1Af’1), (f—laib3A3 ). Le signal en sortie des deux premiers com-

mn

posants s’écrit alors :

vo(t) = ay by Ay, [cos(wqt) + cos(wat)]+
3 3
+ (4_1 az by + 1 a? b3) Afn [cos(RQwy — w1)t + cos(Rw; — wy)t]+ (II1.22)

+ ...
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Composant 1 Composant 2 Composant n
v.(f aa |0 oo [V >3 0
[IP3, IIP3, IIP3,

Systeme global (a IP3...ca0)

cascade / cascade

Fig. III.5. Cascade de n Composants

D’apres la définition de 1’/ P3, on obtient alors pour les deux composants :

3 3
a b] IIP3(cascade 2) = (Z as b] + Z a? b3) IIP3?cascade 2) (11123)

En outre, pour chaque composant individuel nous avons IIP3% = %% et

1™ 3 a

11 P3%2) = % Z—;. Alors I’expression de 1’/P3 d’entrée du systeme a deux composants s’écrit

comme suit :
1 1 ai

= +
2 2 2
IIP3(mmde ) IIP3(1) IIP3(2)

(I11.24)

L’équation (I11.24) peut étre généralisée pour un systeme constitué¢ de n composants.
L’expression générale de 1’//P3 devient alors la suivante :

1 _ 1 N a% a% b% a% b? z% (I11.25)
IIP3%wmde) IIP3(21) IIP3(22) IIP3(23) IIP3(2n)

Ensuite si on exprime les /7P3 en Watts et les gains en puissance (G; o« i?), I’équation

(II1.25) peut se ré-écrire comme :

1 1 . G GG GGG
1P3ascadl W]~ TIP3, 1IP3o,  1IP3a, " 1IP3,

(111.26)

II1.3 Différentes Sources de Non-Linéarités

II1.3.1 Introduction

Les principaux composants d’une chaine de transmission de type OFDM sont le mo-
dulateur/démodulateur OFDM, les convertisseurs CAN/CNA, le modulateur/démodulateur
1/Q, ’amplificateur de puissance et le canal bruité « AWGN » [cf. fig. II11.6].

Dans la suite, nous allons nous intéresser aux convertisseurs CAN, au mélangeur du
modulateur I/Q et en particulier a I’amplificateur de puissance [BAUD2002], [VILL2002],
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Source Mod. OFDM Convertiss. D/A Mod. I/Q PA
binaire FloatToTimed
Fa
TStep=Tstep nsec
WLAN *
(5 I
\/ —Pe i aa
|- Mod | - | -
Ll L L
Bits Re Kl >F
Bits_ex2 WLAN_80211aSignalSrct
Type=Random w7 CxToRect RF_Mod GainRF
ProbOfZero=0 5 Length=128 c3 R9 PA1
Rate=Mbps_24 FCarrier=5200 MHz Gain=dbpolar(gain,0)
Order=8 FloatToTimed Power=Power dBc1out=dbmtow(dBc1_OUT)
F5 VRef=0.1126 V PSat=dbmtow(Psat_OUT)
TStep=Tstep nsec SymbolRate=SymbolRate
ExcessBW=0.35
TimedToFloat
T3
— PP ]
- DEM I . WLQT " Numeric
o aAM . PRI EE e e
e Bits_n@
AddNDensity QAM_Demod RectToCx WLAN 80211 e
| aRxFSync1
Noise1 Q3 R8 W6
NDensity=NDensity RefFreq=5200 MHz Length=128
Sensitivity=1.0 TimedToFloat Reart‘eg=l\;bps 2
2 Order=8 R X
Canal AWGN DeMod. I/Q  Convertiss. A/ID DeMod. OFDM Bits
Fic. IT1.6.  Schéma Général d’une Chaine de Transmission (ADS)

[CHAK2004]. Ces composants seront présentés de maniere générale en insistant sur
leur caractéristique non-linéaire et sur les distorsions introduites sur le signal de sortie.
Dans une chaine de transmission classique ils représentent les principales sources de non-

linéarité.

Comme le montre la figure III.7, une non-linéarité a des conséquences dans la bande

ainsi que hors bande utile du signal assujetti a cette non-linéarité.

Effets des NL

In Band Out of Band
v + Filtrage v
Bruit PI IES NL Remontee
(BER, EVM) (BER, EVM) spectale
(ACPR)
Solution: Solution: Solution:
Méthode Itérative Inversion Filtrage

Fic. I11.7.  Effets des Non-Linéarités sur le Signal de Sortie
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D’un c6té, nous retrouvons dans la bande utile un bruit généré par les produits d’in-
termodulation (/Mn) ainsi qu’une Interférence Entre Symboles Non-Linéaire (IES NL).
Cela va avoir un impact négatif sur le « BER ». De I’autre c6té, une remontée spectrale
des lobes secondaires apparaitra hors bande sur le spectre du signal de sortie avec une
dégradation au niveau de I’« ACPR ».

Pour résoudre le probleme de 1I’« ACPR » il suffit de filtrer le signal apres la non-
linéarité. En revanche, le traitement se complique pour le bruit d’intermodulation et pour
la IES NL. II faut donc proposer a c6té du codage canal (« FEC »), un traitement complé-
mentaire pour ces deux derniers cas. Pour le bruit d’intermodulation on envisage d’utiliser
un traitement itératif d’élimination de cette distorsion [CHEN2003], [HEMM2005]. Cette
étude fait partie des perspectives de ce travail de these. En revanche, nous proposons pour
la IES NL une méthode de compensation de la non-linéarité par inversion sur laquelle se

basera notre nouvelle technique de réduction du « PAPR » [§ V.2].

I11.3.2 Convertisseur Analogique/Numérique
I11.3.2.1 Généralités

La fonction d’un convertisseur analogique/numérique (CAN) est de représenter une
entrée analogique, caractérisée par une dynamique et comportant une infinité de valeurs
possibles, par un ensemble fini de valeurs. Le processus de conversion se base sur I’échan-

tillonnage et la quantification.

Echantillonnage

Considérons un échantillonnage uniforme, le signal analogique est alors représenté
par ses échantillons espacés d’un temps T qui correspond a la période d’échantillonnage.
L’ opération d’échantillonnage peut étre modélisée mathématiquement par la multiplica-
tion d’un signal analogique x(¢) avec un peigne de Dirac p(¢). Le signal échantillonné x, ()
s’écrit alors comme suit :

+00

X.(1) = x(2) X p(?) = x(t) X Z 6(t —nT) (IIL.27)

n=—00

Suite a I’opération d’échantillonnage, le spectre du signal initial X(f) est rendu pério-

dique de période égale a la fréquence d’échantillonnage F = 1/T.

+00

1
Xf) =5 X(N)* ) 6(f = kF) (I11.28)

k=—00
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Une telle périodisation peut entrainer un repliement des spectres dii au chevauchement
des différentes répliques du spectre de X,.(f). Dans ce contexte, le théoreme de Shannon
pour un signal passe-bas doit étre satisfait : la fréquence d’échantillonnage F doit €tre
supérieure ou égale a deux fois la fréquence maximale f,,,, du signal échantillonné afin
que le signal puisse étre reconstitué a partir des échantillons.

Pour garantir cette condition, I’étage de conversion analogique/numérique est souvent

précédé d’un filtre anti-repliement afin de limiter la bande passante du signal a traiter.

Quantification

Le processus de quantification correspond a la discrétisation de 1’amplitude du signal
et a sa représentation par un nombre fini de valeurs. Le nombre de bits (N) du convertis-
seur définit cette représentation et I’amplitude sera alors représentée par un ensemble fini
de 2V valeurs. La fonction de transfert d’un opérateur de quantification correspond 2 la

courbe représentée en figure 111.8.

. Code
Xmox
C,
c
CO Xm\n :
Xo X X - ,

Fic. I11.8.  Fonction de Transfert d’un Opérateur de Quantification

Suite a I’effet de seuil, cette fonction de transfert est non-linéaire. L’ erreur introduite
par la quantification est représentée sur la figure par la zone colorée en gris. L’ ampli-
tude maximale de cette erreur dépend de la dynamique d’entrée et du nombre de bits du
convertisseur.

La quantification génere un bruit additif composé d’un bruit d’écrétage et d’un bruit de
granulation. Si on suppose que le convertisseur a une probabilité d’écrétage négligeable,
alors le bruit granulaire reste la principale source de perturbation et il est représenté par

un bruit blanc non corrélé avec le signal quantifié.
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Selon le processus de conversion, le convertisseur est dit instantané ou itératif. Dans le
premier cas, la conversion est réalisée en une seule opération en fournissant directement
la valeur convertie a sa pleine résolution. On parle alors de convertisseurs flash, semi-flash
et a rampe. Dans le deuxieme cas, elle est réalis€ée de maniere itérative en augmentant la

résolution de la conversion a chaque étape : convertisseur pipeline.

I11.3.2.2 Caractéristiques Non-Linéaires

L’ opération de quantification qui correspond a la discrétisation de I’amplitude du si-
gnal converti est un processus non-linéaire caractérisé par un bruit blanc additif. Ainsi le
signal converti est décrit par le rapport de la puissance du signal d’entrée a la puissance
du signal de perturbation (Rapport Signal sur Bruit, RSB). Pour un convertisseur idéal, le
seul signal de perturbation est le bruit de quantification.

Le signal de sortie d’un convertisseur se dégrade a cause des imperfections intrin-
seques au composant. Cela se traduit dans le signal converti par I’apparition de compo-

santes parasites qui vont diminuer le rapport signal sur bruit.

Non-linéarité différentielle et intégrale

La non-linéarité différentielle (« Differential Non-Linearity », « DNL »), pour un
convertisseur CAN, représente la différence entre la largeur théorique et la largeur réelle
d’une marche, étant la marche la plage de tension d’entrée pour laquelle on obtient un

code en sortie [cf. fig. IIL.8]. Donc, la « DNL » du i-eme élément est égale a :

DNL; = X "%y (I11.29)
XLSB
avec
Xmax — Xmin
X1SB = T (11130)

ou T représente le nombre effectif de transitions. Ensuite la valeur maximale parmi les

« DNL; » donne I’expression de la « DNL » globale :
DNL = Max{DNL;} (I11.31)

La non-linéarité intégrale (« Integral Non-Linearity », « INL ») mesure I’écart maxi-
mal entre la fonction de transfert réelle et une fonction de transfert de référence, qui est
une droite [cf. fig. IT1.8].
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Alors, la « INL; » de chaque code est donnée par la somme des « DNL; » :

INL, = Z DNL; (111.32)
=0

Ensuite la « INL » globale est représentée par le maximum parmi les « INL; » :
INL = Max{INL;} (II1.33)

Dans le cas d’un convertisseur CAN, la fonction de transfert réelle correspond a la
courbe que I’on obtient en prenant en compte les tensions pour lesquelles se produisent
des transitions de code.

Enfin, la droite de référence peut étre déterminée en considérant soit la droite qui passe
par les deux extrémités de la fonction de transfert réelle, soit la droite minimisant 1’écart

maximal avec la fonction de transfert réelle.

Distorsion harmonique

La distorsion harmonique est générée par la caractéristique non-linéaire du convertis-
seur. Cette non-linéarité crée des fréquences harmoniques a la sortie de ce composant. La
distorsion harmonique totale (DHT) se calcule donc comme le rapport entre la somme des

puissances de ces harmoniques et la puissance du signal d’entrée [cf. éq. (I11.34)] :

Z h V}%
VZ

DHT [dB] = IOIOg( (II1.34)

Ici V), et V représentent les amplitudes en tension des harmoniques en sortie et du
signal d’entrée respectivement. L”amplitude décroit avec I’ordre des harmoniques et donc
seulement une dizaine d’harmoniques suffisent. La DHT dégrade globalement le rapport

signal sur bruit.

Distorsion d’intermodulation

Comme pour les fréquences harmoniques, I’intermodulation est un phénomene intro-
duit par les non-linéarités de la fonction de transfert du convertisseur. Des fréquences
parasites se créent a partir des produits d’intermodulation entre les différentes fréquences
du signal a I’entrée du convertisseur. En général, cette mesure est faite en considérant un
signal d’entrée a deux fréquences, f; et f,. Le signal de sortie présente alors une mul-
titude de fréquences (pf; + qf>), combinaison linéaire de f; et f, et appelées produits

d’intermodulation. L’ ordre n de ces produits d’intermodulation est égal a p + g.
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La distorsion d’intermodulation est le rapport entre la puissance des fréquences des
produits d’intermodulation et la puissances des fréquences d’entrée. L’intermodulation
d’ordre 3 pose a priori le plus de probleme, car les fréquences ainsi générées sont proches

des fréquences du signal utile et dégradent alors le rapport signal sur bruit.

I11.3.3 Mélangeur
I11.3.3.1 Généralités

Le mélangeur est un dispositif qui permet de réaliser les transpositions fréquentielles :
vers les fréquences élevées en émission et vers les fréquences basses en réception. Le
processus de mélange est intrinsequement représenté par une fonction non-linéaire. Cette
opération permet de transférer de I’énergie d’une fréquence d’entrée (fzr : RadioFré-
quence) vers une fréquence de sortie (fz; : Fréquence Intermédiaire) a 1’aide d’un second
signal d’entrée, appelé oscillateur local (fy, : Oscillateur Local), [cf. fig. II1.9].

fRF fH

fOL

Fic. I11.9.  Fréquences du Mélangeur

Dans les paragraphes précédents, nous avons souvent parlé de produits d’intermodula-
tion comme un phénomene indésirable. Pour les mélangeurs, les produits d’intermodula-
tion sont a la base de leur principe de fonctionnement. En pratique, le mélange de deux fré-
quences d’entrée sinusoidales fxr et for, génere en sortie les fréquences fr; = |l frr+mforl
des produits d’intermodulation correspondants.

Parmi I’ensemble de ces raies spectrales, celles qui correspondent aux produits d’inter-
modulation d’ordre élevé sont suffisamment faibles en amplitude et donc négligeables. En
revanche, parmi les fréquences restantes, quelques-unes ont un intérét particulier tandis
que les autres apparaissent plutét comme des fréquences indésirables (en anglais « spu-
rious frequencies »).

— Transposition haute (fréquence) : le signal utile sera produit par la combinaison
{l="T1etm=1}et fr; = frr + foL

62



I11.3 — Différentes Sources de Non-Linéarités

— Transposition basse (fréquence) : le signal utile sera produit par la combinaison

{l = letm = —1} et frr = frr — for S1 for < frr Ou par la combinaison
{l=-1etm=1}et fr; = for — frr 81 for > frr

Dans le cas général, le signal RF a I’entrée du mélangeur n’est pas une sinusoide pure.

En faisant I’hypothese du régime établi, on peut décomposer le spectre en une somme dis-

cretes de sinusoides pures a 1’aide de la théorie des séries de Fourier. Sous I"’hypothese de

linéarité de la fonction de transfert (analyse en petit signal), le signal de sortie s’obtient

par superposition de la réponse du mélangeur a chacune des raies élémentaires d’excita-

tion. Ces raies spectrales a I’entrée du mélangeur s’appellent également les "tons". Une

excitation a deux tons correspond ainsi a deux sinusoides pures a I’entrée RF. Dans ce

cas, nous retrouvons a la sortie du composant un signal dont la fréquence intermédiaire

fr1 8’ écrit comme suit :
Jer = \Lfrer + Lfrr2 + mforl (IT1.35)

Enfin, I’ordre n des produits d’intermodulation est défini comme n = |[;| + |L|.

II1.3.3.2 Caractéristiques Electriques
Gain de conversion

De facon générale, le gain en puissance d’un dispositif est donné par le rapport de la
puissance de sortie a la puissance d’entrée. Pour un mélangeur, le signal d’entrée n’a pas
le méme support fréquentiel du signal de sortie : on parle alors de conversion. Le gain
de conversion représente donc le rapport entre la puissance du signal FI de sortie et la

puissance du signal RF d’entrée :

P
G. [dB] = 101og(£) (111.36)
Pgr
Le gain de conversion peut étre négatif (cas des mélangeurs a diodes) ou positif (cas

des mélangeurs a transistors).

Isolation

L’isolation caractérise la fuite de signal présent a 1’'un des acces du mélangeur vers les
autres. Ce parametre est défini comme le rapport entre la puissance mesurée sur ’acces y
lorsqu’on excite 1’acces x, P.(y) et la puissance mesurée sur I’acces x lorsqu’on excite ce

méme acces, P.(x).

(I11.37)

I.(y) [dB] = 10log (P*(” ))

P(x)
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En pratique les isolations /o, (RF') entre oscillateur local et entrée RF et Iy, (FI) entre
oscillateur local et sortie FI, doivent étre prépondérantes. Une telle isolation est néces-
saire car I’ oscillateur local délivre un signal a forte puissance, dit signal de pompe, utilisé
pour faire varier dynamiquement les caractéristiques €électriques de 1’élément non-linéaire
(diode ou transistor) employé dans le mélangeur. Autrement, ce signal de pompe peut per-

turber les signaux RF et FI.

Compression

Comme tout dispositif contenant des composants actifs, le mélangeur possede une
courbe de puissance P,,, = f[P;,] qui présente une zone de compression. Celle-ci est
caractérisée par le point de compression a 1 dB, défini comme étant la puissance d’entrée

RF pour laquelle le gain de conversion est réduit de 1 dB [§ I11.2.3].

Point d’interception d’ordre 3

Parmi les produits d’intermodulation générés a la sortie du mélangeur, ceux dont
I’ordre est impair représentent la principale source de perturbation car ils se situent en
proximité et méme dans la bande du signal utile. Dans ce cas tout type de filtrage ne suffit
pas pour éliminer ces signaux parasites. Les produits d’intermodulation d’ordre 3 sont les
plus significatifs car les amplitudes d’ordre impair supérieur deviennent de plus en plus
petites et, donc, négligeables.

Le point d’interception d’ordre 3 (/P3) est le point ou I’amplitude du produit d’in-
termodulation d’ordre 3 est égale a I’amplitude du signal utile lorsque 1I’amplitude des
signaux d’entrée interférents est la méme [§ I11.2.5].

Dynamique

La dynamique d’un dispositif électronique se définit comme la plage de puissance
pour laquelle le fonctionnement est satisfaisant. Pour les bas niveaux, la limite inférieure
est donnée par le plancher de bruit. Pour les forts niveaux, la compression représente la
limite supérieure. La dynamique d’un mélangeur sera donc d’autant plus grande que son

IP3 et son point de compression a 1 dB, seront importants.

Fréquence image

Dans le paragraphe précédent, nous avons introduit le concept de transposition haute et

de transposition basse pour lesquelles les fréquences intermédiaires s’ écrivent
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fri = fre+for et fr1 = frr— for respectivement. Dans la suite, nous appellerons f;; la fré-
quence intermédiaire sortant d’une transposition haute et f,, celle due a une transposition
basse.

Il existe une fréquence appelée fréquence image f;y, a I’entrée du mélangeur qui lors
du mélange avec I’oscillateur local fy; peut donner en sortie un signal a la fréquence
Jri(IM). Alors, si le mélangeur réalise une transposition basse, la fréquence
frM) = f,(IM) est la méme que la fréquence du signal nominal (f,) tandis que
fri(IM) = f,(IM) en transposition haute et elle se situe a coté de la fréquence nominale
[cf. éq. (IT1.38)].

Tr M) = fiv — for
T IM) = fim + for

Les fréquences liées a la fréquence image sont en fleche pointillée [cf. fig. II1.10].

(I11.38)

La fréquence image est extrémement génante en réception puisque selon le choix de fo,,
ce signal image peut tomber dans la bande de réception avec notamment une puissance

supérieure au signal nominal.

) Sortie Entrée Sortie
. T Sortie
Entree R
M fa |
f ! !
(M) | |
for fu (M) ; ;
Entrée 5 ‘ — "
fVFI = for - for fu fo T M) fo=fi + 1o
fa (M) = f,, - fo, =f, + fo

Fig. ITI.10. Fréquence Image dans un Mélangeur

L’élimination de cette fréquence parasite peut se réaliser soit a 1’aide de filtrage, soit
en utilisant des structures particulicres de mélangeurs (a réjection de fréquence image)
lorsqu’un simple filtrage ne suffit pas.

I11.3.4 Amplificateur de Puissance
IM1.3.4.1 Généralités

Un signal transitant sur un systeme de télécommunication, apres les différentes étapes
de codage, de modulation et de translation en fréquence porteuse, est amplifié pour résister

a ’atténuation provoquée par la propagation dans le canal.
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L’amplification est une opération non-linéaire caractérisée par la compression en am-
plitude (AM/AM) et par le déphasage du signal a la sortie de I’amplificateur (AM/PM).
Un autre phénomene lié a I’amplificateur de puissance est représenté par 1’effet mémoire.

La relation entrée-sortie, appelée aussi caractéristique non-linéaire de transfert, a une
allure typique pour tous les amplificateurs de puissance. La courbe de la figure III.11(a)
montre la variation de la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée, appelée
aussi la caractéristique amplitude/amplitude ou encore la compression AM/AM.

En outre sur cette courbe, nous avons mis en évidence les trois principales zones de
travail de I’amplificateur,

— Zone linéaire : le signal d’entrée est de faible puissance, la distorsion produite
dans cette zone est tres faible. Le gain est constant et supérieur a 1 (pente de la
caractéristique AM/AM).

— Zone de compression : a forte puissance d’entrée, le gain de I’amplificateur décroit.
C’est la zone de compression du gain. La distorsion du signal est alors importante
et une génération de harmoniques ainsi que de produits d’intermodulation est ob-
servée a la sortie. Le point ou I’écart entre la courbe de gain et le gain linéaire vaut
1 dB est une caractéristique de I’amplificateur appelée point de compression a 1 dB,
Pyp.

— Zone de saturation : a partir d’une certaine puissance d’entrée, la puissance de
sortie devient quasiment constante et la courbe de gain décroit linéairement. La sa-
turation se manifeste par un écrétage du signal de sortie. La puissance de saturation

en sortie est, elle aussi, une caractéristique de I’amplificateur désignée par P,,.

La courbe exprimant le déphasage entre la sortie et I’entrée est appelée caractéristique
amplitude/phase, ou aussi conversion AM/PM. La conversion AM/PM n’a pas une vraie
allure de référence. Elle varie suivant la technique de conception et les conditions de
fonctionnement de I’amplificateur [CRIPP1999]. Juste a titre d’exemple, la distorsion
AM/PM est représentée de facon générale en figure III.11(b). Un signal traversant un
amplificateur subit alors a la fois la compression AM/AM et la conversion AM/PM.

Ensuite, un amplificateur est assujetti a I’effet mémoire si a un instant donné le signal
a sa sortie dépend du signal a I’entrée a ce méme instant et aux instants précédents. Cela se
traduit par une dépendance en fréquence de ses caractéristiques. Ainsi, pour une certaine
puissance d’entrée, la puissance de sortie varie en fonction de la fréquence du signal
[VUOL2003], [SOUR2002].

Ce phénomene est dii a ’emmagasinement de 1’énergie dans le composant. Cette

énergie peut étre emmagasinée sous une forme électrique ou sous une forme thermique.
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C’est la constante de temps de la charge et la décharge de cette énergie qui détermine la

gamme de fréquence ou agit I’effet mémoire.

Pos[dBmM] : AM/AM AD: AM/PM
) Saturation
1 dB| .
it
co™®
,O\\Q
)
$§
S
P1oe Py Py[dBM] Py[dBmM]
(a) Caractéristique Non-Linéaire du « PA » (b) Caractéristique AM/PM

(AM/AM) et Zones de Travail

Fic. III.11. Distorsions Non-Linéaires AM/AM et AM/PM

I11.3.4.2 Les modeles

Parmi les différents modeles comportementaux des amplificateurs de puissance, nous
en avons retenus deux : Polynomial et de Saleh.

Modéele Polynomial

Le modele comportemental de type polynomial (sans mémoire) est défini par 1’équa-

tion (I11.39) qui représente un polynéme d’ordre n.
vy(1) = a1 (1) + apv(t) + azv3 () + ... + av'(t) (I11.39)

Les coeflicients a; déterminent la caractéristique non-linéaire de 1I’amplificateur. De
facon plus générale, écrivons le signal d’entrée sous sa forme analytique, c’est a dire sous

forme d’une expression complexe :
Ve(t) = [Vo()le/ oD (IL40)

La partie réelle de V,(¢) est ’expression mathématique du signal réel émis [cf. éq.

(I11.41)] et le signal de sortie est li€ au signal d’entrée par 1’équation (I11.42) :

ve(1) =R[Ve(D)] = [Ve(D)] cos(wet + ¢(1)) (IIL41)
vs() =A[|Ve(D)] cos(wet + ¢(1) + PV, (DI]) (111.42)
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Les termes A[|V,(?)|] et D[|V.(¥)|]] décrivent le comportement de la fonction de com-
pression AM/AM et de la fonction de conversion AM/PM respectivement. La courbe de
compression AM/AM est une courbe de saturation comme montré en figure II1.11(a) et,
étant la courbe de conversion AM/PM une caractéristique intrinseque a 1’amplificateur,
elle se présente de facon générale comme en figure I11.11(b).

Modele de Saleh

Le modele bande de base de Saleh (sans mémoire) est défini par les deux équations
suivantes [SALE1981] :

2
QqUy aplly
Amd =2 =T (IM143)

Dans I’équation (I11.43), A[u,] et ®[u,] représentent la compression AM/AM et la
conversion AM/PM respectivement, ol u, est le module du signal d’entrée du « PA »
[DURN2004]. La figure II1.12 donne un exemple de la compression AM/AM et de la
conversion AM/PM pour le modele de Saleh.

Modéle de Saleh: AM/AM Modeéle de Saleh: AM/PM
T T T T T T T T T

1.2 30

0.8

)
S}

Vout [V]
o
>
Déphasage [°]
o

0.4

.
1S}
T

0.2F : : 1 5-

0 ; ; ; ; ; ; ; ; ; o : : :
0 0.2 0.4 0.6 8 1 1.2 14 1.6 1.8 2 0 0.2 0.4 0.6
Vin [V]

0.8 1 1.2 14 1.6 1.8 2
vin [V]

(a) Caractéristique AM/AM (b) Caractéristique AM/PM

Fig. IlI1.12. Distorsions Non-Linéaires AM/AM et AM/PM (Saleh)

Enfin, dans ces deux modeles analytiques (polynomial et Saleh) présentés ci-dessus,
le choix des coeflicients a; et (@, ) sert a modéliser la non-linéarité de 1’amplificateur.
Autrement dit, ces coefficients modifient les caractéristiques AM/AM et AM/PM selon le
modele comportemental choisi pour le « PA ».

Dans notre étude, le choix du modele caractérisant les non-linéarités de 1’amplifica-

teur de puissance RF vise le modele polynomial (sans conversion AM/PM et sans effet
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mémoire). Ce modele tres classique, s’adapte mieux aux caractéristiques radiofréquences
des signaux traités. Le modele de Saleh, étant en bande de base, ne représentait pas un
bon choix.

I11.3.4.3 Caractéristiques Electriques
Compression

Comme nous avons déja vu ci-dessus, I’amplificateur de puissance contenant des com-
posants actifs, possede une courbe de puissance P,,, = f[P;,] qui présente une zone de
compression. Celle-ci est caractérisée par le point de compression a 1 dB (Py4p), défini
comme étant la puissance d’entrée RF pour laquelle le gain linéaire (sans compression)
est réduit de 1 dB [§ 111.2.3].

Point d’interception d’ordre 3

Parmi les produits d’intermodulation générés a la sortie du mélangeur, ceux dont
I’ordre est impair représentent la principale source de perturbation car ils se situent en
proximité et méme dans la bande du signal utile. Dans ce cas tout type de filtrage ne suffit
pas pour éliminer ces signaux parasites. Les produits d’intermodulation d’ordre 3 sont les
plus significatifs car les amplitudes d’ordre impair supérieur deviennent de plus en plus
petites et, donc, négligeables.

Le point d’interception d’ordre 3 (/P3) est le point ou I’amplitude du produit d’in-
termodulation d’ordre 3 est égale a I’amplitude du signal utile lorsque I’amplitude des

signaux d’entrée interférents est la méme [§ 111.2.5].

Dynamique

La dynamique d’un dispositif électronique est définie comme la plage de puissance
garantissant un fonctionnement satisfaisant. Ce sont les puissances comprises entre le
plancher de bruit et la compression. La dynamique d’un « PA » sera donc d’autant plus
grande que son /P3 et son point de compression a 1 dB, seront importants.

« Input Back-Off »

Le « Input Back-Off » (« IBO ») représente I’écart entre la puissance moyenne du
in
sat’/ *

signal 2 amplifier (P™) et la puissance de saturation vue en entrée de I’amplificateur (P

IBO [dB] = P" [dBm] — P" [dBm] (I11.44)

a
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Ce parametre caractérise I’amplificateur en termes de recul par rapport a la puissance
moyenne du signal d’entrée. Par exemple, lorsqu’on parle de signal a enveloppe non-
constante, il faut que le rapport entre sa puissance pic et sa puissance moyenne (« PAPR »)

soit inférieur a I’« IBO » pour ne pas saturer le signal a amplifier.

Rendement

L’amplification est une opération qui nécessite un certain apport énergétique afin que
les composants actifs fonctionnent dans leur zone de travail : c’est la puissance d’ali-
mentation, P;,. Pour un amplificateur, le rapport entre la puissance délivrée (P,,) et la

puissance consommée (P;,,) définit donc son rendement 7 [%] :

Pout
Palim

n= (1IL.45)

Ce parametre est d’autant important qu’il rend compte de la consommation de I’am-
plificateur. Le rendement dépend ensuite de la classe de fonctionnement de 1I’amplificateur
et de la technologie utilisée pour la réalisation des composants. Par exemple, le rendement
théorique d’un « PA » en classe A est inférieur ou égal a 50% tandis qu’en classe B est de
I’ordre de 70%.

III.4 Caractéristiques Non-Linéaires du Signal de Sortie

Nous avons vu que les dispositifs non-linéaires sont communément représentés par
des caractéristiques telles que le point de compression a 1 dB, le point d’interception
d’ordre 3 ou plus simplement les courbes de compression AM/AM et de conversion
AM/PM. Cependant, dans le cas des systemes de communication employant les modula-
tions numériques a enveloppe non constante, on caractérisera les effets des non-linéarités
du dispositif sur les performances du signal de sortie par les grandeurs telles que I’ « Error
Vector Magnitude » (« EVM »), le « Noise Power Ratio » (« NPR ») ou I’« Adjacent
Channel Power Ratio » (« ACPR »).

II1.4.1 « Error Vector Magnitude »

L'« Error Vector Magnitude » (« EVM ») représente les distorsions d’amplitude et
de phase sur le diagramme de constellation des états, caractérisant une modulation nu-
mérique. Certaines perturbations, dues par exemple a I’utilisation d’'un modulateur non-

parfait dans la chaine ou a une non-linéarité, vont modifier 1’expression du signal émis
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ainsi que celle du signal recu. Ainsi, sur une méme constellation les vecteurs émis S (k) et

recus Z(k) ne peuvent pas étre les mémes.

QA

Erreur
d’amplitude

)
E(K)

S(k) \
S(k): k*™ symbole émis
Erreur Z(k): K™ symbole regu
de phase

>

Fic. III.13. Diagramme de Constellation : Erreur d’ Amplitude et de Phase

A partir de S (k) et Z(k), on définit alors le vecteur d’erreur E(k) :
Z(k) = S (k) + E(k) © E(k) = Z(k) — S (k) (I11.46)

et on s’intéresse généralement a sa valeur moyenne calculée sur un nombre de symboles

fixé par les normes. Le vecteur Z(k) s’écrit plus précisément comme suit :
Z(k) = [Co + C1(S (k) + E(k)]W* (IIL.47)

— Cy : nombre complexe qui représente le déplacement du barycentre de la constella-
tion dli au modulateur en quadrature.

— C; : nombre complexe qui représente le gain de sortie de I’émetteur (module et
phase).

— W = &4/ : variable complexe qui représente le décalage en amplitude et en
rotation de phase. Elle tient compte a la fois de I’ offset en fréquence (déphasage 4,
en rad/symb) et en amplitude (4, en nepers/symb).

Ensuite, nous allons déterminer I’« EVM » comme la valeur moyenne des vecteurs d’er-

reurs E(k) sur tous les symboles émis :

MAX MAX 2
Z(HW* - C
§ |E(k)]* = § ZBW = Co _ S (k) (II1.48)
k=MIN k=MIN G
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Les valeurs MIN et MAX correspondent aux indices du premier et du dernier symbole
dans une trame de type burst. Enfin le vecteur d’erreur est donné sous la forme de la

moyenne au carré (« Toot mean square ») :

1 MAX
EVM = E()]2 111.49
(rms) MAX — MIN+1k%;N| ol (I1.49)

II1.4.2 « Noise Power Ratio »

Lorsqu’un signal multiporteuse est amplifié, les criteres de linéarité se compliquent.
La puissance moyenne du signal d’entrée n’est plus le seul élément qui va influer sur le
degré de non-linéarité du dispositif, mais également 1I’allure temporelle du signal.

A la sortie du dispositif non-linéaire, les produits d’intermodulation et donc le com-
portement non-linéaire du dispositif dépendent de 1’amplitude mais aussi des phases des
N porteuses du signal d’entrée. Il est donc nécessaire de déterminer un criteére permettant
de caractériser la non-linéarité des amplificateurs multiporteuses. Dans ce contexte, nous
allons introduire le concept de « Noise Power Ratio » (« NPR »).

On considere un signal multiporteuses a N sous-porteuses indépendantes et régulie-
rement espacées dans la bande utile du signal. On enléve un certain nombre de sous-
porteuses au milieu de la bande en créant ainsi un trou central [cf. fig. I11.14].

Amplitudes Amplitudes
Signal Signal

77777777777777 tle .
INPR
Trou | N/ M AR 1 1 1 1 A B 1 1 A

1 Il

Bruit d'infermodulation

Bande possonTe
(Signal Multiporteuses)

Fic. I1I.14. Représentation du « NPR »

Le signal a la sortie du dispositif non-linéaire comprendra des produits d’intermodu-
lation qui viennent retomber dans le trou. Alors le rapport entre la puissance moyenne du
signal utile (Pgy ,) et celle du bruit d’intermodulation (Pgy ;) qui remplit le trou dans
le spectre de sortie, définit le « NPR » [cf. éq. (II1.50)].

Ppw_u
NPR [dB] = 101log ( PBW— ) (111.50)

BW_t
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Ce bruit d’intermodulation pris en compte par le « NPR » vient directement affecter

le rapport signal a bruit d’une liaison numérique.

II1.4.3 « Adjacent Channel Power Ratio »

Un dispositif non-linéaire génere des produits d’intermodulation qui vont causer une
remontée des lobes secondaires du spectre du signal de sortie. Cette distorsion élargit le
support fréquentielle du spectre en perturbant les canaux adjacents [§ 1.6.1.1].

Les déformations des lobes adjacents par les non-linéarités du dispositif, sont caracté-
risées par I’« Adjacent Channel Power Ratio » (« ACPR »). L'« ACPR » est défini comme
le rapport entre la puissance dans le canal adjacent (Pg,) et celle dans le canal principal
(Pgy)- On peut alors parler de « ACPR » supérieur (« up »), calculé en considérant le
canal adjacent supérieur, et de « ACPR » inférieur (« low »), calculé en considérant le
canal adjacent inférieur [cf. éq. (II1.51)].

P u ow
ACPR . 1o [dB] = 101log (%) (IL.51)
BU

En outre, on définit aussi I’« ACPR alternate » comme le rapport entre la puissance
dans le canal « alternate » et celle dans le canal principal. Le canal « alternate » est le
canal qui se situe a coté du canal adjacent.

L’« ACPR » peut étre défini en émission (« ACPR » transmis) pour visualiser les
effets dus uniquement aux non-linéarités du « PA » ou en réception (« ACPR » recu) pour

mesurer I’influence des non-linéarités liées au canal de propagation.

III.5 Analyse Théorique de I’« ACPR »

II1.5.1 Introduction

A partir de la définition générale de I’« ACPR » présentée dans le paragraphe pré-
cedent, nous allons réaliser une étude plus approfondie sur ce parametre. Commencgons
d’abord par la définition de bande utile et de bande adjacente qui nous introduira a la
notion classique de « ACPR ».

La bande utile est définie comme le support spectral dans lequel on trouve les fré-
quences du signal contenant 1’information tandis que les bandes adjacentes gauche et
droite représentent les bandes de fréquences contigués a la bande utile et de méme largeur

spectrale.
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L’« ACPR » mesure, donc, le poids des parasites créés dans les bandes adjacentes de
droite ou de gauche par rapport a la bande utile. Ces parasites sont les produits d’inter-
modulation, IMn [§ 111.2.4], générés par la caractéristique non-linéaire de certains com-
posants de la chalne de transmission (écrétage, mélangeur, amplificateur, etc ...). Ces si-
gnaux parasites apparaissent a des fréquences non utilisées et contigués a celles de la
bande utile, c’est-a-dire dans les bandes adjacentes : on appelle cela une remontée des
lobes secondaires (RLS) dans les bandes adjacentes. Ces fréquences correspondent a des
combinaisons linéaires des fréquences de la bande utile.

L'« ACPR » s’écrit donc comme le rapport de la puissance dans la bande adjacente,
Pga(IMn) sur la puissance dans la bande utile, Pgy du signal subissant I’effet de la non-
linéarité.

Pus(IM
Acpr = LM (I11.52)

BU
La puissance dans la bande utile apres passage dans un systéme non-linéaire (par

exemple un « PA ») s’écrit Pgy = PaP X Gain + Ppy(IMn), ot P3™ et Pgy(IMn)
représentent respectivement la puissance avant amplification et celle due aux produits
d’intermodulation dans la bande utile, et Gain est le gain de I’amplificateur. D’apres ceci,
I’« ACPR » devient donc :

ACPR = —— Lo M) (II1.53)
Py X Gain + Ppy(IMn)

Pour le calcul des produits d’intermodulation, nous faisons référence au modele poly-
nomial d’une non-linéarité comme celle du « PA », en utilisant donc 1’équation (II1.39).
Cette équation se simplifie car on prend en compte que les ordres impairs et on néglige
les ordres supérieurs ou égaux a 5. Cela est possible car les /Mn d’ordre pair sont rejetés
loin de la bande utile et ceux d’ordre supérieur a 3 ont des amplitudes de plus en plus

négligeables [§ 111.2.4]. L’équation (II1.39) se ré-écrit alors comme suit :
0,(1) = arve(t) + azv}(1) (I11.54)

Une expression générale du signal v,(¢) de type multiporteuses OFDM et avant ampli-

fication, est donnée par I’équation (II1.55) :

=

v,(t) = ‘R[ ckez’rﬁ"]

=~
(=]

(111.55)

=

= 9&[ cr(cosufit) + jsin(27Tfkl))]

>~
(=]
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Pour simplifier les calculs, nous avons ensuite supposé que le terme ¢ est réel et égal
a A. L’équation (II1.55) peut alors se ré-écrire comme suit :
N-1
0,(f) = A Z cos(2xfi1)
0 (I1L.56)

N-1

=A Z cos 2n(fo + k/Ts) 1)
k=0

ou A, N, fy et Ts représentent I’amplitude du signal v.(¢), le nombre des sous-porteuses, la
fréquence de la premiere sous-porteuse et la durée d’'un symbole OFDM respectivement.

En outre, I’amplitude A du signal v,.(¢) doit étre alors choisie de telle sorte que sa puis-
sance moyenne dans la bande utile reste constante avec le nombre N de sous-porteuses.
Sous cette hypothese, dans 1’équation (II1.56) et partout dans la suite, A représentera 1I’am-

plitude normalisée de v,(f) et son expression est donnée en équation (II1.57) :

A,
A=— (IIL.57)

VN

ou A, correspond a I’amplitude de chaque sous-porteuse et N est le nombre de sous-

porteuses dans la bande utile.
Les courbes de la figure II1.15, montrent I’« ACPR » en fonction du nombre de sous-

porteuses (N) pour le cas avec /M3 simple et pour le cas avec IM3 plus IMS5.

ACPR(IM3) vs ACPR(IM5)

IM3+IM5

D6 1=

ACPR [dB]

&
3

o
S

=3
S

I I I I i
200 400 600 800 1000 1200

Nombre de Sous-porteuses

Fic. III.15. Comparaison entre « ACPR » avec IM3 et (IM3 + IM5)

75



III — Généralités sur les Dispositifs Non-Linéaires

D’apres ces courbes nous en concluons que pour des valeurs faibles de N I’influence
de I’ordre 5 sur I« ACPR » est négligeable. Voici une confirmation de plus sur le pourquoi
nous nous sommes limités a I’ordre 3 dans 1’équation ci-dessus [cf. éq. (II1.54)].

Cette étude sur I’« ACPR » nous a permis de définir un nouveau concept de « ACPR »,
le « N_ACPR » [RAGU2005] qui prendra mieux en considération la remontée des lobes

secondaires.

IIL5.2 « ACPR » Classique

Dans ce paragraphe nous analyserons I’« ACPR » classique définie par 1’équation
(II1.53) pour laquelle nous prendrons en compte juste le produit d’intermodulation d’ordre

3 (IM3). L’équation (II1.53)) peut alors se récrire comme suit :

PpA(IM3) Py

ACPR = B
ngLfA X Gain + Pgy(IM3) sz

(111.58)

ou Ppa(IM3) et Ppy(IM3) représentent la puissance due aux produits d’intermodulation
d’ordre 3 (IM3) dans la bande adjacente et dans la bande utile respectivement, P+
correspond a la puissance dans la bande utile avant amplification, et Gain est le gain de

I’amplificateur.

I11.5.2.1 Cas a 2 Porteuses

Considérons d’abord le signal a deux porteuses, dit aussi signal a deux tons, défini par

I’équation suivante :
v.(t) = A(cos(2rm fit) + cos(2r f>t)) (II1.59)

Ensuite, le signal v,.(¢) sera amplifié et puis filtré. Nous avons alors tracé le spectre du
signal a la sortie du « PA » en figure I11.16 : les fréquences fondamentales sont en noir et
les produits d’intermodulation d’ordre 3 en pointillé.

A partir de la figure II1.16, I’amplitude de I’/M3 dans la bande utile vaut (9/8)a3A*
tandis que dans la bande adjacente nous retrouvons (3/8)azA>. La valeur de (1/2)a;A
représente I’amplitude des deux fréquences fondamentales du signal d’entrée.

Calculons alors les puissances dans la bande utile et dans la bande adjacente. Les

équations (II1.61) et (II1.63) donnent respectivement ces puissances.
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Amplitudes
BAdj inf BPrincipal BAdj sup
12aA
9/8a,A3 T I I
3/8a,A° T s s
2, £, 2f ¢

Fic. II.16.  Spectre du Signal Amplifié (N=2)

En outre pour le calcul dans la bande adjacente, nous avons pris en compte le canal

inférieur (« low ») et celui supérieur (« up »).

1
Py =2 x (EalA)z fBU S(f — foydf+

9
+2x (§a3A3)2 f 5(f - f)df (I11.60)
BU

| 81

= EafA2 + 3—2a§A6 1L.61)
3 2

Pyt = (§03A3) fB " o(f —Q2fi — L)df (I11.62)

9

= S GA (I11.63)

= PBA low = PBA up (III64)

Nous remarquons que la puissance dans les deux bandes adjacentes reste la méme.
Ainsi I’« ACPR » classique pour un signal a deux tons s’écrit enfin comme suit :
9 246
=azA
ACPR = la2A624 +3 814246
2% 2%
9a3A*
323 + 162424

(111.65)

77



III — Généralités sur les Dispositifs Non-Linéaires

II1.5.2.2 Généralisation au Cas a N Porteuses

Considérons maintenant un signal multiporteuses OFDM a I’entrée du dispositif non-
linéaire (un « PA », par exemple) [cf. éq. (II1.66)] :

N-1

0(t) = A ) cos (2n(fy + k/Ts) 1) (111.66)
k=0

ou A, N, fy et Ts représentent I’amplitude normalisée du signal multiporteuses, le nombre
de sous-porteuses, la premiere fréquence des sous-porteuses et la durée d’un symbole
OFDM respectivement. L’écart entre les N sous-porteuses vaut 1/7 et toutes les sous-
porteuses ont la méme phase. Le choix de sous-porteuses en phase nous permet de déve-
lopper plus aisément le calcul de I’« ACPR ». Les N sous-porteuses en phase interféreront
alors de facon constructive en augmentant la valeur de I’« ACPR » de sortie. Ainsi cela
représentera la limite supérieure pour I’« ACPR » (le pire des cas).

Le signal v.(¢), en passant par le PA, est assujetti a sa non-linéarité [cf. éq. (II[.54)] et

le signal de sortie v,(f) s’écrit comme suit :

N-1
0,(1) = @A Y cosQu(fy + k/Ts) D+
=0 (IIL.67)

N-1

3
+ gAY Z cos2(fo + k/Ts) 1))
k=0
En outre, nous considérons que pour une non-linéarité d’ordre 3 et pour N sous-
porteuses, on génere N —1 fréquences parasites (produits d’intermodulation) dans la bande
adjacente. Cette hypothese est confirmée par les résultats de simulation.

Calculons alors les puissances dans la bande utile et dans la bande adjacente :
- Puissance dans la bande utile

Pour le calcul de la puissance dans la bande utile, il nous a fallu déterminer les ampli-
tudes des produits d’intermodulation (/Mn) présents dans cette bande. D’apres quelques
développements mathématiques et a 1’aide du logiciel MAPLE nous avons pu déterminer
ces amplitudes [cf. tab. III.1].

A partir de ce résultat, nous avons établi une formule de récurrence pour le calcul des
amplitudes des produits d’intermodulation (/M3). Les deux cas, sous-porteuses paires et

sous-porteuses impaires, ont étés traités séparément.
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BU|N 2 3 4 5 6 7

fo 9/8 | 9/4 | 15/4 | 45/8 | 63/8 | 21/2
Jo+7 | 9812178 92 | 27/4 | 75/8 | 99/8
fo+ 7 9/4 | 9/2 | 57/8 | 81/8 | 27/2
fo+ i 15/4 [ 27/4 | 81/8 | 111/8
Jo+ 7 45/8 | 75/8 | 27)2
fo+ 2 63/8 | 99/3
Jo+ 2172

Tas. III.1. Amplitudes des /M3 dans la Bande Utile pour un Signal Multiporteuse

- Sous-porteuses paires N = 2M :

Vari = Voo + M(M = 1) = (M = i)(M — i — 1) (I11.68)
avece
N-2)N -1
Voo = 2N + ( )2( ) 4 (T11.69)

- Sous-porteuses impaires N = 2M — 1 :

UVapi = Uapr—10 + (M — DHY(M + 1)+
ami = Vam-10 + ( X ) (I1L70)
- M-i-1M-i+1)

avece
(N-2WN-1) _

2
Ces formules servent ensuite a calculer la puissance dans la bande utile due aux pro-

Vam-10 = 2N + 1 (I1.71)

duits d’intermodulation d’ordre 3, Pgy(IM3) et la puissance totale, (P%) est donc donnée

par I’équation suivante :

P = ngfPA X Gain + Pgy(IM3)

N 32 A (II1.72)
= a%.z + 2.a§.A4.(§) ; v%M’i
Dans I’équation (II1.72), le terme Pgegm XGain représente la puissance "linéaire" apres

amplification. Cela dit, Pg‘g PA et Gain sont la puissance du signal avant amplification et

le gain du « PA » respectivement.
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BA|N 2 3 4 5 6 7
fo+ 2 [ 3/8[ 9894 154458 63/8
fo +N+‘ 3/8 1 9/8 | 9/4 | 15/4 | 458
fo + “m) 381 9/8 | 9/4 | 15/4
fo + <N+f> 38 | 9/8 | 9/4
fo+ &2 3/8 | 9/8
fO (N+5) 3 /8

Tas. III.2.  Amplitudes des /M3 dans la Bande Adjacente pour un Signal Multiporteuse

- Puissance dans la bande adjacente

De la méme maniere, nous avons déterminé les amplitudes des /M3 dans la bande
adjacente [cf. tab. I11.2].

I1 a été alors possible d’établir une autre formule de récurrence pour le calcul des am-
plitudes aux fréquences respectives des /M3 situées dans la bande adjacente. On obtient
alors le signal S (f) comme en équation (I11.73).

N-1 .
~1
S(f) = %Aa ; u; cos(2mi( fy + + Tis)t) (I11.73)
ou
N—i
j= l)(N —it D) (IT1.74)

j=1

~.

Ainsi la puissance dans la bande adjacente, (P34) est déterminée a I’aide de I’équation
suivante :
Pyt = Ppa(IM3)

3\2 = (I1L.75)
_ 244 (2 2
=a3.A (8) ; u;
Une fois les puissances déterminées, I’« ACPR » classique [cf. éq. (II1.76)] peut étre
calculée grace a 1’équation (II1.58) :

AR TN

a%ﬂ+2a3A4( ) Zz IU2M1

ACPR =

(I11.76)

ol P et P4 sont donnés par les équations (II1.72) et (IIL.75) respectivement. Enfin,
I’équation (II1.76) devient égale a 1’équation (II1.65) en posant N = 2. I« ACPR » théo-

rique classique a été tracé en fonction du nombre N de sous-porteuses en figure I11.17.
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I11.5.2.3 Vérification par Simulation du Modele Théorique

La non-linéarité de I’amplificateur de puissance est décrite par 1’équation suivante

(modele polynomial impair et d’ordre 3) :
v,(1) = av (1) + asv’(t) (I11.77)

Nous allons alors vérifier par simulation le modele théorique permettant le calcul de
I’« ACPR » classique [cf. éq. (III.76)]. Pour cela nous avons choisi les parametres A,
a, et az de I’équation (II1.76) de la maniere suivante : A = 0.017 V, a; = 1 et az = -5.
Ensuite nous avons calculé I’« ACPR » classique en fonction du nombre de sous-porteuses
N a l’aide de I’équation (III.76) et par simulation. Les deux courbes ont été tracées en
figure I11.17.

ACPR Classique vs N

-10 T T
—— Théorie
& Simulation

—20+ 4

ACPR [dB]

!

@

=]
T
I

L L L L L L L L L
0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000
Nombre de Sous-porteuses

Fic. ITI.17. Comparaison entre Théorie et Simulation pour I’« ACPR » Classique

Ces courbes ont étés étudiées pour différentes valeurs de I’amplitude A du signal v,(7)
ainsi que pour différents a; du modele (polynomial) du « PA ». Le résultat a toujours été
tres satisfaisant entre théorie et simulation en confirmant ainsi la validité de la formule
pour le calcul de I’« ACPR » classique. Il ne faut pas oublier que, sous les hypotheses
citées ci-dessus concernant le signal v,(¢), I’équation (II1.76) donne la limite supérieure
de la valeur de I’« ACPR » (pire cas) en représentant ainsi une bonne estimation de sa
valeur réelle.
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I11.5.2.4 Inversion de la Formule

Nous voulons maintenant trouver les valeurs de coefficients a; et a; du modele poly-
nomial du « PA » pour un « ACPR » donné. Alors I’inversion de 1’équation (II1.76) permet

d’obtenir le rapport a;/a; en posant dans la méme équation u et v comme de suite :

3 2 3 2
‘e (§) A s z(g) A* Z Vo (IL.78)

On trouve alors,

ay 4 ( u )
a_ = - 111.79
a5 ~lacpr " (LL79)

Cette formule [cf. eq. (II.79)] consent de choisir le type d’amplificateur afin que
I’« ACPR » ne dépasse pas un certain seuil. Bien que cette formule a été déterminée sous
certaines hypotheses pour le signal v,(f) et en prenant en compte pour le « PA » un modele
polynomial approximé a I’ordre 3, il est quand méme possible de limiter le choix parmi

différents amplificateurs de puissance.

II1.5.3 Nouveau Concept de « ACPR » : le « N_ACPR »

Dans ce paragraphe nous allons introduire un nouveau concept de « ACPR » qui pren-
dra mieux en compte la remontée des lobes secondaires sur le spectre de sortie causée par
I’apparition des produits d’intermodulation d’ordre 3, /M3 générés par la non-linéarité
du « PA ». Cela nous permettra de définir un nouvel « ACPR » que nous avons nommé

« N_ACPR ».
Ppi(IM3) Py

BefPA L
PBEJ x Gain  Pgy/

N_ACPR = (II.80)

Dans I’équation (II1.80), Pga(IM3) est la puissance dans la bande adjacente due aux
IM3 et le terme PgenyA X Gain représente la puissance dans la bande utile due aux
fréquences fondamentales du signal amplifié. Dans ce cas, la partie additionnelle de la
puissance due aux /M3 dans la bande utile du signal, Pgy(IM3) ne sera pas prise en
considération. Lorsque 1’amplitude A du signal d’entrée v,.(f) augmente, cette "fraction"
de puissance devient prédominante sur celle du fondamental. Cela perturbe le calcul de
I’« ACPR » car la vraie remontée des lobes secondaires sera cachée par cette remontée en

puissance dans la bande utile.
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I11.5.3.1 Cas a 2 Porteuses

Considérons le signal a deux tons comme en équation (II1.59). Ce signal sera amplifié
subissant les effets de la non-linéarité du « PA » dont sa caractéristique est toujours donnée
par I’équation (I11.54). Le spectre de sortie sera alors déformé par I’apparition des produits
d’intermodulation d’ordre 3, IM3 [cf. fig. II1.18] : les fréquences fondamentales sont en

noir et les /M3 en pointillé.

Amplitudes
A
BAdj inf BPrincipal BAdj sup
12aA
3/8a,A3 T 4 ‘ 4
2oAf, f £, 261, .

Fig. II.18.  Produits d’Intermodulation pour le Calcul du « N_ACPR » (N=2)

Dans ce cas, la puissance dans la bande adjacente due aux /M3 n’a pas changée et elle
est toujours exprimée par 1’équation (II1.63) tandis que cette fois-ci la puissance dans la

bande utile se calcule comme suit :

1
P =2x GaiA? [ 6= fods
BU
1
= Ea%AZ (IT1.81)
Ensuite en utilisant I"équation (II1.80) du « N_ACPR » ol on remplace P34 etP par
les équations (I11.63) et (III.81) respectivement, nous pouvons calculer le « N_ACPR »
pour le cas deux porteuses [cf. éq. (I11.82)].
9a§A4
N_ACPR = ——

2
a;

(111.82)

II1.5.3.2 Généralisation au Cas a N Porteuses

Pour cette étude, nous avons repris le modele non-linéaire de I’amplificateur ainsi que
le signal d’entrée v.(f) comme en équation (II1.54) et (II1.66) respectivement.

Nous avons déja dit ci-dessus qu’on ne prend pas en compte pour le « N_ACPR » les
IM3 dans la bande utile [cf. éq. (II1.80)]. Alors juste le tableau III.2 suffit pour le calcul
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des puissances puisque la puissance dans la bande utile est due seulement aux amplitudes

des fréquences fondamentales apres amplification [cf. éq. (II1.83)].

N
Py = a%z (I11.83)

Ensuite, le « N_ACPR » se calcule a partir de I’équation (I11.80) en remplagant P34 et
P par les équations (II1.75) et (I11.83) respectivement :

2 —
a2 Ay e e?
N

N_ACPR = > (IIL.84)
I

ay-g

I11.5.3.3 Vérification par Simulation du Modele Théorique

Ici nous allons vérifier la cohérence du modele théorique avec la phase expérimentale
(simulation). Ainsi nous avons pris pour A, a; et a; [cf. éq. (II1.84)] les valeurs suivantes :
A=0017V,a, =1eta; = -5.

La courbe théorique du « N_ACPR » est tracée a 1’aide de 1’équation (I11.84) pour
différentes valeurs de N (nombre de sous-porteuses) tandis que la courbe expérimentale
a été obtenue par simulation. Les deux courbes sont comparées en figure II1.19 et donc
nous pouvons affirmer que le résultat expérimental confirme la validité de I’expression
théorique du « N_ACPR ».

N_ACPR vs N

-10 T T

— Théorie
@ Simulation

ACPR [dB]

-70 1 1 1 1 1 1 1 1 I
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Nombre de Sous—porteuses

Fic. I1I.19.  Comparaison entre Théorie et Simulation pour le « N_ACPR »
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I11.5.3.4 Inversion de la Formule

Comme dans le cas de I’« ACPR » classique, il est possible de déterminer le rap-
port a;/a; des coeflicients du modele polynomial du « PA » pour une valeur donnée de
« N_ACPR ».

Alors, la formule d’inversion est directement déduite a partir de I’équation (I11.79) ou
le parametre v peut €tre négligé car le terme v,); est nul pour le « N_ACPR ». Ainsi, la

formule peut se ré-écrire comme suit :

4
a _ —(L) (IT1.85)
o \N\N acPr

[’équation (II1.85), comme I’équation (II1.79), permet de restreindre le choix parmi

différents amplificateurs de puissance.

II1.5.4 Comparaison entre « ACPR » Classique et « N_ACPR »

Apres cette étude concernant I’« ACPR » classique et le « N_ACPR » nous allons
comparer ces deux parametres pour pouvoir mettre en évidence la différence entre ces
deux caractéristiques du signal de sortie.

En figure I11.20 I’« ACPR » et le « N_ACPR » ont étés tracés en fonction du nombre N
de sous-porteuses. Nous remarquons que pour N < 256 les deux courbes se superposent,
ensuite elles s’écartent pour N qui croit. Ainsi, pour un nombre de sous-porteuses égal a
512, la valeur du « N_ACPR » est plus grande de 1 dB par rapport a celle de I’« ACPR »
classique. Cet écart devient de 3 dB pour N = 1000.

D’apres ce résultat, nous arrivons a valider le principe du « N_ACPR ». Il prend en
compte la réelle remontée spectrale des lobes secondaires causée par les produits d’inter-
modulation dus a la non-linéarité du dispositif.

En outre, nous allons présenté ici un résultat numérique qui justifie une fois de plus
cette nouvelle métrique. La mesure a été donc réalisée dans un contexte précis oll nous
avons mesuré le « N_ACPR » apres amplification en utilisant un modele polynomial pour
le « PA ». Le tableau II1.3 montre cette mesure avant et apres amplification pour les deux
différentes métriques.

La valeur du « N_ACPR », qui est plus grande que celle de I’« ACPR » classique,
confirme alors la théorie sur le nouvel « ACPR » (« N_ACPR ») selon laquelle il est plus

représentatif de la remontée des lobes secondaires.
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ACPR Classique vs N_ACPR

T T
— N_ACPR
— - ACPR Classique
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Fic. I11.20. Comparaison entre « ACPR » Classique et « N_ACPR »

Avant « PA » Apres « PA »
« ACPR » « ACPR » | « N_ACPR »
-25.2dB -22.6 dB -21.8 dB

Tas. II1.3.  Exemple de Mesure de I’« ACPR » et du « N_ACPR »

Cette étude a un intérét pratique lorsque le nombre N de sous-porteuses devient suf-
fisamment élevé. C’est alors le cas des systemes de radio et vidéo diffusion comme le
« DAB » [EBU2001] et le « DVB » [EBU2002] qui utilisent jusqu’a 1700 sous-porteuses.

II1.6 Conclusions

Ce chapitre se compose de deux parties. Une premiere partie concerne les rappels
théoriques sur les dispositifs non-linéaires et sur les caractéristiques non-linéaires du si-
gnal de sortie. Une deuxieme partie nous a permis de réaliser une étude théorique sur
I’une de ces caractéristiques du signal de sortie : I’« ACPR ».

Donc, nous avons d’abord introduit des concepts théoriques (caractéristique de trans-

fert non-linéaire, harmoniques, /Mn, I Pn, etc...) que nous utiliserons dans la suite de notre
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étude et nous avons aussi parlé des principales sources de distorsion non-linéaire (conver-
tisseur CAN, mélangeur et « PA ») présentes dans une chaine de transmission pour les
télécommunications.

Puis, nous avons aussi défini les plus importantes caractéristiques non-linéaires du
signal de sortie (« EVM », « NPR » et « ACPR ») pour se focaliser ensuite sur I’« ACPR »
et le « N_ACPR » qui représente un nouveau concept pour cette métrique.

Une étude plus approfondie sur ces caractéristiques, nous a permis de trouver une
expression théorique pour le calcul de '« ACPR » et du « N_ACPR » qui permet de
mieux prendre en compte la réelle remontée spectrale des lobes secondaires du signal de
sortie. Les formules de I’« ACPR » et du « N_ACPR » donnent la valeur de I’« ACPR »
en connaissant les coefficients a; du modele polynomial de la non-linéarité, I’amplitude A
du signal d’entrée et le nombre N de sous-porteuses.

La simulation confirme la validité de ces formules qui ont été aussi inversées pour
pouvoir calculer le rapport a,/a; du modele polynomial. Cela permet de limiter le choix
parmi différents dispositifs non-linéaires (par exemple le « PA »).

Enfin, la comparaison de I’« ACPR » classique et du « N_ACPR » valide le principe
de ce nouveau parametre car le « N_ACPR » en fonction de N, reste toujours supérieur
ou égal a '« ACPR » classique. Un résultat numérique de simulation confirme une fois
de plus la validité du principe du « N_ACPR ».
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Chapitre IV

Méthodes de Réduction du « PAPR »

IV.1 Introduction

La dynamique en amplitude d’un signal quelconque s(7) représente un parametre inté-
ressant a prendre en compte surtout si ce signal est traité par des systemes non-linéaires.
Les fortes fluctuations d’amplitudes peuvent, par exemple, saturer un stade d’amplifica-
tion.

Une mesure de la dynamique en amplitude, et donc en puissance, est donnée par le
« PAPR » (« Peak-to-Mean Power Ratio ») qui justifie la présence des forts pics par des
valeurs €élevées. En d’autres termes, si nous considérons une fenétre d’observation 7' du
signal s(t), le « PAPR » représente le rapport entre la puissance maximale et la puissance
moyenne du signal s(¢) sur I’intervalle T'.

Dans la littérature nous retrouvons différentes définitions de « PAPR ». Les auteurs
du papier [PAL2005b] réalisent une classifications de ces diftérentes appellations tout en
éclaircissant les liens qui existent entre elles. Nous retrouvons 1’expression du « PAPR »
classique en équation (1.24).

Un « PAPR » élevé n’est pas une bonne caractéristique du signal a traiter. Dans cer-
tains cas, comme pour I’OFDM, le « PAPR » devient suffisamment élevé et le signal
montre une grande dynamique en amplitude (et en puissance).

Cela a une conséquence sur les performances des dispositifs non-linéaires qui pré-
sentent une caractéristique de transfert avec saturation. Les dispositifs non-linéaires ap-
partenant a une chaine de transmission, le probleme se pose surtout en émission et il prend
de ’ampleur au niveau de 1’amplificateur de puissance (« PA »).

Dans ce contexte de « PAPR » élevé, le « PA » doit avoir le recul (« Input Back-Off »,

« IBO ») suffisant pour qu’il puisse ne pas saturer le signal a amplifier. Cela amene le
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« PA » a travailler dans une zone fortement linéaire avec une dégradation importante de
son rendement et donc avec une augmentation de sa consommation. Etant le « PA » a
I’émission I’élément qui consomme plus d’énergie sur une chaine de transmission, on
comprend alors qu’il est nécessaire d’optimiser sa consommation surtout dans des termi-
naux mobiles ol la consommation est un facteur important décidant de leur autonomie.
Par conséquence, I’amplificateur de puissance doit travailler le plus proche possible
de sa zone de saturation qui représente la zone a rendement optimal. Afin de se rapprocher
de la zone de saturation sans trop saturer le signal d’entrée, il faut alors limiter ses fluc-
tuations d’enveloppe, et donc son « PAPR ». Ainsi, on peut traiter le signal d’entrée afin
de réduire les problemes dus a I’amplification non-linéaire de signaux a « PAPR » élevé.
I1 existe d’autres méthodes basées sur I’électronique (fonction d’amplification) qui per-
mettent une linéarisation de I’amplificateur de puissance. Cet aspect ne faisant pas 1’objet

de notre étude, nous nous limitons a le citer [cf. fig. IV.1].

Méthodes a 'Emission

Signal d’Entrée Fonction d’Amplification

Adaptive bias,

Doherty, ...
Compatibilité Non
descendante \
’Ecrétage ‘ Simple Représentation Multiple
l Oui Traitement Non
Ajout de .. adaptatif Duplication
signal : :
Block Codage SLM
scaling . : .
: Modification de Random
Sub-carrier séquences phasor
reduction ; ;
Modfi{itcat(ijon du Selective
fitre de scrambling

mise en forme

Fic. IV.1. Méthodes de Réduction du « PAPR »

Donc, dans ces dernieres années, différentes techniques de réduction du « PAPR » et
de linéarisation du « PA » ont été proposées. D’apres le document [PAL2005a], une étude
détaillée a été menée sur I’existence de ces nombreuses techniques.

Dans notre étude nous nous sommes principalement intéressés aux techniques de ré-
duction du « PAPR » agissant directement sur le signal d’entrée. Parmi ces techniques,
nous retrouvons celles comme 1’écrétage et 1’ ajout de signal qui garantissent une compati-

bilité descendante, c. a d. le récepteur ne doit pas €tre informé du type de traitement réalisé

90



IV.2 — Le « Selective Mapping »

en émission avant amplification, et celles comme le « selective mapping » (« SLM ») ou

le codage Reed-Muller qui ne la garantissent pas. En outre, nous pouvons distinguer ces

dernieres techniques en fonction de la représentation du signal : simple ou multiple.
Dans la suite de ce chapitre, nous allons vous présenter juste une partie de ces tech-

niques que nous avons retenues dans notre étude :

a. « Selective Mapping »
b. Codage de Reed-Muller
¢. « Tone reservation »

d. Ecrétage (classique) plus filtrage

Nous allons, donc, terminer le chapitre avec la technique de 1’écrétage classique plus
filtrage qui représente notre point de départ pour la nouvelle technique dite d’écrétage

inversible.

IV.2 Le « Selective Mapping »

IV.2.1 Introduction

On doit cette technique a Biuml, Fischer et Huber [BAUM1996]. Elle a été ensuite
détaillée et agrémentée de précision dans [MULL1997] par Muller et Huber.

L’idée est de multiplier la séquence de symboles complexes issus de la modulation
numérique par une série de L différents vecteurs P de fagon a ce que ne soit retenu que
le produit au « PAPR » le plus faible (apres IFFT). Cette méthode nécessite néanmoins la
transmission d’une information de redondance pour que le récepteur identifie le vecteur

P optimal.

IV.2.2 Description et Performances

Cette méthode s’applique a I’OFDM pour un nombre quelconque de sous-porteuses
et pour une modulation numérique quelconque. Soit § = [§...S y] le signal OFDM tem-
porel constitué de N échantillons. L’idée est de multiplier le vecteur S par un vecteur
PO = [P(ll)...PE\l,)], le[0, L]. Le vecteur P comporte N composantes et L représentants dif-
férents. Les Pf sont de la forme :

i ol

Pl = e (IV.1)
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Le nouveau signal apres pondération S’ a donc pour expression :
§'t=85P" lel0,L] Iv.2)

On obtient ainsi L signaux différents de N composantes. La méthode proposée par
Béduml, Fischer et Huber sélectionne la séquence d’indice / dont le « PAPR » est le plus
faible. A I’indice [ correspond un vecteur P’ qu’il faudra protéger dans la transmission afin
de retrouver le vecteur initial S. La valeur de I’indice [ sera alors transmise au récepteur
pour la reconstruction via un code correcteur d’erreurs. Les auteurs proposent d’utiliser
P! e (£1, ), ce qui est plus simple d’un point de vue implémentation du fait de I’absence
de multiplications. La figure IV.2 illustre ce principe.

P[Wl
% IDFT

P[2l
Codage | g S Signal OFDM
Mapping > IDFT PAPR .
S/P )

P(L]

IDFT

Fic. IV.2.  Principe de Fonctionnement de la Méthode « Selective Mapping »

Les potentialités de la méthode donnent une réduction du « PAPR » de 11.4 4 8.6 dB
pour 128 sous-porteuses et pour une modulation QPSK et ceci pour une valeur de fonction
de répartition de 107* (avec L = 4).

Cette méthode nécessite cependant la transmission de I’indice / pour retrouver, a partir
des séquences S’, la séquence §. Cette information étant de toute importance, elle devra
étre protégée au moyen d’un code correcteur d’erreur. Dans [MULL1997], les auteurs
proposent que le nombre de bits sur lequel doit étre codé cet indice soit de I’ordre de
log,(L). Ce nombre de bits est donc la redondance liée a la méthode. Dans I’exemple
proposé ci-dessus, la redondance se traduit par 2 bits sur 128*4, soit un « overhead » de

0.4 %, ce qui est tres faible.

92



IV.2 — Le « Selective Mapping »

IV.2.2.1 Avantages

Cette méthode permet une réduction tres importante du « PAPR » avec un « overhead »
extrémement faible. Ensuite, elle est applicable pour un nombre de sous-porteuses quel-

conque et ceci quelle que soit la modulation numérique utilisée.

1V.2.2.2 Inconvénients

Aux vues des performances de la méthode, elle ne semble pas avoir d’inconvénient
majeur, mise a part la complexité, du fait de I'utilisation de L opérations de IFFT. De
plus, cette méthode nécessite la transmission de séquences d’information (« Side Infor-
mation ») pour que le récepteur identifie la séquence qui a permis de générer le « PAPR »
le plus faible.

Dans la suite, nous allons présenter deux variantes a cette méthode permettant d’ opti-
miser son principe. La premiere permet de pallier I’inconvénient concernant la transmis-
sion de séquences d’information [BREI2000] et la deuxieme de diminuer sa complexité
[WANG2003].

Variante 1 : optimisation de la transmission de séquences d’information

L’inconvénient de transmettre une information entre 1’émetteur et le récepteur est
double : d’une part a cause du risque que cette séquence soit entachée d’erreurs via le
canal de transmission et d’autre part a cause d’une diminution du débit net. Les auteurs de
[BREI2000] proposent d’utiliser un mélangeur qui opérent de la facon suivante. A chaque
mot d’information g est concaténée une séquence d’information d’entéte de (log,(L)) bits
(ou L est le nombre de répliques). Le mot global est ensuite inséré dans un mélangeur.
A la sortie du mélangeur, les opérations classiques peuvent étre effectuées (codage ca-
nal, codage binaire a signal, IFDT). La séquence de sortie de la IDFT est identifiée a la
séquence d’information g associée a I’entéte.

Cette procédure est effectuée pour toutes les L séquences associées a leurs L entétes
et elle sélectionne la séquence ayant le « PAPR » le plus faible. Le schéma de principe est
donc proposé en figure IV.3.

Des résultats sont aussi présentés pour le cas a 256 sous-porteuses en 16QAM. Ces
résultats sont plus faibles en termes de réduction du « PAPR ». En effet, pour une fonction
de répartition ayant pour valeur 1074, les gains annoncés sont de 1.8 et 2.5 dB pour des
valeurs respectives de L de 4 et 16. Les mémes gains en termes de « PAPR » pour la

méthode « selective mapping » classique sont, pour les mémes conditions de simulation,
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de 2.8 et 4.4 dB, toujours pour L = 4 et 16. Le taux d’erreur binaire est aussi légerement

dégradé mais de facon peu significative.

bo bra

VY j
N\

Insertion du Codage, Sélection

|
1
|
v
.—
label Mélangeur mapping IFDT b 4 ® du PAPR >
.—

d’information aL.|

Fic. IV.3. Schéma Général Variante 1

Variante 2 : diminution de la complexité du « selective mapping »

Une autre technique présentée dans [WANG2003] se propose de réduire la complexité
en divisant par deux le nombre de IFFT dans le principe du « selective mapping » moyen-

nant un systeme de conversion.

IV.3 Le Codage Reed-Muller

IV.3.1 Introduction

L’ objectif de cette méthode est d’insérer un code correcteur d’erreur avant la Transfor-
mée de Fourier Inverse (IFFT), code correcteur générant des séquences complémentaires.
Ce code est basé sur ceux de Reed-Muller et apporte donc un gain de codage mais aussi
I’assurance d’un « PAPR » constant de 3 dB quelle que soit le nombre de sous-porteuses.

Cette méthode s’inscrit dans la continuité de celle de Van Nee basée sur les sé-
quences complémentaires. Jedwab et Davis ont alors montré en 1997 que ces séquences
pouvaient étre simplement générées a I’aide d’un code de Reed-Muller, [DAVI1997] et
[DAVI1999]. Les travaux sur les codes ont fait depuis 1’objet de nombreuses publica-
tions axées soient sur le développement d’algorithmes de décodage performants ou de
nouveaux codes [GRAN1998], [WILK1999], [OCHI1998] ou sur des améliorations pra-
tiques [ROBI2001], [LOUE2000], [LOUE2001].
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IV.3.2 Description et Performances
IV.3.2.1 Principes du Codage

Les travaux de Jedwab et Davis [DAVI1997] ont révélé un lien entre les codes de
Reed-Muller d’ordre 1 et les séquences complémentaires. Cette méthode fait appel aux
codes de Reed-Muller d’ordre 1.

Considérons une matrice binaire G de taille m X 2™, dont les 2" colonnes sont tous les
m-uplets possibles de longueur m, y compris le vecteur nul. La matrice génératrice d’un

code de Reed-Muller d’ordre 1 et de taille 2™, est la matrice Ggy, définie par :

I
GRM = |:5:| (IV3)

ou / est un vecteur ligne de taille 2" constitué de « 1 ». Notons [y, ...,y les N lignes
de GgM. On a alors la proposition suivante. Soit 7 une permutation des indices entiers
{1,2,...,m} et D = [dy,d,...,d,] un vecteur de taille m + 1, les dy € Z! (Z} étant I’en-
semble des entiers modulo-2h).

Alors,

m—1

A=2""3" Lgolaery + D.Gry (IV.4)
k=1
A est donc une séquence de longueur 2" et de « PAPR » de 3 dB. Cette séquence est
complémentaire (ou de Golay).
Le nombre de combinaisons L; de produits de lignes /; est égal a m!/2. Chacune sera
donc codée sur g bits tels que (| | désignant la partie entiere) :

q= Llogz(m?!)J (IV.5)

Le mot d’information sera donc constitué de (g+m+ 1) bits codés de la fagon suivante.
Les m+ 1 premiers seront codés par le code de Reed-Muller, les g derniers seront associés
a une combinaison L; (de taille 2"~ via une table de correspondance. Par exemple, dans le
casoum=4eth =2, q =3 etlaséquence d’information binaire est donc de taille 13.

Ainsi, en posant C = ¢2™/?" ]e signal OFDM S (1) aura I’expression suivante avec un
«PAPR » de 3dB :

N-1

SH=Y ¢ P 1e]0, Ty] (IV.6)

k=0
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Bifs || Codeur | | Modulation | | Amplificateur
d'information RM . | OFDM (N=2") . d’émission
séauence A PAPR [S(1)] = 3 B

Fic. IV.4. Lien entre le Code de Reed-Muller (RM) et la Modulation OFDM

%{logz( ;]J—»«ih(m +1)—

Séqguence d'information: Entéte D
Codage de
Table de correspondance Reed-Muller d’'ordre 1 (G,)
Séqguence
o + _ complémentaire

v

Fic. IV.5. Principe de Codage et Obtention des Séquences Complémentaires

IV.3.2.2 Caractéristiques du Codage Reed-Muller Golay Sequences (RMGS)
On montre que le taux de codage est donné par :

) Lloga(%)1 + h(m + 1)
= B2

Les différentes valeurs du taux de codage sont reportées dans le tableau V.1 pour dif-

av.7)

férentes valeurs de h (nombre de bits/symbole) et pour différentes valeurs du
parametre m.

Le lien entre le code et I’OFDM est le suivant : la longueur de la séquence complé-
mentaires est 2, ce qui correspond aussi au nombre N de sous-porteuses de la modulation
OFDM. Ainsi, pour une taille de modulation fixée (M DP — 2") sur chaque sous-porteuse,
on constate que le taux de codage chute tres fortement lorsque N augmente. Ce parametre
est fondamental des lors qu’il s’agit de mettre en place un schéma de codage. Cette re-
marque signifie donc que le nombre de sous-porteuses sera en pratique limité du fait du

taux de codage tres faible imposé par la théorie développée par Davis et Jedwab.
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T h=1 | h=2 | h=3 | h=4
m=2| 0.75 [0.75]0.75 | 0.75
m=3 | 0.625 | 0.56 | 0.54 | 0.53
m=4 | 0.5 04 1037 |0.36
m=5| 0.34 | 0.26 | 0.24 | 0.22

Tas. IV.1. Valeurs du Taux de Codage du Code RMGS en fonction de m et de &

La deuxieme caractéristique importante concerne la distance du schéma de codage.
La théorie nous indique que les séquences complémentaires sont en partie obtenues grace
a des combinaisons linéaires des produits de lignes de la matrice de Reed-Muller d’ordre
1. De ce fait, on peut montrer que ces séquences complémentaires sont des mots de codes

de Reed-Muller d’ordre 2 et donc que la distance d du schéma de codage global est alors :

d=2""? (IV.8)

IV.3.2.3 Avantages

Le premier avantage réside dans un « PAPR » fixe de 3 dB quelle que soit le nombre
de sous-porteuses. Un autre avantage est lié a la capacité de correction du code qui permet

de corriger les erreurs au nombre de :

— m=2 _
e:[d21]:[2 : 1] o)
= [2’”‘3 - %] =2m3 (IV.10)

ou 2" est le nombre de sous-porteuses. Cette capacité reste limitée. Pour ce faire, le code
doit étre associé avec un autre code (BCH par exemple) a forte capacité de correction et a
taux de codage tres proche de 1.

Cette méthode peut apporter des gains importants en termes de « PAPR » pour des
standards utilisant I’OFDM avec un nombre de sous-porteuses relativement réduit. Ainsi,
dans le cas d’HiperLAN II (ou IEEE 802.11.a), le nombre de sous-porteuses utiles est de
64. En utilisant des méthodes de concaténation de séquences complémentaires
[LOUE2001], on peut, au prix d’une légere dégradation du « PAPR », utiliser ce type
de codage.
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IV.3.2.4 Inconvénients

Les inconvénients liés a cette méthode sont nombreux :

— d’une part, cette méthode n’est applicable qu’aux modulations numériques de phase,
ce qui réduit considérablement leur champ d’application. L’ auteur dans [ROBI2001]
propose cependant une application a une 16-QAM mais au prix d’un accroissement
du « PAPR » de I’ordre de 2.5 dB.

— d’autre part, elles ne sont réellement applicables qu’a un faible nombre de sous-
porteuses, du fait que le taux de codage y est inversement proportionnel.

— enfin, malgré ses capacités de codage, il n’en reste pas moins qu’elles sont limitées.
L’emploi d’un code puissant est donc nécessaire (type concaténation de code), code

de rendement tres proche de 1.

IV.4 « Tone reservation »

IV.4.1 Introduction

La technique « tone reservation » est une méthode de réduction du « PAPR » dont le
principe repose sur 1’ajout d’un signal au signal original afin de diminuer son « PAPR ».
Initialement, elle a été proposée pour les signaux OFDM. L’idée de base de cette technique
consiste a réserver des sous-porteuses pour générer le signal servant a réduire le « PAPR »
et de sorte a garantir une compatibilité descendante.

Initialement, la technique « tone reservation » a été proposée comme technique pour
réduire le « PAPR » des signaux OFDM. Jose Tellado-Mourelo en est le précurseur.
Cette technique fait partie d’une famille de méthodes de réduction du « PAPR » que Jose
Tellado-Mourelo a exposé en 1999 dans sa these de doctorat [TELL1999]. La méthode

« tone reservation » est donc une technique relativement récente.

IV.4.2 Description et Performances

Contrairement a certaines techniques dites "ajout de signal”, la technique « tone reser-
vation » n’a pas pour objectif de transformer le signal original en un signal a enveloppe
constante mais plutot a réduire au maximum son « PAPR ». Au fait, I’idée de base de cette
technique est de réserver un certain nombre de sous-porteuses pour générer les signaux
devant servir a réduire le « PAPR » de sorte a garantir en méme temps la compatibilité

descendante. Pour ce faire, le signal ajouté et le signal utile sont a supports fréquentiels
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disjoints. Notons qu’initialement, la technique « tone reservation » fut proposée pour les
signaux OFDM d’ou le schéma illustratif de la figure IV.6 [TELL1999].

HXG N, |

k ————— A

HC, tN, ;

— H . g

Channel N i H:’\: N '

oo Mo |

At

1DFT

1DFT

Fic. IV.6.  Schéma Général pour le « Tone Reservation »

D’un point de vue analytique on a : XJ"C}" = 0 ou X" désigne le k-ieme symbole
numérique du m-ieme symbole OFDM et C}" le k-ieme symbole numérique du m-ieéme
signal « artificiel ». Posons P = {0,1,2,..., N — 1} ’ensemble des positions de toutes
les N sous-porteuses du signal multiporteuse, R = {iy, iy, ..., i,—1} I’ensemble ordonné des
positions des sous-porteuses réservées pour le signal « artificiel » et R le complémentaire
de R dans P, c’est a dire P = R U R°. Par suite :

Cl' sikeR,

X +Cl = . (Iv.11n
X si k € R°.

Le signal multiporteuse s’écrit alors :

x" =x"[n/L] + c"[n/L]

= Y Xpe W+ Cpe (IV.12)
keRe keR
= IFFT(X" + C™)

ou L est le facteur de sur-échantillonnage. Le « PAPR » du signal ainsi obtenu est donné

par la relation :

PAPR[x" + ™ = I+l (IV.13)
X C = .
E(lx™[N/L]P)
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oll ||v]|e représente la norme-co ! du vecteur v. Puisque le dénominateur n’est pas fonction
du signal ajouté (si c’était le cas, le « PAPR » défini ne serait pas une mesure fiable car elle
aurait été plus faible que le « PAPR » du signal d’original), le probléme d’optimisation du

« PAPR » se résume au calcul de la valeur ¢”™°?" qui minimise le numérateur, ¢’est a dire :
Min||x™ + ¢|le = Mcinllx "+ 01Clleo (IV.14)
C

Ce probleme d’optimisation est équivalent au probleme d’optimisation convexe sui-

vant :
MCin t (IV.15)

sous I’hypothese que :
Ix™ + Q.CI2 <t (IV.16)

Un seuil de « PAPR » est nécessaire pour le calcul de ¢™°?" . Le choix du seuil se fait en
général en fonction de la distribution de la puissance du signal (comme dans la méthode
du « clipping »). Dans la figure IV.7, tirée dans [TELL1999], on peut voir par exemple que
pour un seuil pour lequel la probabilité est inférieure 2 107> et pour un rapport R/N = 5%,
le « PAPR » peut étre réduit de 15 dB a 9 dB (soit de 6 dB).

Original PAR
Opt. PAR 5%
Opt. PAR 209

PoSoooaEooDARDoOoSEaEoaEnnoad |

lipping Rate, Prob{PARI=PARC}

s

Fic. IV.7. Impact de la Méthode « Tone Reservation » sur le « PAPR » (N=512)

'La norme-co d’un vecteur est le maximum des valeurs absolues des ses composantes
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IV4.2.1 Avantages

[’avantage de la technique « tone reservation » est qu’elle permet d’obtenir une bonne

réduction du « PAPR » tout en assurant une compatibilité descendante.

IV.4.2.2 Inconvénients

Les difficultés dans la technique « tone reservation » résident essentiellement dans le
choix de I’algorithme d’optimisation (complexité, convergence) et dans le choix du seuil.
Le seuil ne doit étre choisi au détriment d’une altération du signal transmis. Un autre
inconvénient de cette technique est qu’elle augmente sensiblement la puissance transmise.

La puissance moyenne relative ajoutée est donnée par :

E(llx" +c"|I3)

av.a7)

IV.5 L’Ecrétage (Classique) plus Filtrage

IV.5.1 Introduction

Intuitivement cette méthode est tres simple a comprendre, car il s’agit, a I’aide d’un
écrétage de I’amplitude du signal a un seuil prédéterminé de diminuer 1’amplitude maxi-
male du signal au niveau de ce seuil. Cela a donc pour effet de diminuer la variation
de puissance du signal. Par conséquent cela diminue la sensibilité du signal aux non-
linéarités. Cette méthode est a rapprocher de la méthode dite « Envelope Elimination and
Restoration » (« EER »), puisqu’il s’agit d’éliminer les fortes amplitudes mais il n’y a
pas de restauration. Le signal résultant, s’il reste compatible, est dégradé et n’aura pas
les performances nominales a la réception. De plus, la saturation étant elle-méme, par
principe un élément non-linéaire, tous les défauts intrinseques a ce type d’élément se
retrouveront ici.

Cette technique a été proposée des le début de la mise en ceuvre de I’OFDM terrestre
(« DVB-T »), dans les années 90 [LI1997], [LI1998]. Cette technique a ses origines dans
le domaine de I’automatique non-linéaire et de ce fait il est tres difficile d’établir une
chronologie de la découverte de cette méthode avant la redécouverte pour les signaux

multiporteuses.
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IV.5.2 Description

N

La méthode consiste donc a écréter le signal suivant la loi décrite par 1’équation

(IV.18) ou E représente le niveau d’écrétage :

+E  six(t) > +E
f(x)=3x() si—-E <x(t)<+E (IV.18)
-E six(t) < -E

Fonction d’Ecrétage Classique
0.25 T T

-

0.2

0.151-

0.1r

+
m

0.051

f(x)

1
m
I

0.05 0.1 0.15 0.2 0.25

-0.25 ‘ ‘ ‘ ‘
%025 -02 -015 -01 -0.05

X O e

Fic. IV.8. Fonction d’Ecrétage pour I'Ecrétage Classique

En outre, le parametre « CR » (« Clipping Ratio ») que nous allons utiliser dans la

suite, est défini dans I’équation (IV.19). Le « CR » est défini comme le rapport entre

le niveau d’écrétage E et la valeur quadratique moyenne (Vo™ du signal OFDM en

question. Ces deux derniers parametres ont la dimension des Volts.

E

CR= 7 (IV.19)

rms

Cette technique d’écrétage peut étre réalisée en bande de base ainsi que sur fréquence
porteuse. Considérons alors la figure IV.9 et les signaux qu’y transitent. Le signal en
bande de base est représenté par le signal complexe X(7) et I’écrétage en bande de base est
réalisé sur chacune des voies I/Q du modulateur en quadrature [cf. fig. IV.9(a)] en saturant

au méme niveau E les signaux I(7) et Q(7).
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(1) | Ecrét | lo(t)
Mod L IR |s" (),
M-QAM Mod PA t--
Q(f) [ Ecrét [Qu.(1)
f(x)
X(1) Xeoi(1)
(a) Bande de base
I(f)
Mod /Q st Ecret STeolt)i 4
M-@AM| ()| Mod f(x) .

X(1)

(b) Fréquence porteuse

Fic. IV.9. Systeme d’Ecrétage en Bande de Base et sur Fréquence Porteuse

Le signal complexe X(¢) avant écrétage peut donc s’exprimer par 1’équation (IV.20) :

) = 1) + j Q@) = p.e’ (IV.20)

oll
p = V(1) + Q1) (Iv.21)
¢ = arctan (%) (IV.22)

et le signal radio-fréquence (RF) en émission sans écrétage est donné par I’équation sui-

vante :
s(t) = R[F(1).e/ ]
= pcos2rf.t + @) (IVv.23)

Ensuite apres écrétage en bande de base, le signal X(¢) devient :

Xeer(t) = Ige,(2) + ] Qécr(t) = pécr-ejtpé” (Iv.24)
ou
Pecr = A2, (0 + Q2 (D) (IV.25)
_ Qécr(t)
¢écr - arctan( Iecr (t) ) (IV26)
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Donc, le signal RF s5(r) avant amplification s’écrit comme dans 1’équation (IV.27).

Sgli(t) = s)%[~)~Cécr(l‘)~ej2ﬂﬁ:[]
= Pecr COSRft + Pecr) (Iv.27)

D’apres 1’équation (IV.27) nous pouvons alors en déduire que 1’écrétage en bande de
base modifie le module p ainsi que la phase ¢ du signal RF a émettre.

Si on écréte sur fréquence porteuse [cf. fig. IV.9(b)], alors juste le module p du signal
s(t) sera touché par la fonction d’écrétage. Le signal s(f) apres écrétage sur fréquence
porteuse se récrit comme en équation (IV.28). Dans ce cas, la phase ¢ du signal RF a
I’émission ne subira pas I’effet de 1’écrétage.

SRE(£) = peer cOSRufot + ) (IV.28)

écr
Ensuite, cet écrétage, lui-méme non-linéaire, génere les trois types de problemes clas-
siques d’une non-linéarité :
1. Remontée des lobes secondaires, par les produits d’intermodulation.

2. Génération d’interférence entre symboles non-linéaire (sous-réserve de la présence

de filtrage convolutif)

3. Génération de bruit dans la bande utile : bruit a structure particuliere car il corres-
pond aux différents produits d’intermodulation qui tombent dans la bande utile

Le probleme lié a la remontée spectrale peut facilement &tre combattu par un filtre
sélectif en fréquence situé juste apres I’écrétage. Ce filtre a été proposé des les premiers
articles : nous pouvons donc dire qu’il fait partie de la méthode. Les articles de Cimini
[LI1997], [LI1998] peuvent étre considérés comme la référence sur cette méthode. Il
analyse les effets des 3 points précédents sur la DSP et sur le « BER ». Bien entendu,
celui-ci est dégradé de plusieurs dB a cause du bruit de « clipping » dans la bande. Dans
[PANT2004], les auteurs montrent que ce probléme est moins important lorsque le signal
traverse un canal sélectif en fréquence. Ils montrent, en effet, que le taux d’erreur est ma-
joritairement dii aux sous-porteuses qui sont tres affectées par le canal, et dans ce cas la
contribution du bruit de « clipping » sur le « BER » est trés faible. Une autre analyse de
ce probleme dans [OCHI2002] montre que la dégradation en S/N peut étre efficacement
atténuée en utilisant un code performant comme les Turbo-codes.

Un second résultat dans cet article consiste a dire que réduire le « PAPR » grace a
I’écrétage sera plus efficace si le signal OFDM est sur-échantillonné avant I’écrétage. De
trés nombreux travaux se sont intéressés aux moyens possibles pour diminuer ce bruit gé-

néré dans la bande. En général, ils utilisent le fait que le bruit a une structure particuliere,
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ce qui permet de mettre en ceuvre, a la réception, des techniques de soustraction (itéra-
tive ou non) du bruit. Dans [CHEN2003], les auteurs proposent une méthode itérative de
soustraction du bruit apres I’avoir estimé. Le gain revendiqué est d’environ 2.5 dB. Dans
[OCHI2002], déja cité, les auteurs montrent que cette dégradation peut étre efficacement

combattue avec un code de canal tres puissant.

IV.5.2.1 Avantages

Cette méthode est vraiment tres simple a mettre en ceuvre tout en garantissant la com-
patibilité descendante. Ce systeme d’écrétage réalisé en bande de base apparait alors
simple a mettre en place car les fonctions d’écrétage et de filtrage sont implémentées
en numérique sur les deux voies I et Q.

En outre, la présence d’un filtre sélectif en fréquence pour rejeter les produits d’in-
termodulation n’est pas un probleme car généralement dans tous les standards actuels de
type multiporteuses, il existe un filtre de bande, qu’il suffit de rendre plus sélectif. Cela
permet donc d’obtenir a I’émission une valeur de « ACPR » acceptable.

I1V.5.2.2 Inconvénients

Cette méthode a pour conséquence directe 1’augmentation de I’« ACPR » qui se dé-
grade donc suite a I’écrétage. Comme on a dit ci-dessus ce probleme peut étre facilement
franchi a ’aide d’un filtrage suffisamment sélectif apres 1’écrétage.

En outre, les produits d’intermodulation générés par la non-linéarité de la fonction
d’écrétage vont retomber aussi dans la bande utile du signal (point 3 ci-dessus) générant
un bruit d’intermodulation qui ne sera pas éliminé par simple filtrage.

De trés nombreux travaux se sont intéressés aux moyens possibles pour diminuer ce
bruit généré dans la bande. En général, ils utilisent le fait que le bruit a une structure par-
ticuliere, ce qui permet de mettre en ceuvre, a la réception, des techniques de soustraction
(itérative ou non) du bruit [CHEN2003], [OCHI2002].

En conclusion, cette méthode d’écrétage classique plus filtrage serait intéressante et
utilisable si le gain obtenu était supérieur aux dégradations apportées par la non-linéarité
de la fonction d’écrétage. Comme généralement cela n’est pas le cas, cette méthode est
restée un cas d’école et n’est pas utilisée. Le probléme est donc encore ouvert.
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IV.5.3 Performances de l’Ecrétage Classique

L’écrétage avant I’amplificateur de puissance réduit le « PAPR » du signal émis. Cela
nous permet d’amplifier le signal sans trop de distorsion tout en restant proche de la région
de saturation de I’amplificateur. Donc si le niveau d’écrétage est bien choisi, nous pouvons
considérer qu’il n’y a pas d’effet non-linéaire di a I’amplificateur, autrement dit il devient

transparent dans la chaine de transmission vis-a-vis des non-linéarités [cf. fig. IV.10].

f(x)
. g ! ‘
Ecr. Classic. .

Fic. IV.10. Masquage de la Non-Linéarité de I’ Amplificateur de Puissance

0

IV.5.3.1 Impact sur le « PAPR »

Cet écrétage permet donc de réduire la dynamique en amplitude du signal OFDM a
émettre avec conséquence de diminuer le « PAPR ». Etant le signal OFDM identifiable 2
un processus aléatoire, les variations en amplitude et donc en « PAPR » ont été quantifiées
a I’aide de la « Complementary Cumulative Distribution Function » (« CCDF ») qui est
définie en équation (IV.29). Cette fonction représente la probabilité que le « PAPR » du
signal x(¢) dépasse le seuil papr.

CCDF[PAPR(x)] = Prob[PAPR(x) > papr] (Iv.29)

Dans la figure IV.11, nous retrouvons les « CCDF » du « PAPR » pour un signal
OFDM classique du type 802.11a avec 64 sous-porteuses et pour trois niveaux d’écrétage
correspondants a « CR » = [0.9, 1.2, 1.5]. La réduction du « PAPR » a « CCDF » égale
1072 vaut 5, 3 et 2 dB pour un « CR » de 0.9, 1.2 et 1.5 respectivement.

IV.5.3.2 Impact sur ’<« ACPR »

Malheureusement, la premiere conséquence de I’écrétage et donc de la réduction du
« PAPR » reste la dégradation de I’« ACPR » suite a la remontée des lobes secondaires.

L’« ACPR » augmente a cause des produits d’intermodulation qui sont générés par
la non-linéarité de la fonction d’écrétage. La figure IV.12 montre une dégradation de

I’« ACPR » lorsque I’écrétage est important (« CR » petit). Si ensuite 1’écrétage devient
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de moins en moins important (« CR » grand), la dégradation de I’« ACPR » diminue
jusqu’a atteindre I’« ACPR » du signal OFDM sans écrétage (-25.2 dB).

0 Prob(PAPR > papr)
10 T =T T ; ;
: N — Signal OFDM
\ NN Ecrét. Classique (CR=0.9)
S \ = Ecrét. Classique (CR=1.2)
‘,\ \\ - - Ecrét. Classique (CR=1.5)
X .
| \\
_ \
10" ) F :
3 ! \
o [} '
< ! ‘I
a i \
% Lo
Q ' ,
o 1
> !
107 ' i :
I 1
1 1
) 1
i 1
: 1
! 1
: 1 1
: 1 1
10_3 I I - I I ' I !
3 4 7 8 12
PAPR [dB]
Fic. IV.11. « CCDF » du « PAPR » pour différents « CR »
ACPR vs Clipping Ratio (CR)
-10
‘ r=e ‘Aprés Ecrét. Classique
o~ Apres Filtre
-151 Tl =
-20f T <
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7 S TPy -
g _o5- ACPR(OFDM) =.-25.2 dB
O
<
_30 |
_35 ]
_40 I L L
0.5 0.7 0.9 1.2 1.5
CR
Fic. IV.12.

« ACPR » en fonction du « CR »

Comme on a déja dit ci-dessus, I’amélioration de I’« ACPR » peut facilement étre

obtenue a I’aide d’un filtre sélectif en fréquence situé juste apres I’écrétage. Ce filtrage
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est réalisé par un filtre de Nyquist entier avec une bande passante de 20 MHz et un facteur
de retombée a égal a 0.35. La deuxieme courbe sur la figure IV.12 montre alors que la
remontée spectrale et donc I’« ACPR » diminuent grace a ce filtrage. La sélectivité de ce
filtre peut étre controler a 1’aide de son facteur de retombée a et I’impact sur I’« ACPR »

est visible en figure I'V.13 (résultats de simulation).

ACPR vs a du Filtre

28,
—28 T T T T

ACPR [dB]

—42 i i i i i i i i i i
0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1.0 1.1 1.2 13 1.4 15

Fic. IV.13. Variation de I’« ACPR » avec le Facteur de Retombée « du Filtre

L’« ACPR » diminue lorsque le facteur de retombée a devient de plus en plus petit et
par conséquence le filtre de plus en plus sélectif.

En outre, comme nous en avons déja parlé ci-dessus, la présence d’un systeme d’écré-
tage avant I’amplification non-linéaire du signal OFDM a émettre permet de cacher la
non-linéarité du « PA » en choisissant le bon niveau d’écrétage [cf. fig. IV.10]. L’écrétage
diminue la dynamique en puissance du signal d’entrée de 1I’amplificateur permettant ainsi
d’obtenir un gain sur son « IBO ». D’apres les résultats de simulation, la figure IV.14
montre comment on peut gagner sur I’« IBO » en écrétant le signal avant le « PA » pour
atteindre la méme valeur de « ACPR ».

Nous pouvons donc en déduire qu’un écrétant de 1.5 a 0.9 pour le « CR », nous
gagnons 3 dB sur I’« IBO » tout en gardant la méme valeur de « ACPR » (-26.0 dB).

IV.5.3.3 Impact sur le « BER »

A la réception, les performances en termes de « BER » seront compromises par 1’effet

de I’écrétage du signal en émission. En outre, la non-linéarité de la fonction d’écrétage
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ACPR fct CR et IBO (alpha=0.35)
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Fic. IV.14. Variation de I’« ACPR » avec le « CR » et '« IBO »

génere un bruit d’intermodulation dans la bande utile du signal OFDM qui va se répercuter
lui aussi sur le « BER ». La figure IV.15 montre comment le « BER » varie en fonction
du « CR » pour un écrétage classique plus filtrage.

D’apres ce résultat, le « BER » reste trés mauvais pour des valeurs de « CR » réali-
sant un niveau d’écrétage suffisamment acceptable afin d’avoir une véritable réduction du
« PAPR », c. a d. pour un « CR » entre 0.8 et 1.0.

IV.6 Conclusions

Dans notre étude nous visons a utiliser une méthode de réduction du « PAPR » qui se
base sur le traitement du signal en question, qui garantisse la compatibilité descendante
et qui soit en méme temps simple a mettre en ceuvre. D’apres cette premicre analyse et en
s’inspirant de la figure I'V.1 présentée dans I’introduction a ce chapitre, nous concentrons
notre attention sur la méthode dite d’écrétage plus filtrage.

Les principaux problemes d’une telle méthode restent la remontée des lobes secon-

daires qui va impacter '« ACPR » et la dégradation du signal en réception avec par
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BER aprés Ecrétage vs CR

0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 11 12 13 14 15
CR

Fig. IV.15. «BER » en fonction du « CR »

conséquence une augmentation du « BER ». La réduction de I’« ACPR » étant garantie
par le filtrage apres écrétage, la dégradation du « BER » reste ainsi le principal probleme.

Nous avons donc pensé de modifier la fonction d’écrétage pour pouvoir 1’inversée
en réception. Ainsi nous avons choisi une fonction d’écrétage inversible qui cachera en
émission la non-linéarité du « PA » et en réception son inverse compensera une partie
des distorsions introduites en émission avec une forte amélioration du « BER ». C’est le

principe de I’écrétage inversible qui sera présenté plus en détail dans le chapitre qui suit.
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Chapitre V

Nouvelle Technique de Réduction du
«PAPR » : I’Ecrétage Inversible

V.1 Introduction

Dans le chapitre IV nous avons présenté quatre parmi les principales techniques de
réduction du « PAPR ». Suite a cette étude générale, nous nous sommes intéressés a la
méthode dite écrétage (classique) plus filtrage, « clipping and filtering ». Cette méthode
nous a parue la moins complexe a mettre en ceuvre en respectant, donc, la principale des
contraintes d’un systeme embarqué. En outre, a la différence d’autres méthodes comme le
« selective mapping » ou le codage Reed-Muller, elle garantit une compatibilité descen-
dante, c. a d. la réduction du « PAPR » se fait sans ajout d’information complémentaire a
traiter a la réception.

Cette technique réduit les fluctuations de 1’enveloppe du signal modulé a émettre en
gardant sa dynamique en amplitude a la valeur envisagée. Malheureusement le spectre du
signal ainsi écrété présente une déformation de son allure suite aux produits d’intermo-
dulation (/Mn) générés par la saturation du signal. Ce phénomene est appelé remontée
des lobes secondaires [§ II1.5]. Un filtrage opportun apres écrétage réduit cette remontée
spectrale en garantissant des valeurs acceptables de « ACPR ».

Le probleme se pose en réception car une forte dégradation du « BER » se produit
a cause de I'Interférence Entre Symboles (IES) non-linéaire et du bruit d’intermodula-
tion générés dans la bande utile du signal toujours par la fonction non-linéaire d’écrétage.
Nous avons, donc, pensé qu'une compensation des effets de 1’écrétage était nécessaire
pour franchir au moins un de ces inconvénients, I'IES non-linéaire. Le bruit d’intermo-

dulation di aux /Mn, en représentant une des perspectives de ce travail, sera traité dans

111



V — Nouvelle Technique de Réduction du « PAPR » : I’Ecrétage Inversible

une étude future. A la date actuelle, il existe des techniques itératives d’estimation et
soustraction de ce bruit qui semblent étre tres prometteuses [CHEN2003].

Nous nous sommes alors inspirés d’une technique de compression/expansion connue
sous le nom de « Dolby Noise Reduction » [LIM1987] qui sert a atténuer le bruit de fond
apporté par les supports analogiques, bande magnétique et pellicule notamment. Comme
les sons de fort volume sont peu affectés par le bruit, on utilise une courbe d’amplification
non linéaire (compression) qui consiste a amplifier les sons de faible amplitude et a com-
primer les sons de forte amplitude. Apres la lecture du son, on corrige la non-linéarité par
une expansion du son. Ainsi, on retrouve le timbre original et le bruit de fond se trouve
tres affaibli.

En outre, dans le domaine de 1’automatique non-linéaire on utilise souvent des correc-
teurs pour compenser les non-linéarités d’un systeme NL. Le principe de ces correcteurs
repose sur 1’inversion de la fonction non-linéaire du systeéme (expansion) afin d’obtenir
une caractéristique globale linéaire.

A partir de ces techniques, notre idée pour la compensation de 1’'IES non-linéaire
dont on a parlé ci-dessus, se base sur I'inversion de la fonction d’écrétage afin que cette
technique de réduction du « PAPR » puisse garantir de trés bonnes performances en termes
de « BER ».

La fonction d’écrétage classique n’étant pas inversible, nous en avons donc choisi une
autre [§V.2.3] respectant les hypotheses d’inversion. Cette fonction a I’émission est appe-
1ée écrétage « soft » tandis qu’a la réception nous retrouvons son inverse. La combinaison
de I’écrétage « soft » et de son inversion donne lieu a cette nouvelle méthode de réduction
du « PAPR » que nous allons expliquer dans la suite et que nous appellerons écrétage in-
versible [RAG2006a]. Les résultats, confirmant I’amélioration des performances de cette

technique, seront ensuite présentés.

V.2 Description de ’Ecrétage Inversible

V.2.1 Principe Général

L’écrétage inversible nous permet de cacher une non-linéarité par une autre non-
linéarité plus forte [cf. fig. V.1]. Le systeme se compose donc de trois principales parties
[cf. fig. V.2]:

— La fonction d’écrétage « soft », f(x), qui présente une caractéristique non-linéaire

plus forte que celle du « PA ». Cette fonction est inversible et employée a 1’émission.
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Soit x(7) le signal a écréter, I’écrétage est réalisé par toute fonction y = f(x) qui
présente un niveau de saturation y,,, pour x(f) = Xy.

— La fonction de filtrage toujours a 1’émission pour obtenir la valeur de « ACPR »
envisagée. Ce filtre est un filtre de canal de type Nyquist prévu par la norme IEEE
802.11a [IEEE1999].

— La fonction d’inversion, f~'(x), qui compense a la réception les effets de I’ écrétage
« soft ».

En réception cette non-linéarité liée a la fonction f(x) peut étre compensée par inver-
sion [QUEN2000], f~!(x), pour améliorer les performances d’un tel systéme en termes
de « BER » [cf. fig. V.1]. L’écrétage inversible, donc, cachera la non-linéarité de 1’ampli-
ficateur de puissance en émission (masquage).

En outre, cet écrétage peut se réaliser a I’aide de différentes fonctions inversibles qui
saturent le signal émis a un certain niveau. Dans notre étude nous avons retenu la fonction
ArcTangente et Polynomiale.

Un filtrage apres écrétage est aussi indispensable pour limiter la remontée des lobes
secondaires sur le spectre du signal émis et donc pour assurer une bonne performance du
systeme en termes de « ACPR ». Ce filtrage n’augmente pas la complexité du systeme
global car dans la pratique il est réalisé par le filtre de canal de la modulation OFDM

employée dans la norme IEEE 802.11a.

| Emission i
| If(X) : ..... A PR
—g—’ g - N, N e —>
i Ecrétage soft 7 PA i ~ / Masquage
| Emission : Réception :

R i (x § FIF)1=x
! Masquage | | ; Inversion | Linéaire

Fic. V.I. Masquage de la NL du « PA » et Principe de I’Ecrétage Inversible

La figure V.1 montre le principe du masquage de la non-linéarité (NL) de I’amplifica-
teur de puissance et de 1’écrétage inversible tandis que dans la figure V.2 nous retrouvons
le schéma bloc complet pour I’émission et pour la réception lorsque les fonctions f(x) et

F7'(x) sont réalisées en bande de base et en numérique [§ V.2.2].
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l(T) | Ecrét Fiftre ", (1)
Mod 9 /Q |s.. ()
OFDM ] . [Mod PA
Q. (N[ Ecrét Filtre Q1)
f(x)
(a) Emission
|erx(T] |nv |irx[1‘)
feof) 1@ e DeMod
DeMod Qerx(T nv Qirx(n OFDM
f'(x)

(b) Réception

Fic. V.2.  Schéma Complet de I’Ecrétage Inversible

A la sortie du modulateur OFDM le signal X(t) = L.(t) + jQ..(t) est généré. Puis
il est écrété par la fonction f(x). Ensuite les voies 1/Q sont filtrées en donnant lieu au
signal Xe.(t) = I£.(¢) + jO¢,.(¢). Enfin ce signal est modulé autour de la porteuse radio-
fréquence (se.-(¢)) et amplifié. A la réception, le signal re.,(f) est démodulé et enfin la
fonction d’inversion est appliquée sur les voies 1/Q (17, (¢)/ Q5.(1)).

Supposons ensuite que dans I’expression de ¢, (f) et Q¢ () on tient aussi compte de la
présence du filtre et que la non-linéarité de I’amplificateur de puissance est bien masquée

par I’écrétage en émission, alors I’équation du signal émis s’écrit de la maniere suivante :

Secr(1) = RlFeer1).0771] = pecy oSt + i) (V.1)
et 2 Ia réception
Feer1) = Secr(0) V2)
= Pacr COSQLit + i) (V3)
avec
peer = NI + 02(1) = \JI2() + Q2(0) (V)
der = arctan (?—((tt))) = arctan (?—((tt))) (V.5)
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I, =IO, Q= 0 (V.6)
Ensuite la fonction d’inversion est appliquée sur chaque voie I/Q et apres inversion on
obtient :

NOEN S VNG) (V.7)

Q.1 = 105, (1)] (V.8)

et d’apres I’équation (V.6) et les schémas de la figure V.2,

L0 = [TULO] = I,(0) = (1) (V.9)
0,.(1) = fQL(N] = 0, (1) = Qexl1) (V.10)

Les signaux I/Q a la réception et apres inversion (I, (1) et Q. (1)) représentent alors une
tres bonne approximation des signaux I/Q a I’émission avant écrétage (1,.(7) et Q.,(1)) sauf
que I’erreur résiduelle introduite par le filtre en émission n’est pas €liminée par I’inver-
sion. De fagon générale, on en déduit donc que la fonction inverse en réception compense
les effets de I’écrétage en émission sur le module et sur la phase du signal OFDM transi-

tant sur la chaine de transmission.

V.2.2 Positionnement de ’Ecrétage

Dans ce paragraphe nous avons focalisé notre attention sur 1’écrétage et sur sa posi-
tion du coté émetteur sur la chaine de transmission. L’écrétage peut étre réalisé en bande
de base ainsi que sur fréquence porteuse. Nous avons donc voulu analyser comment le
systeéme se comporte suite a I’écrétage numérique (bande de base) ou analogique (fré-
quence porteuse). Pour cela nous avons choisi un écrétage classique et nous n’avons pas
pris en compte I’effet du filtrage. Le niveau d’écrétage est fixé a la valeur de E en bande
de base et de son équivalent sur fréquence porteuse avec des valeurs numériques choisies
pour mettre bien en évidence I’impact des deux types d’écrétage. Ainsi seul I’impact de
I’écrétage et de son positionnement sur la chaine de transmission a été quantifié en termes
de « Bit Error Rate » (« BER ») et « Error Vector Magnitude » (« EVM ») [§ 1I1.4.1]
afin de comparer ces deux techniques et de choisir la plus appropriée dans la suite des
nos travaux. En outre I’effet du positionnement de 1’écrétage a aussi été étudié pour un

systéme monoporteuse ainsi que multiporteuse.
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V.2.2.1 Ecrétage pour un Systéeme Monoporteuse
Bande de Base

Dans cette analyse le signal en bande de base, sortant du modulateur numérique
16-QAM, est un signal complexe de type X(¢) = I(t) + jO(t). Alors, I’écrétage en bande
de base est réalisé sur chacune des voies I/Q du modulateur en quadrature [cf. fig. V.3]
en saturant au méme niveau E les signaux I(¢) et Q(¢). A titre d’exemple nous avons ainsi
choisi un niveau d’écrétage E égal a 0.5 pour cette étude en bande de base et pour un

signal monoporteuse.

() [Ecrat | llt)

Mod
16-QAM

/Q |s.

Mod .
Qlt) [ Ecrdt |Quc(l) L

Fic. V.3. Ecrétage en Bande de Base (Monoporteuse)

Le signal complexe X(¢) avant écrétage peut s’écrire comme en équation (IV.20) et le
signal radio-fréquence en émission sans écrétage est donné par 1’équation (IV.23).

Ensuite apres écrétage, le signal X(7) devient :
Xeer(t) = Lge,(2) + ,] Qécr(t) = pécr-ej(ﬁé” (V.11)

ol pe.r et Pe., sont définis par les équations (IV.25) et (IV.26) respectivement. Donc, le

signal a émettre s¢.,(¢) avant amplification s’écrit comme dans 1’équation (V.12) :

Sécr(t) = %[Xécr(t)-eﬂﬂf(t]
= Pécr COS(27Tf;I + ¢écr) (V12)

D’apres les équations (V.11) et (V.12) nous pouvons en déduire que 1’écrétage en
bande de base pour un signal monoporteuse modifie le module ainsi que la phase du si-
gnal a émettre. La figure V.4 montre comment la constellation 16-QAM du signal mono-
porteuse est modifiée par I’écrétage en émission et en bande de base. Les cercles rouges
représentent les points de la constellation avant écrétage tandis que les losanges bleues

sont les points apres écrétage.
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Constellation 16-QAM Zoom
1 O Avant ; . 1 T
rés O Avant
Lignes a phase efnst.
o5t 4 ¢
o zomts déphasés
o o o5 3
Points déphasés
[ 4 ¢
-0.51 & o
. 1 . . 0 .
-1 -05 0 05 1 0 0.5 1
| |
(a) Constellation 16-QAM (b) Zoom Cadran I/Q Positifs

Fic. V.4. Constellations 16-QAM : Ecrétage en Bande de Base (Monoporteuse)

L’analyse des constellations avant et apres écrétage, nous permet de confirmer que
I’écrétage en bande de base modifie le module et la phase du signal a émettre X(¢)
[cf. éq. (V.11)]. Seulement pour / = Q la phase n’est pas touchée car I’écrétage se fait de
la méme facon sur les deux différentes voies.

Ensuite dans le tableau V.1 nous avons quantifié en termes de « BER » et de « EVM »
I’'impact de I’écrétage en bande de base pour un signal monoporteuse. Ces résultats veulent
mettre en évidence les effets négatifs de 1’écrétage pour ensuite les comparer avec les
autres cas [cf. tab. V.2, V.3, V4].

« BER » « EVM »
Mono BdB | 2.50- 10! | -12.7 dB

TaB. V.I. «BER » et « EVM » aprés Ecrétage en Bande de Base (Monoporteuse)

Fréquence Porteuse

Lorsque 1’écrétage pour un signal monoporteuse est réalisé sur fréquence porteuse f,,
le signal radio-fréquence s(f) = R[(¢).e/>"/'] sera saturé [cf. fig. V.5]. A titre d’exemple
nous avons ainsi choisi un niveau d’écrétage E égal a 0.707 équivalent au niveau E en
bande de base.

Ensuite le signal monoporteuse 16-QAM complexe avant écrétage X(¢) ainsi que le si-
gnal radio-fréquence en émission sans écrétage s(7) sont toujours donnés par les équations
(IV.20) et (IV.23) respectivement.
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it
Mod 1 e
16-QAM Q(t)| Mod

s(t)

Fic. V.5. Ecrétage sur Fréquence Porteuse (Monoporteuse)

Ce signal radio-fréquence est donc écrété et il peut se récrire apres écrétage comme

Secr(1). D’apres I’équation (V.13), juste le module p du signal X(¢) a émettre est touché par

I’écrétage.

Secr(t) = pPecr COSCnfet + @) (V.13)

La figure V.6 montre comment la constellation 16-QAM du signal monoporteuse est

modifiée par I’écrétage en émission et sur fréquences porteuse. Les cercles rouges repré-

sentent les points de la constellation avant écrétage et les losanges bleues sont les points

apres écrétage.

05

-0.5[

-1

O Avant

Constellation 16-QAM

O Apres
Lignes a phase gafist.

L L L
-0.5 0 0.5
|

(a) Constellation 16-QAM

Zoom
T

O Avant
O Apres

Lignes a phase efnst.

L
05 1
|

(b) Zoom Cadran I/Q Positifs

Fig. V.6. Constellations 16-QAM : Ecrétage sur Fréquence Porteuse (Monoporteuse)

L’analyse des constellations avant et apres écrétage, nous permet de confirmer que

I’écrétage sur fréquence porteuse n’aura pas d’impact sur la phase mais juste sur le module

du signal a émettre X(¢) [cf. €q. (V.13)]. Les points de la constellation apres écrétage se

situent tous sur les lignes a phase constante.
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Ensuite dans le tableau V.2 nous avons quantifié en termes de « BER » et de « EVM »

I’impact de I’écrétage sur fréquence porteuse pour un signal monoporteuse.

« BER » «EVM »
Mono RF | 1.25-107" | -14.9dB

Tae. V.2. «BER » et « EVM » apres Ecrétage sur Fréquence Porteuse (Monoporteuse)

V.2.2.2 Ecrétage pour un Systéeme Multiporteuse
Bande de Base

Dans cette analyse le signal en bande de base, sortant du modulateur OFDM em-
ployant une modulation numérique 16-QAM, est un signal complexe de type
Xofam() = Lygam(t) + jQoram(t). Alors, I’écrétage en bande de base est réalisé sur chacune
des voies 1,f4m/ Qofam du modulateur en quadrature [cf. fig. V.7] en saturant au méme ni-
veau E les signaux 1, rm(t) €t Qpram(?). A titre d’exemple nous avons ainsi choisi un niveau

d’écrétage E égal a 0.1 pour cette étude en bande de base et pour un signal multiporteuse.

0 nll) [T L0
f S
Mod | | Mod s 9 s
16-QAM| __|OFDM Imod = PA
Q)| Qunll) [ ECT8T] Qa1
i

Fic. V.7. Ecrétage en Bande de Base (Multiporteuse)

Le signal complexe X, q,(?) avant écrétage peut étre exprimer par 1’équation (V.14).

Xofdm(t) = Iofdm(t) + ] Qofdm(t) = pofdm-ej%fdm (V14)

Supposons ensuite que N et f; représentent respectivement le nombre et la fréquence

des sous-porteuses, alors les signaux 1,4, (t) €t Q,ram(t) sont donnés par les équations
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suivantes [cf. annexe C] :

N-1

Logan(®) = ) (L cosQrfit) = Qi sinQrfii)) (V.15)
i

Qoran(®) = ) (I sin@nfit) + Oy cos2mfit)) (V.16)
k=0

Ici les I, et Oy représentent les échantillons de la partie réelle et imaginaire respecti-
vement du signal X(r) = I(¢) + jO(¢) discrétisé (symboles c;) sortant du modulateur numé-
rique 16-QAM (cx = I + jOu). En outre, les expressions de p, rim €t @y ram de 1’équation
(V.14) sont présentées ci-dessous :

Posin = AL ran(® + Q@ (V.17)
Gofam = arctan ( Q;Z;" ((tt))) (V.18)

Enfin, le signal radio-fréquence en émission sans écrétage est donné par 1’équation

suivante :

$(1) = RIEopam(D).0”5]
= Iofan COSQf.t) = Qupan SINQ7f,1)
= Dofan COSQAfut + Bofan) (V.19)

Ensuite apres écrétage, le signal X, 74, (f) devient :

gl (0 = I, () + j 0%, (1) = p&, &% (V.20)

ou
Pitam = LS00 + Q2 ) (v21)
¢f,}rdm = arctan( I;;;i;n((tt))) (V.22)

Donc, le signal multiporteuse a émettre s¢.,(f) avant amplification s’écrit comme dans
I’équation (V.23).

sécr(t) = [ (,‘}Zm(l‘) eJZHfC ]

= D5 COSQRfot + $55,) (V.23)
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D’apres les équations (V.20) et (V.23) nous pouvons en déduire que I’écrétage en
bande de base pour un signal multiporteuse modifie le module ainsi que la phase du
signal a émettre. Une analyse qualitative sur la constellation 16-QAM du signal multi-
porteuse montre la déformation introduite par I’écrétage en émission et en bande de base
[cf. fig. V.8]. Les cercles rouges représentent les points de la constellation avant écrétage

tandis que les losanges bleues sont les points apres écrétage.

Constellation 16-QAM

2
* Avant
{ Aprés

15F

0.5F

-15F

Fic. V.8. Constellations 16-QAM : Ecrétage en Bande de Base (Multiporteuse)

Ensuite une analyse quantitative nous permet de quantifier cette déformation en termes
de « BER » et de « EVM ». Le tableau V.3 montre les valeurs du « BER » etde '« EVM »

suite a I’écrétage en bande de base pour un signal multiporteuse.

« BER » « EVM »
Multi BdB | 2.30- 107 | -12.9 dB

Ta. V.3. «BER » et « EVM » aprés Ecrétage en Bande de Base (Multiporteuse)

Fréquence Porteuse

Lorsque I’écrétage pour un signal multiporteuse est réalisé sur fréquence porteuse f,
le signal radio-fréquence s(f) = R[(¢).e/>"/'] sera saturé [cf. fig. V.9]. A titre d’exemple
nous avons ainsi choisi un niveau d’écrétage E €gal a 0.141 équivalent au niveau E en
bande de base.
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I lofarn(f)

Mod Mod /Q (st Ecret [Sedl)]

16-QAM OFDM | f i : !
Q Q. m|Med|l | W

Fic. V.9. Ecrétage sur Fréquence Porteuse (Multiporteuse)

Ensuite le signal multiporteuse 16-QAM complexe avant écrétage X, ¢4,(?) ainsi que le
signal radio-fréquence en émission sans écrétage s(f) sont toujours donnés par les équa-
tions (V.14) et (V.19) respectivement.

Ce signal radio-fréquence est donc écrété et il peut se récrire apres écrétage comme
seer(t). D’apres I’équation (V.24), juste le module p, ¢4y, [cf. €q. (V.17)] du signal X, 4, (¢)
a émettre est touché par I’écrétage.

Secr(1) = P fgm COSQASel + Pogam) (V.24)

Une analyse qualitative sur la constellation 16-QAM du signal multiporteuse montre
la déformation introduite par I’écrétage en émission et sur fréquence porteuse
[cf. fig. V.10]. Les cercles rouges représentent les points de la constellation avant écré-
tage tandis que les losanges bleues sont les points apres écrétage.

Ensuite une analyse quantitative nous permet de quantifier cette déformation en termes
de « BER » et de « EVM ». Le tableau V.4 montre les valeurs du « BER » etde I’« EVM »

suite a I’écrétage sur fréquence porteuse pour un signal multiporteuse.

« BER » «EVM »
Multi BdB | 1.79-107% | -13.5dB

TaB. V4. «BER » et « EVM » aprés Ecrétage sur Fréquence Porteuse (Multiporteuse)

V.2.2.3 Conclusions

Le tableau suivant résume les résultats des tableaux V.1, V.2 et V.3, V.4 sur les per-
formances du positionnement de 1’écrétage en termes de « BER » et de « EVM » pour
un signal monoporteuse et multiporteuse. Ainsi pour les deux cas, la dégradation intro-

duite par I’écrétage en bande de base est un peu plus importante que celle due a I’écrétage
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Constellation 16—-QAM

15
\Y

0.5

-15 -1 -0.5 0 0.5 1 15

Fic. V.10. Constellations 16-QAM : Ecrétage sur Fréquence Porteuse (Multiporteuse)

Mono Multi
BdB RF BdB RF
«BER» | 250-107" [ 1.25-107" [ 2.30-1072 | 1.79 - 1072
«EVM » | -12.7dB -14.9 dB -12.9 dB -13.5

TaB. V.5. Résumé « BER » et « EVM » aprés Ecrétage

sur fréquence porteuse. Cela est dii au fait que ’erreur totale introduite par 1’écrétage en
bande de base est générée par une erreur sur le module et une autre sur la phase tandis
que celle introduite par 1’écrétage sur fréquence porteuse se compose juste de 1’erreur sur
le module.

Donc d’un c6té, I’écrétage en bande de base a un impact sur le module ainsi que sur
la phase du signal a émettre. Ce déphasage sera, dans un contexte d’écrétage inversible,
compensé a la réception grace a I’inversion de la fonction d’écrétage [§ V.2.2.1].

En outre, ce type d’écrétage reste trés simple a mettre en ceuvre pour les raisons sui-
vantes. D’abord I’implémentation de la fonction d’écrétage et de son inverse peut se faire
en numérique et puis la fonction de filtrage, qui est en tout cas nécessaire, est réalisable
plus facilement en bande de base (filtrage numérique). En plus, ces deux filtres apres
écrétage existent déja car ils représentent les filtres de canal de I’OFDM. Donc, nous pou-
vons utiliser ces filtres pour notre objectif en choisissant le bon facteur de retombée pour

contrdler leur sélectivité. Ainsi, nous ne sommes pas obligés d’introduire d’autres filtres
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dans le systeme de transmission tout en gardant une complexité minimale en employant
cette méthode d’écrétage.

De I’autre coté, 1’écrétage sur fréquence porteuse touche juste au module des signaux
I/Q sans introduire de déphasage. Mais les problemes se posent lors de la réalisation
d’un tel systeme. La fonction d’écrétage, son inverse et le filtre radio-fréquence doivent
étre réalisés a ’aide de circuits analogiques représentant une complexité tres supérieure a
celle des circuits numériques ainsi qu’une perte en termes d’intégration.

D’apres cette analyse, nous avons les moyens pour faire le choix sur le positionnement
de I’écrétage. Etant moins complexe a réaliser et étant le déphasage introduit en émission
compensable en réception, 1’écrétage en bande de base reste le plus approprié. Cela nous
a permis, donc, de I’adopter pour réaliser notre étude concernant I’écrétage inversible
comme méthode de réduction du « PAPR ».

V.2.3 Choix de la Fonction d’Ecrétage

Soit x(¢) le signal a écréter, 1’écrétage est réalisé par toute fonction y = f(x) qui pré-
sente un niveau de saturation y,,, pour x(#) = xy,. La fonction f[.] prise en considération
doit étre monotone croissante et positive dans le domaine de x(¢) afin que son inversion en
réception soit réalisable. Parmi ces fonctions nous pouvons en identifier certaines comme

la fonction ArcTangente ou la fonction Polynomiale [cf. éq.s (V.25) et (V.26)].

fa(x) = aArcT an(Bx) (V.25)

fr(x) = arx + asx’ + asx’ (V.26)

Pour la fonction polynomiale fp(x), nous avons retenu un polyndme impair d’ordre 5.
Cela se justifie par 1’analyse spectrale des signaux apres écrétage. Au fait, la caractéris-
tique non-linéaire de ces fonctions d’écrétage (f1(x) et fp(x)) génere des produits d’in-
termodulation [§ II1.2.4] d’ordre n (IMn) qui vont déformer le spectre du signal écrété
en causant une remontée des lobes secondaires. A titre d’exemple, nous avons écrété un
signal a deux tons (fi et f>) en utilisant la fonction Polynomiale et ensuite la fonction en
ArcTangente. Le spectre du signal a deux tons ainsi que ceux apres €crétage pour les deux
différentes fonction sont montrés dans la figure V.11.

Notre attention se focalise maintenant sur la fonction polynomiale. Nous remarquons
alors que les produits d’intermodulation d’ordre supérieur a 5 sont négligeables et les
ordres pairs, se situant loin de la bande utile du signal, vont étre éliminés par le filtre
de canal. Cela confirme le choix d’un polyndme impair d’ordre 5 tout en gardant une

approche tres réaliste de la problématique.
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0.15 0.15 T T
01 H b 01r
o )
k-] k-]
2 2
= =
£ £
< <
Fondamental
0.05F B 0.051
IP3
1 I IP5.
0 i i 0 A i
300 400 500 600 300 400 500 600
Fréquence [KHz] Fréquence [KHz]
.
(a) 2 tons (b) Ecrétage Polynomial

Spectre aprés Ecrétage ArcTangente

Amplitude

0.05[

300 400 500 600
Fréquence [KHz]

(c) Ecrétage ArcTangente

Fic. V.11. Effet de I’Ecrétage sur le Spectre

Les coefficients (e, B) et (a;) se calculent a partir de la solution du systeme d’équations

a 5 inconnues décrit ci-dessous. Puis a I’aide de la fonction polyfit de MatLab nous

avons pu peaufiner le choix de ces coefficients.

xl_i)fflm Ja(xX) = +Ysar
xl_i)r_nm Ja(X) = —Ysar
xl_i)fgo fr(X) = +Ysar
xl_i)r_noo (%) = ~Ysar

fo(0)=0
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Ensuite a partir des équations (V.25), (V.26), nous pouvons en déduire les fonctions
inverses [cf. égs. (V.28) et (V.29)].

f+'(x) = yTan(6x) (V.28)
f5'(x) = bix + b3x’ + bsx’ (V.29)

Pour la fonction polynomiale fp(x), le nouveau polyndme f,'(x) identifie sa fonction
inverse sur I’intervalle des x défini. Dans ce cas aussi les coeflicients (y, ) et (b;) se dé-
duisent a partir du systeme d’équations a 5 inconnues suivant. Puis a 1’aide de la fonction

polyfit de MatlLab nous avons pu peaufiner le choix de ces coefficients.

lim f,;'(x) = +o0
x_)+ymt

lim f,'(x) = —o0
X—=>=Ysat

lim f;'(x) = +oo (V.30)
X=+Ysar

lim f;'(x) = —o0
X—==Ysat

' 0)=0

En outre, les parametres « CR » (« Clipping Ratio ») et « IBO » (« Input Back-
Off ») que nous allons utiliser dans la suite, sont introduits dans les équations (V.31) et
(V.32) respectivement. Le « CR » est défini comme le rapport entre le niveau de saturation
E = y,, et la valeur quadratique moyenne du signal OFDM (Vf,i:fm). Ces deux derniers

parametres ont la dimension des Volts :

E Ysat
CR = W = W (V.31)

rms rms

L'« IBO » représente 1’écart en puissance d’entrée entre la puissance moyenne du
in
sat’ *

signal 2 amplifier (P™) et la puissance de saturation de 1’amplificateur (P

IBO [dB] = P" [dBm] — P™ [dBm] (V.32)

sat m

Le tableau ci-dessous nous donne les valeurs des coefficients (a;) et (b;) pour les dif-
férents niveaux de saturation y,.

Une étude préliminaire sur I’« ACPR » nous a permis de choisir un niveau de satura-
tion y,, €gal a 0.1 (« CR »=0.9). Ce résultat représente I’« ACPR » apres amplificateur
de puissance et en fonction du « CR » et du « Back-Off » (« IBO ») du « PA » dans un
premier contexte d’écrétage classique plus filtrage. L' écrétage a 0.1 coincide avec un gain
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¥sat/CR a; a3 as by b3 bs
0.05/0.5 0.52 | -7.32 | 44.94 | 1.80 | 395.40 | -997.00
0.08/0.7 0.70 | -9.54 | 57.7 | 1.40 | -30.50 | 27000
0.1/0.9 0.75 | -5.50 | 13.99 | 1.34 | 0.20 3600
0.14/1.2 096 | -6.40 | 15.70 | 1.00 | 17.00 0.00
0.17/1.5 1.06 | -6.50 | 15.00 | 0.90 | 10.95 10.00
0.20/1.8 1.13 | -599 | 12.68 | 0.92 | -1.81 235.11

Tae. V.6. Coeflicients a; de fp(x) et b; de f, 1(x)

en « IBO » de 3 dB pour une valeur de I’« ACPR » de ’ordre de -26 dB [§ 1V.5.3.2].
En outre, la valeur de y,, = 0.1 (« CR »=0.9) a été choisie car elle nous a parue la
plus représentative suite au bon compromis entre la réduction du « PAPR » d’un coté
et ’augmentation de I’« ACPR » de I’autre coté. Ces résultats seront présentés dans les
paragraphes qui suivent.

Enfin, nous précisons que 1I’étude de I’écrétage en ArcTangente et Polynomial a été
réalisée dans un contexte simple afin de tester les performances de ces deux fonctions
d’écrétage. Le systeme simulé se résume alors en figure V.12 ol on distingue bien les
trois principales parties de notre méthode d’écrétage : la fonction d’écrétage « soft », le
filtrage apres écrétage et la fonction d’inversion.

Fonction d’Ecrétage « Soft » Polynomial Filtrage

fx_im
Coefficients="0 0.746 0 -5.501 0 13.987"

WLAN .4 i
Com\ s oy * ax
— Sard™
| e
N > S g
Bits e I FIR
Bits_ex WLAN_80211aSignalSrc1
Type=Random w2 _ CxToRect Z ax RF_ModFIR
PrabOfZero=0.5 Length=128 c1 i R1
Rate=Mbps_24 FCarrier=5200 MHz
Order=8 Polynomial SymbolRate=SymbolRate
fx_re
Coefficients="0 0.746 0 -5.501 0 13.987"
Polynomial

fx_inv_im
Coefficients="0 1.34 00.2 0 3600"

2 ax
— PP ]
DEM ¢ " . WLAN ~ Numeric
» 2
aAM: Re w:....,. —» NumericSink
—’0 Bits_rx
QAM_Demod i RectToCx
Ql ax RS WLAN_80211aRxFSynct
RefFreq=5200 MHz ws
Sensitivity=1.0 Polynomial Length=128
fx_inv_re Rate=Mbps_24
oefiic Order=8

/ Coefficients="0 1.34 0 0.2 0 3600"
Fonction d’Inversion

Fic. V.12. Schéma d’ Analyse des Fonctions d’Ecrétage
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V.2.3.1 Ecrétage en ArcTangente

Le niveau d’écrétage (saturation) étant fixé a y,,, = 0.1 pour les raisons ci-dessus ex-
pliquées, nous avons calculé les parametres « et 8 qui valent 0.0675 et 88 respectivement
[cf. éq. (V.27)]. Donc la fonction en ArcTangente f,(x) peut se récrire comme suit,

Ja(x) = 0.0675.ArcT an(88.x) (V.33)

La figure V.13 montre I’allure de cette fonction d’écrétage et la partie réelle du signal
OFDM avant et apres écrétage en ArcTangente. Cette fonction écréte bien le signal émis
au niveau y,,, = 0.1 pour les valeurs de x(f) supérieures a 0.1 ainsi qu’elle "amplifie"
le signal pour les x € [0, 0.1] [cf. fig. V.13(a)]. Cela permet donc d’avoir une puissance

moyenne constante apres écrétage.

Fonction Ecrétage en ArcTan 03 S‘lgnaux avant e“t aprés Ecreta‘ge ArcTangen‘te
T T T

T T T
Linéaire ﬁvapt
—— Ecrétage pres

0.15f al 02l

01 Niveau Ecrétage:

Amplitude

-0.051

0.1k

-0.151

~02 i i ; ; ; ; ; ~03 I I ; ;
02 -015  -01  -0.05 0 0.05 0.1 0.15 0.2 15 16 17 18 19 20
X temps [usec]

(a) Fonction d’Ecrétage fa(x) (b) Partie Réelle du Signal OFDM avant et apres
Ecrétage en ArcTangente

Fic. V.13. Fonction d’Ecrétage en ArcTangente et Signaux

Dans la figure V.14 nous retrouvons les constellations avant et apres écrétage. Les
valeurs du « BER » et de I'« EVM » a la réception, sont trés mauvaises : « BER »=0.108
et « EVM »=-8.3 dB. Alors la fonction d’écrétage en ArcTangente distord beaucoup le
signal d’entrée [cf. fig. V.13(b)] a cause de son comportement fortement non-linéaire
[cf. éq. (V.36)].

Ensuite apres écrétage, nous sommes obligés de filtrer le signal pour réduire la remon-
tée des lobes secondaires due au non-linéarités de la fonction d’écrétage f4(x) et prise en
compte par I’« ACPR » [cf. fig. V.15]. Le filtre, qui fait partie du systeme d’écrétage in-
versible et qui est prévu par la norme IEEE 802.11a [IEEE1999], est un filtre de Nyquist

entier avec une bande passante de 20 MHz et un facteur de retombée o égal a 0.35.
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Constellation 16—-QAM avant et aprés Ecrétage ArcTangente
2 T T T T T T

o
* Aprés % *
15F s
*
*
1+ ¥ *
v *_
*
*
osh ¥ « ,
%
*
* % 3
O OF oy # * % i
* 4
—05- 1
*
1k 1
¥k
*.
-1.5r % ~ N

Fic. V.14. Constellations OFDM-16QAM avant et aprés Ecrétage en ArcTangente

Spectres Ecrétage ArcTangente plus Filtrage

—_ Avant Ecrét.
+ Aprés Ecrét.
= Apreés Filtre
-30
__ 40
£
o
h=h
S -s50
E
= ‘
£ \
< kY
-60 \ u
'\
‘\
-70t ' 1
‘,
‘\
-80 1 1 1 1 1
0 3 6 9 12 15
Fréquence [MHz]
Fic. V.15. Spectres Ecrétage en ArcTangente plus Filtrage

Donc, a I’aide du filtrage nous allons réduire I’« ACPR » de -10.5 dB a -26.4 dB
[cf. tab. V.7]. En fait, par filtrage nous limitons la remontée des lobes secondaires due a
I’écrétage. En outre, ces valeurs confirment bien la nécessité de filtrer apres écrétage pour

garantir des performances en « ACPR » acceptables.
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Avant Ecrétage | Apres Ecrétage | Aprés Filtre
« ACPR » -25.2dB -10.5dB -26.4 dB

Tas. V.7. « Adjacent Channel Power Ratio » pour Ecrétage en ArcTangente

A la réception, ce signal passera 2 travers la fonction inverse f'(x) ot y et 6 valent
0.0117 et 14.77 respectivement [cf. éq. (V.30)] et dont I’allure a été tracée en figure V.16.

La fonction f, !(x) est I’inverse de la fonction f4(x) décrite en équation (V.33) :

fi'(x) = 0.0117.ArcTan(14.77.x) (V.34)

Fonction Ecrétage en ArcTan et son Inverse

0.15 T T T T T T T T

Linéaire
- - Ecrétage
— Inversion

0.1

0.05

f(x)

-0.05

I I I I I I I I I
-0.1 -0.08 -0.06 -0.04 -0.02 0 0.02 004 0.06 0.08 0.1
X

Fic. V.16. Fonction d’Ecrétage fa(x) et Son Inverse fA’l(x)

Cela devrait améliorer la qualité du signal en termes de « BER » et de « EVM » mais
ce n’est pas le cas car la mesure du « BER » et de I’« EVM » nous donne de tres mauvaises
valeurs.

L’explication d’un tel phénomene n’est pas liée directement a I’inversion mais plutdt
au filtrage apres écrétage. La fonction en ArcTangente utilisée en émission, distord com-
pletement le signal tout en 1’écrétant. Si nous considérons le développement en série de
Taylor de la fonction ArcTangente [cf. éq. (V.36)] alors nous comprenons pourquoi cette

fonction introduit une forte distorsion sur le signal écrété.

Ja(x) = aArcT an(Bx) (V.35)

2n+1
= a(Bx) — a%(ﬁxf + a%(ﬁx)S T a(—l)"% (V.36)
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Une telle fonction introduit donc des produits d’intermodulation d’ordre n avec n trés
grand. Ensuite le filtrage élimine une partie du signal qu’on ne retrouvera plus a la ré-
ception en modifiant ainsi I’action de la fonction inverse qu’au lieu de compenser les

dégradations dues a I’écrétage, les amplifie.

V.2.3.2 Kcrétage Polynomial

Comme pour I’écrétage en ArcTangente, dans ce cas aussi le niveau de saturation a
été fixé a y,,, = 0.1 et les coeflicients (a;) de la fonction fp(x) ainsi que les coeflicients
(b;) de son inverse f, !(x) ont été calculés comme décrit ci-dessus [§ V.2.3]. D’apres cela,

fr(x) et fp !(x) peuvent se récrire comme suit :
fp(x) = 0.746.x — 5.501.%° + 13.987.x° (V.37)
7' (x) = 1.34.x + 0.2.x° + 3600.x° (V.38)
La courbe en figure V.17(a) montre 1’allure de la fonction d’écrétage polynomiale et

de son inverse pour y,,, = 0.1. En figure V.17(b) nous retrouvons la partie réelle du signal

OFDM étudié avant et apres écrétage polynomial.

Fonction Ecrétage en Polynéme et son Inverse
T T T T T 03

7 T T T
— Ecretage Apres

Signaux avant et aprés Ecrétage Polynomial
T T T

/
- Inversion v

0151 : : Ve 4 02k

01 Nivea\lj Eqrélag

Amplitude
o

-0.1F

L L L L L L L L L -0.3 L
-0.2 -0.15 -0.1 -0.05 0 0.05 0.1 0.15 0.2 15 16
X

.
17 18 19 20
temps [usec]

(a) Fonction d’Ecrétage, fp(x) et Son Inverse, (b) Partie Réelle du Signal OFDM avant et apres
7' Ecrétage Polynomial

Fi. V.17. Fonction d’Ecrétage Polynomial et Signaux

La fonction polynomiale écréte de maniére homogene le signal OFDM. A la diffé-
rence de la fonction en ArcTangente, elle n’amplifie pas les petites amplitudes du signal
OFDM et, par conséquence, la puissance moyenne du signal apres écrétage diminue. Nous
sommes alors obligés de réaliser un contrdle de puissance. Cela se fait au niveau du modu-
lateur I/Q en jouant sur la puissance de la porteuse afin d’attaquer I’amplificateur toujours

avec un signal a puissance moyenne constante indépendamment du niveau d’écrétage.
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Une fois le signal écrété par la fonction fp(x), il est filtré pour garantir des bonnes
performances en termes de « ACPR » [cf. tab. V.8]. La figure V.18 montre les spectres
avant et apres écrétage avec la remontée des lobes secondaires générée par la saturation
du signal, et le spectre apres filtrage.

Spectres Ecrétage Polyndmial plus Filtrage
-20 T T T

T
— Avant Ecrét.

-+ Apres Ecrét.
-+ Apreés Filtre

-30H

Amplitude [dBm]
g &

|
=]
o

T

-
I

-70F \ 4

-80 I I I T
0

6 9
Fréquence [MHz]

FiG. V.18. Spectres Ecrétage Polynomial plus Filtrage

Avant Ecrétage | Apres Ecrétage | Apres Filtre
ACPR -25.2 dB -22.6 dB -36.3 dB

TaB. V.8. « Adjacent Channel Power Ratio » pour Ecrétage Polynomial

Si ensuite la fonction d’inversion f,'(x) est appliquée en réception, alors les perfor-
mances du systeme en termes de « BER » et de « EVM » s’améliorent beaucoup avec
I’inversion [cf. tab. V.9]. Les résultats sur les constellations confirment une fois de plus
que I'inversion compense la dégradation introduite sur le signal OFDM par 1’écrétage
polynomial [cf. fig. V.19]. L’erreur résiduelle, visible sur la constellation apres inversion,
est due au filtre car il élimine une partie des composantes fréquentielles du signal et, par
conséquence, il dégrade aussi les performances de la technique d’inversion. Cependant,

le gain d’inversion devient important pour 1’écrétage polynomial.
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Apres Ecrétage | Apres Inversion
« BER » 1.19-107* ~1-10"°
« EVM » -19.6 dB -26.0 dB

Ta. V.9. «BER » et « EVM » aprés Ecrétage Polynomial et apres Inversion (Filtre)

Constellation 16-QAM avant et aprés Ecrétage Polynomial
T T T T

O Avant
* Aprés

Constellation 16-QAM aprés Inversion Polynomiale
T T T T T

05

W
> & 3B
R
CEdD

(a) Constellations avant et apres Ecrétage (b) Constellations apres Inversion

FiG. V.19. Constellations OFDM-16QAM pour Ecrétage Polynomial (Filtre)

Dans la suite de notre étude, nous allons donc nous intéresser au cas de 1’écrétage
polynomial avec filtrage pour lequel les gains d’inversion en « BER » et en « EVM »
peuvent se quantifier comme suit :

G™"(BER) ~ 100 (V.39)
GPM(EVM) = 6.4 dB (V.40)

V.2.3.3 Conclusions

[’analyse menée dans les paragraphes précédents, nous a permis de quantifier les
performances de 1’écrétage en bande de base réalisé a 1’aide de deux différentes fonctions,
Ja(x) et fp(x).

Nous avons donc pu comprendre que 1’écrétage en ArcTangente plus filtrage ne fonc-
tionne pas si I'inversion est réalisée a la réception. En revanche, la fonction d’écrétage
polynomiale permet d’avoir de trés bonnes performances a 1’inversion en compensant
toutes les dégradations dues a I’écrétage en émission.

Les gains cités ci-dessus confirment qu’en utilisant une fonction d’écrétage de type
polynomial [cf. éq. (V.26)] et son inverse [cf. éq. (V.29)], le systeme d’écrétage inver-

sible présente des bonnes performances. Dans la suite de 1’étude, cette fonction sera donc
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employée dans notre nouvelle technique concernant la réduction du « PAPR » pour des
signaux OFDM.

V.3 Performances de la Chaine de Transmission

V.3.1 Introduction

Notre méthode de réduction du « PAPR » employant un systeme d’écrétage inversible
se compose donc de trois parties principales :

— La fonction d’écrétage « soft » polynomiale, fp(x), qui présente une caractéristique

non-linéaire plus forte que celle du « PA ». Cette fonction est inversible et employée
a I’émission.

— La fonction de filtrage qui est représentée par un filtre de canal de type Nyquist et
prévu par la norme IEEE 802.11a, pour obtenir la valeur de « ACPR » envisagée a
1I’émission.

— Lafonction d’inversion, f,'(x), qui compense a la réception les effets de 1" écrétage
« soft » polynomial.

Ce systeme a été utilis€ dans un contexte de modulation multiporteuse de type OFDM
pour garantir un « PAPR » acceptable afin de masquer la non-linéarité de 1’amplificateur
de puissance en émission. Dans notre étude nous avons choisi le systeme de modula-
tion OFDM utilisé dans le standard IEEE 802.11a. Les principales caractéristiques de la
couche physique de cette norme sont résumées dans le tableau II.3. Plus de détails sont
proposés au lecteur en annexe E.

La chaine de transmission étudiée se compose alors de la source binaire qui attaque le
"modulateur” OFDM en émission. Ensuite ce signal complexe est séparé en partie réelle
et partie imaginaire. Les signaux I/Q ainsi générés sont écrétés a 1’aide de la fonction
« soft » polynomiale, filtrés et modulés autour de la porteuse radio-fréquence. Le filtrage
est réalisé par un filtre de Nyquist avec bande passante de 20 MHz et un facteur de re-
tombée de 0.35. L’amplificateur de puissance ainsi que le canal bruité suivent dans la
chaine. A la réception, le signal est démodulé et les deux voies I/Q sont ensuite inversées
a I’aide de la fonction d’inversion. Le signal OFDM recu est enfin traité et "démodulé".
Le schéma de la figure V.20 montre cette chaine de transmission compléte.

Les simulations ont été réalisées a 1’aide du logiciel « Advanced Design System »
(« ADS ») de «Agilent Technologies» [cf. annexe F]. Les conversions analogique/numéri-
que et numérique/analogique ont été réalisées avec un temps d’échantillonnage

T'step = 6.25 nsec et le facteur de sur-échantillonnage (« Over-Sampling Factor »,
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Fonction d’Ecrétage Palynomial Filtrage plus Modulation I/Q

« Soft » Polynomiale b im
Coefficients="00.746 0 -5.501 0 13.987" PA
WLAN ®
ax /
Com ¢ Z ‘
N >
1 2

—s a2 s s

BNl L»
mL = >
Bits ex WLAN_80211aSignalSrc1
Type=Random w2 CxToRect Z RF ModFIR GainRF
ProbOfZero=0.5 Length=128 c1 ax PA
Rate=Mbps_24 FCamer—5200 MHz Gain=dbpolar(gain,0)
Order=8 Polynomial SymbolRate=SymbolRate dBc1out=dbmtow(dBc1_OUT)
fx_re PSat=dbmtow(Psat_OUT)
Coefficients="0 0.746 0-5.501 0 13.987"

Polynomial
fx_inv_im
Coefficients="0 1.34 00.2 0 3600"
2 ax
— PP 23]
[ WLAN
g DEM ¢ m > o ® Numeric
o L" W > -
QAM | Re. e —pe NumericSink
—’0 Bits_rx
i QAM_Dx d {ToC:
ﬁ"‘_’NDe“S"V po emo Z ax Rgc oLx WLAN_80211aRxFSynct
oise
w3
NDensity=NDensity RefFreq=5200 MHz Length=128
Sensitivity=1.0 Polynomial 9
b inv_re Rate=Mbps_24

Order=8

/ Coefficients="0 1.34 0 0.2 0 3600"
Canal Bruité Fonction d’'Inversion

Fic. V.20. Schéma Chaine de Transmission Complete

« OSF ») correspondant vaut 8. Ensuite le nombre de symboles OFDM pris en compte
pour le calcul du « PAPR » est Nsym_OF DM = 2000 avec une fenétre temporelle d’ob-
servation du signal égale a Tobs = 10.8 msec. Lors de I’écrétage en émission les valeurs
du « Clipping Ratio » (« CR ») valent [0.5, 0.7, 0.9, 1.2, 1.5, 1.8]. Le modele comporte-
mental de I’amplificateur de puissance (« PA ») est de type polynomial et il ne tient pas
en compte ni de la conversion AM/PM ni de I’effet mémoire [§ I11.3.4]. Ses principaux
parametres sont la puissance de saturation a I’entrée, sz =1[-9, -8, -7, -6, -5, -4] dBm, le
« Input Back-Off » équivalent, /BO = [0, 1, 2, 3, 4, 5] dB et la puissance d’entrée du point
de compression a 1 dB, Py;3 = —12 dBm.

Les performances de la chaine de transmission employant le systeme d’écrétage in-
versible, seront étudiées dans les paragraphes qui suivent. Les points critiques de cette
analyse sont représentés par I’écrétage inversible (« CR ») avec filtrage et par I’amplifi-
cateur de puissance (« IBO »). Une étude sera aussi menée pour le cas du canal bruité
(Eb/No).

Enfin toujours au sein de 1’étude de 1’écrétage inversible, nous avons dans certains
cas fixé le « CR » égal a 0.9. Cette valeur a été choisie car elle nous a parue la plus

représentative dans cette étude suite au bon compromis entre la réduction du « PAPR »
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d’un coté et I’augmentation de I’« ACPR » de I’autre c6té. En outre, comme nous avons
déja dit dans les paragraphes précédents [§ V.2.3], une étude préliminaire nous a permis
d’obtenir un gain de 3 dB sur I’« IBO » pour un écrétage a « CR » égal a 0.9. Cela justifie
le choix d’un « CR » de 0.9 dans la suite de notre étude [cf. figs. V.22 et V.31].

V.3.2 Chaine de Transmission sans Amplificateur de Puissance

Dans ce paragraphe, nous allons présenter les performances de la chaine de transmis-
sion avec écrétage inversible en termes de « PAPR », « ACPR », « BER » et « EVM »
en absence d’amplificateur de puissance. Les deux cas, avec et sans canal bruité, seront

analysés.

V.3.2.1 Sans Canal Bruité

Le schéma de la figure V.21 montre le systeme en question sans canal bruité et sans

amplificateur de puissance ol nous avons mis en évidence les principaux points de me-

sure.
1 1 1
« PAPR » ! 1 « PAPR » !
1
1 1 « ACPR » 1 « ACPR »
1 Polynomial 1 1
1 &im 1 1
: Coefficients="0 0 7440 55010 13 987" :
1 1 I
WLAN * 1 i 1
o) . > ax | !
11010 — e s |
\/ = e Ien| I
Ppe- 1 Mod - 1 [ -
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Bits - Re, 17 FIR e 1 RF o
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Type=Random \If\lz het2s CxToRect zax‘ > RF_ModFIR : GainRF
ProbOfZero=0.5 ength= c1 H i ' R1 | PA
Rate=Mbps_24 1 1 FCarrier=5200 MHz | Gain=dbpolar(gain,0)
Order=8 I Polynomial 1 y ymbolRate I  dBciout= Be1_OUT)
1 fxre ] 1 PSat=dbmtow(Psat_OUT)
! Coefficients="0 0.746 d-5.501 0 13.987" !
« BER » fF”(O!‘/"Omia‘ 1 « BER »
¢ _inv_im 1
« EVM » Coefficients="0 1.34 00.20 3600" < EVM »

— PP 2]

. 1
2 ax
DEM ! n WLAN o Numeric
— > i
L QAM 4»_"—’ Re === (P®  Numericsink
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) QAM Demod ; RectToC:
:\‘quDenslw o emo Za‘x' : Rg obx WLAN_80211aRxFSynct
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w3
NDensity=NDensity RefFreq=5200 MHz : Length=128
Sensitivity=1.0 1 Polynomial H 9
| b inv re Rate=Mbps_24
= 1 Order=8

1 Coefficients="0 1.34 0 0.2)0 3600"

Fic. V.21. Schéma Chaine de Transmission sans « PA » et sans Bruit

136



V.3 — Performances de la Chaine de Transmission

« PAPR »

L’ écrétage « soft » inversible permet de réduire le « PAPR » du signal OFDM émis.
Cela est visible sur la courbe de la figure V.22 ot nous avons mesuré la « Complementary
Cumulative Distribution Function » (« CCDF ») du « PAPR » avant et apres écrétage.

10 Prob(PAPR > papr)

CCDF(PAPR)
-
o

,a
o\
T

100
PAPR [dB]

Fig. V22. « CCDF » du « PAPR » avant et aprés Ecrétage « Soft » Inversible
(« CR »=0.9)

La « CCDF » est définie en équation (V.41) et elle représente la probabilité que le
« PAPR » du signal x(7) dépasse le seuil papr.

CCDF[PAPR(x)] = Prob[PAPR(x) > papr] (V41)

Les courbes de la figure V.22 ont été obtenues pour une valeur de « clipping ratio »
égale 2 0.9. La réduction du « PAPR » pour une « CCDF » de 1072 est alors égale a 2 dB.
Cela confirme bien I’efficacité de 1’écrétage inversible comme technique de réduction des

fluctuations en amplitude du signal OFDM.

« ACPR »

L’écrétage inversible en émission réduit le « PAPR » mais il a un impact sur I’« ACPR »
suite aux produits d’intermodulation (/Mn) générés par sa caractéristique non-linéaire.
Ces IMn vont créer une remontée des lobes secondaires sur le spectre du signal apres
écrétage avec une dégradation de I’« ACPR » [§ 111.4.3, II1.5].

La figure V.23 montre comment I’« ACPR » se dégrade pour des « CR » petits (zone

a forte écrétage) tandis que pour des « CR » élevés (zone a faible écrétage) sa valeur
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approche celle de I’« ACPR » du signal OFDM avant écrétage. Un filtrage est alors in-
dispensable si on écréte le signal. Le filtre utilisé est alors un filtre de Nyquist entier avec
une bande passante de 20 MHz et un facteur de retombée « égal a 0.35. L’impact du filtre
est aussi visible sur la méme figure.

En outre cette courbe représente I’« ACPR » en bande de base mesuré sur la partie

réelle ou imaginaire du signal OFDM (voies I/Q) ou I’écrétage est réalisé.

ACPR vs Clipping Ratio (CR)
‘ ‘ ‘ — Avant Filtre
20  Apreés Filtre

—22}

y1s
ACPR Signal OFDM = -25.2 dB
—26

-28+

—30F

ACPR [dB]

-32}

0.5 0.7 0.9 12 15 18
CR

Fic. V.23. « ACPR » pour Différents « CR »

« BER »

L’écrétage inversible plus filtrage provoque une dégradation du « BER » du signal
OFDM émis. La diminution de I’amplitude du signal OFDM suite a I’écrétage cause la
perte d’une partie d’information transportée par le signal méme. La courbe V.24 montre la
variation du « BER » en fonction du « CR ». La mesure a été réalisée apres écrétage plus
filtrage et apres inversion. Sur la méme courbe nous pouvons déduire le gain en « BER »
da a I'inversion qui est égal a un rapport de 100 pour un « CR » de 0.9.

Normalement, 1’allure du « BER » apres inversion devrait rester presque plate pour
chaque valeur de « CR » suite a la compensation de la plupart des distorsions introduites
par I’écrétage. Dans la figure V.24, ce n’est pas le cas car le filtre élimine une partie
des composantes fréquentielles du signal écrété et par conséquence I’inversion se fait sur
un signal "distordu". Le « BER » apres inversion varie donc avec le « CR » parce que le
filtrage modifie le signal en fonction de la remontée des lobes secondaires liée directement
au « CR ».
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Fic. V.24. «BER » aprés Ecrétage plus Filtrage et apres Inversion pour Différents « CR »

« EVM »

Les mémes conséquences nous les avons sur I’« EVM ». Comme pour le « BER », il
se dégrade suite a I’écrétage inversible mais I’inversion nous permet d’obtenir un gain en
« EVM » dans ce cas aussi. La figure V.25 montre I’« EVM » en fonction du « CR » apres
écrétage plus filtrage et apres inversion. Ici le gain en « EVM » est égal a 6.4 dB toujours

pour un « CR » de 0.9.

EVM vs CR
-14 T

— = Aprées Ecr.+Filtr.
— Apres Inv.

-16}F ~ 4

I I I I
05 0.7 0.9 12 15 18
CR

Fic. V.25. « EVM » aprés Ecrétage plus Filtrage et aprés Inversion pour Différents
«CR »
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En outre, les points d’inflexion sur le « BER » et '« EVM » a « CR »=0.9 [cf. fig. V.24
et fig. V.25] montrent que le niveau de saturation y, équivalent représente bien un point
optimal tout en gardant un bon compromis entre réduction du « PAPR » et augmentation
de I’« ACPR » comme nous avons déja dit dans les paragraphes précédents. Cela confirme
encore une fois le choix du « CR » égal a 0.9 dans certains cas de figure.

En conclusion, lorsque notre chaine de transmission se compose juste de la fonction
d’écrétage « soft » polynomial (inversible) plus filtrage et de la fonction d’inversion, la
réduction du « PAPR » est suivie par une augmentation de I’« ACPR » qui ensuite sera
porté a une valeur acceptable par le filtrage aprés écrétage. A la réception, I’écrétage
inversible plus filtrage dégrade le « BER » et I’« EVM » qui seront ensuite améliorés par

I’inversion.

V.3.2.2 Avec Canal Bruité

Le schéma de la figure V.26 montre le systeme en question avec canal bruité mais
toujours sans amplificateur de puissance ol nous avons mis en évidence les principaux

points de mesure.
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Fic. V.26. Schéma Chaine de Transmission sans « PA » et avec Bruit

Le « PAPR » et I’« ACPR » étant mesurés a I’émission, ils ne seront pas pas affectés

par le bruit blanc gaussien additif et ces résultats ne différeront pas de ceux présentés
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ci-dessus. Pour ce cas spécifique, nous avons donc mesuré le « BER » et '« EVM »
avant et apres inversion [cf. fig. V.26]. Les figures V.27, V.28, V.29 et V.30 montrent
respectivement le « BER » et '« EVM » en fonction du « CR » et du Eb/No avant et apres

inversion.

BER avant Inversion vs (Eb/No, CR)

BER

10
18 14 12 Eb/No [dB]

Fic. V.27. « BER » avant Inversion en fonction du Eb/No et du « CR »

Analysons d’abord les courbes du « BER » et de '« EVM » avant inversion
[cf. fig. V.27 et fig. V.28]. Ces courbes nous confirment que pour des petites valeurs de
« CR » (zone a forte écrétage) et des faibles valeurs de Eb/No, le « BER » et '« EVM »
sont inacceptables. Cela est normal car dans cette partie de la courbe, on écréte beaucoup
le signal OFDM et en plus le bruit additif devient plus important. Si ensuite on se déplace
vers les valeurs de « CR » élevées (zone a faible écrétage) et de Eb/No plus grandes, alors
la qualité du signal s’améliore : le signal est de moins en moins écrété et le bruit devient
moins prépondérant.

L’inversion devrais améliorer les performances du systeme en termes de « BER » et
de « EVM ». Malheureusement, la fonction d’inversion en réception inverse aussi le bruit
additif en dégradant le « BER » et '« EVM ». Les courbes V.29 et V.30 montrent les
nouvelles valeurs pour le « BER » et '« EVM » suite a I’inversion.

Un détail de ces courbes est représenté en figure V.31 ou nous retrouvons le « BER »
avant et apres inversion en fonction du Eb/No pour un « CR » de 0.9 qui est le cas le plus

représentatif dans notre étude pour les raisons expliquées ci-dessus.
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EVM avant Inversion vs (Eb/No, CR)

1-10

1-12

12 1°  Eb/No[dB] -18

1.8 14

Fic. V.28. « EVM » avant Inversion en fonction du Eb/No et du « CR »

BER apres Inversion vs (Eb/No, CR)

1.8 14

Fic. V.29. « BER » apres Inversion en fonction du Eb/No et du « CR »

Enfin sur cette courbe [cf. fig. V.31], nous pouvons voir la dégradation due a I’inver-

sion par rapport au cas avant inversion et pour des valeurs élevées de bruit. Seulement

lorsque le bruit devient faible (Eb/No grand) alors I’inversion recommence a fonctionner

bien : la courbe apres inversion passe au-dessous de celle avant inversion.
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EVM aprés Inversion vs (Eb/No, CR)
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Fic. V.30. « EVM » apres Inversion en fonction du Eb/No et du « CR »

BER vs (Eb/No, CR=0.9)
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Fic. V.31. « BER » avant et apres Inversion en fonction du Eb/No pour « CR »=0.9

En outre, dans cette analyse nous ne devons pas oublier que le filtrage apres écrétage
introduit lui aussi une erreur résiduelle sur le « BER » qui ne sera pas compensée par
I’inversion.

En conclusion, I’inversion dégrade les performances du systeme d’écrétage inversible
en présence d’un canal a fort bruit. En tout cas, cela représente une premiere estimation
des effets du canal bruité sur le systeme en question. Nous allons ensuite nous intéresser au
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cas ou I’amplificateur de puissance sera lui aussi présent dans la chaine de transmission et,

donc, nous allons calculer le gain global sur I’« IBO » dii au systeme d’écrétage inversible.

V.3.3 Chaine de Transmission avec Amplificateur de Puissance

Dans ce paragraphe, nous allons présenter les performances de la chaine de transmis-
sion avec écrétage inversible en termes de « ACPR », « BER » et « EVM » en présence
de I’amplificateur de puissance (« PA »).

Le modele comportemental du « PA » est de type polynomial et il ne tient pas compte
ni de la conversion AM/PM ni de I’effet mémoire [§ II1.3.4]. Ses principaux parametres
sont la puissance de saturation a I’entrée, Pg’;, = [-9, -8, -7, -6, -5, -4] dBm, le « Input
Back-Off » équivalent, IBO = [0, 1, 2, 3, 4, 5] dB et la puissance d’entrée du point de
compression a 1 dB, P, = —12 dBm.

Les deux cas, avec et sans canal bruité, seront analysés. Dans ce contexte, le « PAPR »
avant et apres €crétage inversible reste inchangé par rapport au paragraphe précédent
[§ V.3.2.1].

V.3.3.1 Sans Canal Bruité

Le schéma de la figure V.32 montre le systtme en question sans canal bruité et en
présence de 1’amplificateur de puissance ou nous avons mis en évidence les principaux

points de mesure.

« ACPR »

L'« ACPR » apres amplificateur de puissance a été mesuré en fonction du « CR » et
du « Input Back-Off » (« IBO ») du « PA ». Dans ce cas précis, la remontée des lobes
secondaires (« ACPR ») due a la caractéristique non-linéaire de I’écrétage est ensuite
éliminée par le filtrage tandis que celle due a I’amplificateur de puissance reste toute prise
en compte par cette mesure. La figure V.33 montre cet « ACPR » en fonction du « CR »
etde '« IBO ».

Pour des faibles valeurs de « CR » et « IBO », '« ACPR » reste quand méme a
une valeur acceptable (< -30 dB) car le signal étant suffisamment écrété, il présente une
dynamique en amplitude qui a un impact négligeable au niveau du « PA ». Le filtrage
apres écrétage garantit ensuite cette bonne performance en « ACPR ».

Lorsque le « CR » augmente (zone a faible écrétage), le « PA » prend alors le re-

lais et son impact est visible sur '« ACPR » qui se dégrade en fonction de I’« IBO ».
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Fic. V.33. « ACPR » apres « PA » en fonction du « CR » et de '« IBO »

Enfin pour des petites valeurs de « CR » (0.5, 0.7), '« ACPR » reste presque constant
pour les différentes valeurs de « IBO ». Cela est dii au masquage presque total de la
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non-linéarité du « PA » suite a I’écrétage polynomial inversible. Dans ce cas, le « PA »

n’intervient plus et son impact sur I’« ACPR » reste négligeable.

« BER »

Le « BER » a été mesuré avant et apres inversion [cf. fig. V.34]. Les deux courbes
s’approchent lorsque le « CR » devient important (zone a faible écrétage) et pour des
petites valeurs de « IBO ». Dans cette région 1’inversion n’a pas beaucoup d’impact car le
signal n’étant pas suffisamment écrété, il sature 1I’amplificateur de puissance. En d’autres
termes, cette dégradation du « BER » est principalement due a la saturation du « PA » et

la fonction d’inversion ne compense pas cette distorsion.

BER Avant et Apres Inversion vs CR et IBO

BER

. 3
CR 0.9

2
IBO [dB]

05 o

Fic. V.34.  « BER » avant et apres Inversion en fonction du « CR » et de I’« IBO »

Le gain d’inversion sur le « BER » devient de plus en plus important si le « CR »
diminue (zone a forte écrétage). Dans ce cas, le signal étant suffisamment écrété, la non-
linéarité de I’amplificateur de puissance est alors masquée par 1’écrétage inversible et
I’inversion a la réception compense la dégradation introduite en émission par 1’écrétage
lui-méme. Ensuite, toujours dans cette région a forte écrétage, le gain d’inversion sur le
« BER » devient plus grand si I’« IBO » augmente. Cela est dii au fonctionnement en zone
linéaire du « PA », la puissance moyenne du signal OFDM d’entrée étant située largement

en dessous de la puissance de saturation. A titre d’exemple, nous pouvons quantifier ce
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gain en inversion sur le « BER » et nous pouvons affirmer que dans le meilleur des cas il
vaut environ 100.

Enfin, le « BER » (avant inversion) a « CR » égal 0.5 et 0.7 en fonction de I’« IBO »
reste constant car dans ce cas le signal est suffisamment écrété et la non-linéarité du « PA »
est completement masquée par 1’écrétage inversible. Ainsi un « IBO » qui augmente n’a

aucun impact sur la qualité du signal et donc sur le « BER ».

«EVM »

Etant '« EVM » la mesure de ’erreur en amplitude et en phase sur les points de la
constellation a la réception, il est lui aussi représentatif de la qualité du signal recu. Cela
dit, pour I’« EVM » nous faisons les mémes remarques proposées dans le paragraphe
du « BER ». Les courbes de la figure V.35 confirment ceci et le gain en inversion sur
I’« EVM » vaut 7 dB dans le meilleur des cas.

EVM Avant et Apres Inversion vs CR et IBO
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Fic. V.35. «EVM » avant et apres Inversion en fonction du « CR » et de I'« IBO »

V.3.3.2 Avec Canal Bruité

Le schéma de la figure V.36 montre le systeme en question avec canal bruité et en pré-
sence de I’amplificateur de puissance ou nous avons mis en évidence le principal point de

mesure. Dans ce contexte d’étude, la chaine de transmission intégre toutes ses principales
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fonctions : écrétage inversible (« CR »), filtrage, amplificateur de puissance (« IBO »),
canal bruité (Eb/No) et inversion.

Nous retenons juste le cas de la mesure du « BER » et de '« EVM » en réception et en
fonction de I’« IBO » et du Eb/No car aux paragraphes précédents nous avons déja réalisé
les autres mesures : métrique vs (« CR », Eb/No), vs (« CR », « IBO »). Donc, pour ce
cas spécifique (« BER »/« EVM » vs « IBO » et Eb/No), la fonction d’écrétage inversible
et son inverse n’ont pas été prises en compte [cf. fig. V.36].
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Fic. V.36. Schéma Chaine de Transmission avec « PA » et Bruit
«BER »

La figure V.37 montre le « BER » en fonction de I’« IBO » et du Eb/No. L”amélioration
du « BER » s’obtient pour les valeurs de « IBO » et EB/No élevées (BER=8.37 - 107%).
Dans cette région de la courbe, I’amplificateur de puissance devient de plus en plus li-
néaire et le signal moins bruité.

Ensuite, si '« IBO » et le Eb/No deviennent faibles alors une forte dégradation du
« BER » apparait car le « PA » sature le signal OFDM a amplifier et ensuite il est fortement
bruité par I’ajout d’un bruit de canal (BER=2.24 - 107").
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BER vs (IBO, Eb/No)
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Fic. V.37. « BER » a la Réception en fonction de I’« IBO » et du Eb/No

«EVM »

Les mémes remarques sont proposées pour I’« EVM ». Dans ce cas, I’« EVM » passe
de -3 dB (le pire des cas) a -14 dB (le meilleur des cas). La courbe de la figure V.38

confirme ceci.

EVM vs (IBO, Eb/No)

EVM [dB]
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2
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Fic. V.38. « EVM » a la Réception en fonction de I’« IBO » et du Eb/No
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V.4 Comparaison entre Ecrétage Classique et Inversible

Dans cette section, nous allons reprendre les deux méthodes d’écrétage (classique et
inversible) pour comparer leurs performances [RAG2006b]. Dans un premier temps, nous
allons analyser les performances de 1’écrétage a I’émission, c. a d. on compare la fonction
d’écrétage classique [§ IV.5] et la fonction d’écrétage « soft » [§ V.2] qui est employée
en émission dans le systeéme d’écrétage inversible. Ensuite, nous prendrons en compte le
systeme d’écrétage inversible complet de sa fonction inverse en réception.

Les résultats ont été obtenus par simulation en se basant sur un systeéme de trans-
mission de type OFDM décrit par la norme IEEE 802.11a. La modulation numérique
employée dans le procédé OFDM est une 16-QAM et le nombre N de sous-porteuses est
égal a 64 avec une bande passante du signal OFDM de 20 MHz. Un filtrage apres écrétage
est indispensable. Le filtre utilisé reste toujours le filtre de Nyquist avec bande passante
de 20 MHz et un facteur de retombée (« roll-off factor ») de 0.35.

Systeme d’écrétage en émission : classique contre « soft »

Les deux différentes fonctions d’écrétage réduisent les fluctuations en amplitude du
signal OFDM, et donc sa dynamique en puissance, avec un impact direct sur le « PAPR »
qui diminue. La figure V.39 montre les « CCDFs » du « PAPR » pour le signal OFDM
avant écrétage et apres écrétage en utilisant la fonction classique et la nouvelle fonction
d’écrétage « soft ». Pour cette analyse, nous avons choisi une valeur de « CR » égale a
0.9.

Prob(PAPR > papr)
10 B T =S T

: :
$ — Signal OFDM
\ ... Ecrét. Classique (CR=0.9)
\ - = Ecrét. «Soft» (CR=0.9)

10|

CCDF(PAPR)

10°F

10°

3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
PAPR [dB]

Fi6. V.39. « CCDF »s du « PAPR » pour le Signal OFDM, pour 1’Ecrétage Classique et
« Soft » (« CR »=0.9)
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Nous remarquons alors que la réduction du « PAPR » est plus importante dans le cas
de I’écrétage classique. La « CCDF » du « PAPR » apres écrétage « soft » décroit plus
lentement par rapport a celle apres écrétage classique car la fonction d’écrétage « soft »
atteint plus doucement le niveau de saturation. Concretement, pour une « CCDF » égale
a 1072, Iécrétage classique opere une réduction de 5 dB sur le « PAPR » tandis que
I’écrétage inversible arrive a 2 dB.

Ensuite, une conséquence importante de la réduction du « PAPR » par écrétage, est la
remontée des lobes secondaires qui fait en sorte que I’« ACPR » augmente a cause des
produits d’intermodulation générés par la non-linéarité de la fonction d’écrétage. Cela
dit, on comprend pourquoi un filtrage apres écrétage est nécessaire : il sert a ramener
I’« ACPR » a la valeur souhaitée. La figure V.40 présente I’allure de I’« ACPR » apres
filtre pour les deux fonctions d’écrétage (classique et « soft ») en fonction du « CR ».

ACPR apres Filtre vs Clipping Ratio (CR)

S -+ Ecrét. Classique
N — Ecrét. «Soft»

-30} N, 4

-28<

-32

ACPR [dB]
¢

I I I
05 0.7 0.9 12 15
CR

FiG. V.40. « ACPR » apreés Filtre en fonction du « CR » pour I’Ecrétage Classique et
« Soft »

[’écrétage classique a un impact sur I’« ACPR » plus mauvais que I’écrétage « soft »
pour des valeurs de « CR » inférieures a 1.25. Ensuite pour un « CR » entre 1.25 et 1.5,
I’« ACPR » de I’écrétage classique devient meilleur de celui dii a I’écrétage « soft ». Ce
phénomene s’explique en analysant les caractéristiques non-linéaires des deux différentes
fonctions d’écrétage. Ainsi, la fonction d’écrétage classique devient des plus en plus li-
néaire vis-a-vis du signal OFDM lorsque le « CR » augmente (zone a faible écrétage). En
revanche, la fonction d’écrétage « soft » présente toujours un comportement non-linéaire
[cf. fig. V.17(a)].
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Dans la figure V.41, les valeurs du « BER » en fonction du « CR » sont comparées

pour I’écrétage classique et « soft ».

BER vs CR

-+ Ecrét. Classique
— Ecrét. «Soft»

BER

10° I I I
05 0.7 0.9 12 15

CR

FiG. V41. «BER »en fonction du « CR » pour I’Ecrétage Classique et « Soft »

La courbe du « BER » pour I’écrétage « soft » présente un point d’inflexion pour un
« CR » de 0.9 qui représente, comme on a déja dit dans les paragraphes ci-dessus, une
valeur optimale pour le « CR ». Ensuite, nous remarquons aussi que la dégradation du
« BER » est plus importante dans le cas de la fonction d’écrétage classique plutdt que

pour la fonction « soft ».

Systeme d’écrétage complet : classique contre inversible

Enfin, le systeme d’écrétage classique est comparé a celui d’écrétage inversible com-
plet (fonction « soft » en émission plus fonction inverse en réception). Les performances
en termes de « BER » seront alors présentées. Cette mesure a été réalisée par simulation
et en présence d’un canal bruité. La figure V.42 montre ce résultat.

A la différence du systeme d’écrétage classique, la présence de la fonction d’inversion
permet de compenser une partie des dégradations (Interférence Entre Symboles Non-
Linéaire, IES NL) introduites par I’écrétage. Donc, nous comprenons une fois de plus
I’efficacité de la méthode d’écrétage inversible par rapport a celle classique. En outre,
dans le cas de I’écrétage inversible, le gain en « BER » devient plus important pour des
valeurs de Eb/No élevées (bruit faible). On comprend alors que pour un Eb/No grand,
le bruit dans le canal diminue et par conséquence le systeme d’écrétage inversible a des
meilleures performances car I’inversion du bruit devient de plus en plus négligeable.

152



V.5 — Performances Globales

BER vs Eb/No pour CR=0.9
10 T T T T T

=+ Ecrét. Classique | |
— Ecrét. Inversible

I I I I I
0 2 4 6 8 10 12 14
Eb/No [dB]

Fic. V.42. Mesure du « BER » pour I'Ecrétage Classique et Inversible (« CR »=0.9)

V.5 Performances Globales

V.5.1 Introduction

Comme nous avons vu dans les paragraphes précédents, la chaine de transmission se
compose de différentes parties : 1’écrétage « soft » polynomial, le filtrage, I’amplificateur
de puissance, le canal de transmission bruité et I’inversion. Chacune de ces fonctions joue
un certain role pour le fonctionnement de la chaine de transmission et elles ont un impact
positif ou négatif sur les différentes métriques mesurées le long de la chaine.

Les résultats présentés ci-dessus représentent les principaux cas de figure que nous
avons choisis pour mener cette étude.

Dans la suite, nous voulons quantifier le gain sur le recul de I’amplificateur de puis-
sance (« IBO ») dG au systeme d’écrétage inversible, qui représente notre objectif prin-
cipal. L’écrétage inversible doit en émission réduire la dynamique en amplitude du si-
gnal OFDM afin de gagner sur I’« IBO ». Ensuite I’inversion en réception doit permettre
d’améliorer la qualité du signal recu en termes de « BER » et de « EVM ».

Malheureusement, la présence d’un canal bruité (approche réaliste) va dégrader les
performances de ce systeme d’écrétage [§ V.3.2.2], tout en réduisant le « PAPR » en

émission. Ceci est normal car la fonction d’inversion a la réception inverse aussi le bruit
additif.
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Si ensuite on ajoute I’amplificateur de puissance alors nous pouvons enfin quantifier le
masquage de la non-linéarité du « PA » en termes de gain en « IBO ». Pour cette analyse
la chaine de transmission se compose de I’écrétage « soft » polynomial, du filtrage, de

I’amplificateur de puissance, d’un canal bruité et de la fonction d’inversion [cf. fig. V.43].

Fonction d’Ecrétage Polynomial Filtrage plus Modulation I/Q
« Soft » PonnomiaIe\fx_im, e .
Coefficients="0 0.746 0 -5.501 0 13.987 PA

ax /
() e »l—’ 2 1°xMod > >

»

Bits |x

Bits ex WLAN_80211aSignalSrc1 ne FIR

Typ;=Random W2 CxToRect | RF_ModFIR Commr
Length=128 ax 5 ca

ProbOfZero=0.5 c1

Rate=Mbps_24 FCarrier=5200 MHz Gain=dbpolar(gain,0)
Order=8 Polynomial SymbolRate=Symbo/Rate dBc1out=dbmtow(dBc1_OUT)
fx_re PSat=dbmtow(Psat_OUT)

Coefficients="0 0746 0-5.501 0 13.987"

Polynomial
fx_inv_im
Coefficients="0 1.34 00.2 0 3600"

i
z ax
I : — >
h\w /” N I WLAN Numeric
> DEM ) e '?
q ! Re [ NumericSink
e Bits_rx
QAM_Demod RectToC
[ Q- e Zaix‘ R§° o WLAN_80211aRxFSync1

Noise w3
NDensity=NDensity RefFreq=5200 MHz Length=128
Sensitivity=1.0 Polynomial 9
Rate=Mbps_24

fx_inv_re
e Order=8

/ Coefficients="0 1.34 0 0.2 0 3600"
Canal Bruité Fonction d’Inversion

Fic. V.43. Schéma Chaine de Transmission Compléte : Gain en « IBO »

Y

V.5.2 Résultats Finaux

Le systeme d’écrétage inversible opere une réduction du « PAPR » du signal OFDM
a émettre. Cet impact sur le « PAPR » est présenté en figure V.44 et pour un « clipping
ratio » de 0.9 la réduction est de 2 dB pour une « CCDF » égale a 1072. Cela confirme
bien I'efficacité de 1’écrétage inversible comme technique de réduction des fluctuations
en amplitude du signal OFDM.
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Prob(PAPR > papr)

10 =

|
8

[N
(=)
T

CCDF(PAPR)

_3 .

10
10 11 12

8 9
PAPR [dB]

Fic. V44. « CCDF » du « PAPR » avant et aprés Ecrétage « Soft » Inversible
(« CR »=0.9)

Ensuite, afin de montrer le gain en « IBO » dii au systeme d’écrétage inversible, nous
avons mesuré le « BER » en fonction du Eb/No pour une valeur de « IBO » égale a 6 dB
(systeme = filtrage, « PA », canal bruité). Puis, le systtme complet (écrétage, filtrage,
« PA », canal bruité et inversion) a été simulé pour calculer le « BER » en fonction du
Eb/No pour un « CR » de 0.9 et un « IBO » de 5 dB [cf. fig. V.45].

o Gain en IBO pour Ecrétage Inversible

10 T— T T S T
# Sans Ecrét. Inv. + IBO=6
“““ Avec Ecrét. Inv. + IBO=5
* :
LI
107} : R 1
o
14 Py
& *
o0 .
.
10'2, . . : : B B : 4
e
10'3 | | | | | |
0 2 4 6 8 10 12 14

Eb/No [dB]

FiG. V.45. Déduction du Gain Réel en « IBO » pour I’Ecrétage Inversible
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Donc, la courbe du « BER » sans systeme d’écrétage inversible et « IBO » = 6 dB et
celle avec systeme d’écrétage inversible et « IBO » = 5 dB ont été tracées en figure V.45.
Les deux courbes se superposent et, d’apres ce résultat, nous pouvons donc affirmer que
le systeme d’écrétage inversible, dans ce contexte suffisamment réaliste, nous fait gagner
1 dB sur I’« IBO » de I’amplificateur de puissance.

Cela se traduit par un gain sur le rendement, et donc, sur la consommation de I’am-
plificateur de puissance. Pour pouvoir estimer ce gain en rendement et en consommation,
nous avons alors repris en figure V.46 la caractéristique de transfert non-linéaire d’un
« PA » de classe AB pour des applications sans fil. Sur la méme figure, nous retrouvons

I’allure du rendement 7 en fonction de la puissance d’entrée P;,.

Caractéristiques du PA
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Fic. V.46. Caractéristique de Transfert Non-Linéaire et Rendement du « PA »

Sur la courbe de la figure V.46, la puissance de saturation de sortie (30 dBm) est
atteinte pour une valeur de la puissance d’entrée égale a 5 dBm.

Un « IBO » de 6 dB ramene alors cette puissance a -1 dBm et le gain de 1 dB sur
le « IBO » peut étre vu comme si le « PA » travaillait dans une zone plus proche de
1 dB de la saturation. Sur la courbe de la figure V.46, cela peut donc se traduire par
une "translation" de la puissance d’entrée P;,, de -1 dBm vers O dBm. L’équation (V.42)

définit le rendement du « PA » qui est égal au rapport entre la puissance de sortie P,,, et
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la puissance d’alimentation P;,. La P,;, peut alors se déduire [cf. éq. (V.43)].

Pout
= V.42
7 Palim ( )
Py
Pujim = — (V43)
n

A partir des courbes en figure V.46, nous pouvons extraire les valeurs de P, et  en

fonction de P;, pour calculer la puissance d’alimentation P,;, [cf. tab. V.10].

P, [dBm]| -1 0
P,. [dBm]| 26 |27,26
n (%] 27 | 305

TaB. V.10. Valeurs de P;y,, Py, et . du « PA »

On voit d’abord que ce gain en « IBO » équivaut, pour cet amplificateur, a un gain
en rendement du 3.5%. Ensuite, cette opération permet d’estimer la P,;,, a P;, = 0 dBm
pour la méme valeur de la puissance de sortie P,,, égale a 26 dBm. Dans la suite nous
utiliserons la notation suivante : P, (Pi,, P,.) et ’équation (V.43) pour calculer les
puissances d’alimentation [cf. égs. (V.44) et (V.45)].

Puim(=1, 26) = 1.47W (V.44)
Puim(0, 26) = 1.31 W (V.45)

Nous arrivons alors a estimer que le gain en consommation est de 0.16 W pour la
méme puissance de sortie égale a 26 dBm. Cela veut dire qu’on économise 11% sur la
consommation du « PA » [RAG2006a].

V.6 Conclusions

Dans ce chapitre nous avons présenté une nouvelle technique de réduction du « PAPR »
pour des signaux OFDM qui ont des fortes fluctuations en amplitude dans un contexte
d’amplification non-linéaire de ces signaux.

Cette nouvelle technique se base sur 1’écrétage inversible plus filtrage en émission
avant ’amplificateur de puissance et sur I’inversion de cette fonction d’écrétage en ré-
ception. Cela nous permet de masquer la non-linéarité du « PA » par celle de 1’écrétage
(réduction du « PAPR »). Ensuite I’inversion compense la plupart des distorsions intro-

duites par la fonction d’écrétage.
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Une analyse sur le positionnement de 1’écrétage nous a permis d’écréter le signal
OFDM et de le filtrer (réduction de I’« ACPR ») en bande de base en choisissant une
fonction d’écrétage et son inverse de type polynomial.

Ensuite nous avons mesuré les performances de la chaine de transmission complete
en termes de « PAPR », « ACPR », « BER » et « EVM » aux endroits les plus intéressants
sur la chaine. Différents cas de figure ont été étudiés.

Le systeme d’écrétage fonctionne tres bien en absence du canal bruité et sans ampli-
ficateur de puissance. Le gain d’inversion sur le « BER » et '« EVM » sont importants.
Par exemple, le gain en « BER » est d’un rapport de 100 ainsi que le gain en « EVM »
est de 6.4 dB pour un « CR » de 0.9 [§ V.3.2.1]. Si on considere que dans ce contexte la
réduction du « PAPR » vaut 2 dB [§ V.3.2.1, cf. fig. V.44], alors cela confirme aussi que
I’écrétage inversible est une bonne méthode de réduction de fluctuations d’enveloppe du
signal OFDM.

Malheureusement, la présence d’un canal bruité va dégrader les performances de ce
systeme d’écrétage [§ V.3.2.2]. Ceci est normal car la fonction d’inversion a la réception
inverse aussi le bruit additif.

Une analyse similaire a ét€ alors menée dans le méme contexte en ajoutant cette fois ci
I’amplificateur de puissance [§ V.3.3]. Cela nous a enfin permis de confirmer le masquage
de la non-linéarité du « PA » et d’évaluer le gain en « IBO » sur une chaine de transmis-
sion complete : écrétage inversible polynomial, filtrage, amplificateur de puissance, canal
bruité et inversion.

Nous avons donc pu tracer les courbes du « BER » et de I’« EVM » en fonction de
I’« IBO » et du Eb/No [§ V.3.3.2]. Ensuite, une derniere analyse [§ V.5] nous a permis de
quantifier le gain en « IBO » dii au systeme d’écrétage inversible dans un contexte plutot
réaliste (présence d’un canal bruité). Le systeme d’écrétage inversible permet alors une
réduction de I'’« IBO » égale a 1 dB.

Cela va avoir un impact sur le rendement du « PA » car une réduction de I’« IBO »
équivaut a se rapprocher de la zone de saturation du « PA » avec une augmentation de son
rendement. Ainsi, le gain en rendement est égal a 3.5% tandis que le gain en consomma-
tion est de 11%, résultat trés appréciable sachant que ce composant représente I’étage qui

consomme le plus en énergie.
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Chapitre VI
Conclusions et Perspectives

Nous nous sommes intéressés aux applications dites haut débit pour les terminaux
mobiles 3G+/4G. Les nouvelles technologies permettant d’atteindre des débits élevés en
transfert de données, se basent sur les procédés de modulation multiporteuses de type
OFDM ot les N sous-porteuses sont orthogonales entre elles.

Ces modulations multiporteuses (OFDM) présentent un « Peak-to-Average Power Ra-
tio » (« PAPR ») élevé en exigeant un amplificateur de puissance linéaire. Cela a un impact
non négligeable sur la consommation du « PA » en émission si on veut atteindre des per-
formances en « Bit Error Rate » (« BER ») et en « Error Vector Magnitude » (« EVM »)
acceptables pour le systeme de transmission.

Il est donc nécessaire de réduire le « PAPR » du signal a amplifier. Différentes tech-
niques sont proposées dans la littérature [PAL2005a] parmi lesquelles I’écrétage classique
plus filtrage. Cette technique nous a parue la moins complexe tout en étant cohérente
avec les principales contraintes d’un syst¢eme embarqué (consommation et intégration).
En outre, elle garantit la compatibilité descendante, c. a d. le récepteur ne doit pas €tre
informé du type de traitement réalisé en émission avant amplification. Nous avons ensuite
amélioré cette méthode de réduction du « PAPR » afin d’avoir une qualité du signal recu
optimale (« BER » et « EVM » acceptables). Nous avons pensé d’inverser la fonction
d’écrétage en réception afin de compenser une partie des distorsions (Interférence Entre
Symboles Non-Linéaire, IES NL) introduites en émission par 1’écrétage lui-méme. On
parle alors d’écrétage inversible plus filtrage.

En outre, la technique d’écrétage classique plus filtrage a été comparée a celle de
I’écrétage inversible plus filtrage. Pour le méme « Clipping Ratio » (« CR »), mé&me si
la méthode classique a un effet un peu plus marqué sur la réduction du « PAPR », ses

performances en « BER » et « EVM » sont beaucoup moins bonnes par rapport a la

159



VI — Conclusions et Perspectives

nouvelle technique [RAG2006b]. Cela est dii a I’absence de la fonction d’inversion dans
la méthode classique.

Cette nouvelle technique, I’écrétage inversible, permet de réduire le « PAPR » du
signal OFDM a amplifier et cela nous fait gagner 1 dB sur le recul (« Input Back-Off »,
«IBO ») du « PA » a I’émission. Ce gain sur le « IBO » est obtenu en présence d’un canal
bruité et il se traduit par un gain sur le rendement du « PA ». D’ailleurs, un « IBO » plus
petit veut dire que le « PA » travaille dans une zone plus proche de la saturation, et donc
dans une zone a rendement plus élevé (gain en rendement égal a 3.5%). Cela va avoir un
impact positif sur la consommation du « PA ». Nous arrivons a montrer que le « PA »
arrive a économiser jusqu’a 11% sur sa consommation en utilisant la nouvelle technique
d’écrétage inversible plus filtrage pour les mémes performances en « BER » (« EVM »)
du systeme de transmission de type OFDM [RAG2006a].

Dans toute cette étude nous avons souvent parlé des non-linéarités et de la caractéris-
tique de transfert non-linéaire du « PA ». Dans ce contexte, nous avons aussi abordé les
caractéristiques du signal de sortie d’un dispositif non-linéaire (un « PA » par exemple).
L’ « Error Vector Magnitude » (« EVM »), le « Noise Power Ratio » (« NPR ») et '« Ad-
jacent Channel Power Ratio » (« ACPR ») ont été€ alors introduits.

Toujours dans le cas des signaux OFDM, une analyse théorique plus approfondie sur
I’« ACPR » nous a permis, d’un c6té de mieux étudier ce parametre et de I’autre coté, de
définir un nouveau concept de « ACPR » : le « N_ACPR » [RAGU2005]. Cette nouvelle
caractéristique du signal de sortie apparait étre plus adaptée pour caractériser la remontée
spectrale des lobes secondaires. Dans un dispositif non-linéaire, ce phénomene est dii aux
produits d’intermodulation (IMn) générés par sa fonction non-linéaire.

Nous avons pu obtenir une expression mathématique de I’« ACPR » et du « N_ACPR »
en fonction des coeflicients @; du modele non-linéaire (polynomial) du dispositif, de I’am-
plitude A du signal d’entrée et du nombre N des sous-porteuses du signal OFDM. Des
formules d’inversions ont été aussi déterminées. Elles permettent de calculer le rapport
ai/as pour un « ACPR » donné. Cela nous aide a choisir un modele d’amplificateur pour
que I’« ACPR » ne dépasse pas un certain seuil. Il est ainsi possible de limiter le choix
parmi différents amplificateurs de puissance.

Nous avons parlé du fait que le systeme d’écrétage inversible compense en réception
une partie des distorsions introduites par 1’écrétage lui-méme grace a I’inversion de sa
fonction. Lorsqu’on dit une partie des distorsions, on veut dire que seulement les dégra-
dations liées a I'ES non-linéaire seront compensées par la fonction d’inversion. Mais

une non-linéarité génere aussi des distorsions dues aux produits d’intermodulation qui
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retombent dans la bande utile du signal (bruit d’intermodulation). Ces perturbations ne
seront donc pas compensées par le systeme d’écrétage inversible.

L’étude de ce bruit d’intermodulation représente une des principales perspectives de
ce travail de recherche. Actuellement, on trouve dans la littérature des propositions de
méthodes pour réduire (voire éliminer) ce bruit d’intermodulation. On parle alors de tech-
niques itératives [CHEN2003], [HEMM2005]. Nombreux travaux sont en cours et le pro-
jet semble Etre trés prometteur.

En outre, I’étude des performances du systeme d’écrétage inversible en présence d’un
canal multitrajet avec évanouissement et des signaux de blocage en réception (« blo-
ckers ») est aussi un sujet a prendre en compte comme perspective.

Un apport supplémentaire a ce travail de recherche est représenté par une étude plus
approfondie sur I’« ACPR » et le « N_ACPR ». L’analyse théorique de ces parametres
doit aussi prendre en compte le cas du signal a phase aléatoire. En outre, 1’achévement
des mesures par simulation du « N_ACPR » permettra d’avoir une idée plus exhaustive
sur ce nouveau parametre.

Enfin, il serait intéressant pour la suite d’envisager une vérification expérimentale a
I’aide d’un banc de mesure, qui nous permettra de confirmer les résultats de simulation.
On pourra alors tester les performances et la consommation d’un amplificateur de puis-
sance réel en présence de signaux OFDM traités par le systeme d’écrétage inversible
(systeme simulé).
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Annexe A

Rappels sur ’Enveloppe Complexe

L’expression de 1’enveloppe complexe %(f) associée au signal modulé s(7) est définie

par I’équation suivante :
() = x(1) e 7 = (s(f) + jR(r)) e/ (A.1)

Ici x(r) représente le signal analytique associé a s(z). Ce signal complexe a sa partie

réelle qui coincide avec le signal s(¢),

s(t) = R{x(n)} (A.2)
et sa partie imaginaire est égale a :
. | ()
5(t) = - — df (A.3)
T J.o t—6

Le signal §(¢) de ’équation (A.3) est la transformée de Hilbert de s(). Cette trans-
formée est une opération linéaire, invariante dans le temps, définie par une fonction de

transfert en fréquence H(f) et une réponse impulsionnelle A(f) [cf. éq. (A.4)].

1 1
Hf) = = sign(f),  ho) = vp(;) (A4)

La notation vp() représente la distribution valeur principale. D apres ces définitions,
I’expression de I’équation (A.3) peut étre vue comme le produit de convolution entre le
signal s(7) et la réponse impulsionnelle /() [LOPR1992], [BAUD2002].
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Annexe B

Relation entre « PAPR » en Bande de
Base et en Radiofréquences

Fonction d’AutoCorrélation et Puissance

On récrit d’abord I’enveloppe complexe X(¢) du signal modulé [cf. annexe A] en fonc-
tion des ses composantes en phase et en quadrature [cf. éq. (B.1)] et sous forme de a(t)e/*®
[cf. éq. (B.2)].

X)) = 1(t) + jO@) (B.1)
= a(f)e’? (B.2)

a(t) = VI(1) + QX(0) (B.3)

6(t) = arctan (%) (B.4)

1(?)
Ensuite le signal modulé s(7) peut s’écrire comme suit :
s(t) = R[F()e’'] = Rla()e’ e’ '] = a(t) cos(w,t + 6(t)) (B.5)

Nous allons alors calculer les fonctions d’autocorrélation ¢ (7), ¢11(7) et poo(T) pour
les signaux s(7), I(t) et Q(¢) respectivement. Cela nous permet d’en déduire les puissances
moyennes des signaux respectifs si 7 = 0.

On sait que la fonction d’autocorrélation se calcule de la maniere suivante :
bss(7) = E[s(t + 7)5"(1)] (B.6)
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Apres quelques calculs [Proakis 4 ed., cf. chap. 4], on peut montrer que les fonctions
d’autocorrélation de I(r) et Q(t) se relient a la fonction d’autocorrélation de s(f) (¢4(7))
et a sa transformée de Hilbert (¢,(7)) :

G11(T) = P0o(T) = hys(7) cOS(W,T) + Pyy(7) sin(w,T) (B.7)
Sit=0:

$11(0) = ¢00(0) = ¢55(0) (B.8)

On saitqu’a T = 0 ces fonction d’autocorrélation correspondent aux puissances moyennes
des différents signaux. Donc, la puissance du signal modulé s(¢) est égale a celle des com-

posantes en phase (/(7)) et en quadrature (Q(¢)) de I’enveloppe complexe.
Pmny(l) = Pm()y(Q) = Pmoy(s) (B9)
En plus depuis I’équation (B.2),

Pooy(¥) = ENF®)] = Ella(t)*] = Ppoy(a)
= E[I*(1) + Q* ()] = E[I*(t)] + E[Q*(1)]
= Pmoy(l) + Pmou(Q) (BIO)

Et depuis I’équation (B.9),
Pmoy(x) = Pmoy(a) = 2Pmoy(s) (Bll)

Donc, la puissance moyenne du signal complexe en bande de base %(¢) est égale a 2
fois la puissance moyenne du signal modulé RF s(z).

« PAPR »

Le « PAPR » classique (en radiofréquences) est défini comme le rapport entre la puis-

sance maximale et la puissance moyenne du signal s(¢) :

Pmax(s)
PAPRyy = B.12
RE Pmoy(s) ( )
_ maxqor | ) P (B.13)
Py () |
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et depuis I’équation (C.1),

. % v t jwct 2
PAPRyy = —— [O’”I)' Lxwe ]| (B.14)
moy(s)

(B.15)

D’apres les auteurs de [PAL2005b] :

| RIZ(De/™] > <| %) |* (B.16)
et donc
max | R[F(H)e’'] > < max | [3(D)] |? (B.17)
te[0,T] te[0,T]

Et si on considere aussi que P, (s) = 1/2.P,,,,(X) alors on en déduit depuis I’équation
(B.15) que le PAPRgr vaut :
max,o,ry | %(1) I*

PAPRpyp < 2. B.18
RE= Proy(3) (B.18)

Le deuxieme terme de la équation (B.18) représente bien 2 fois le « PAPR » en bande
de base (PAPRg,p), d’ou :

PAPRgr < 2.PAPRp 5 (B.19)
et enfin en dB,

PAPRgr [dB] < PAPRg,p [dB] +3 dB (B.20)

Enfin, nous tenons a préciser que ’identité est atteinte lorsque les puissances instan-
tanées en radio-fréquence et en bande de base ont le méme maximum au méme instant.
Ceci est facilement réalisable lorsque f. > 1/Ts ou f, est la fréquence de la porteuse RF
et Ts représente le temps symbole. Cette condition est toujours vérifiée pour les télécom-
munications. C’est pourquoi I’on peut affirmer qu’en pratique le PAPRgr [dB] est égal au
PAPRg,p [dB] + 3 dB.
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Annexe C

Déduction des Signaux I/Q OFDM

Considérons le systtme de modulation de type OFDM comme en figure C.1 et le

signaux qu’y transitent X(7), X, () et s(t) définis ci-dessous.

5 = 1) + jQ() (C.1)
N-1
Sopan®) = ) (I + jQu) & 7 (C2)
k=0
(1) = RiTogan(r) & 7] (C3)
l(T] > lofdm (T] N
Mod Mod /Q | st
16-QAM OFDM Mod
Q) | | Quenlh),
)?[T] )?ofdm [T]

Fic. C.1. Schéma Général pour la Modulation OFDM

Si on remplace le X, ¢4, (?) dans I’équation (C.3), alors on retrouve :

N-1
s(t) = 9&[ D Ui+ jQi) el 7 el 2 (C.4)

k=0
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C — Déduction des Signaux I/Q OFDM

Dans la suite nous laisserons tomber I’opérateur de somme pour simplifier la lecture.

Alors s(7) peut se récrire comme suit :

s(t) = R[(I; + jOr)(cosnfit) + jsin2nfit))(cos2rf.t) + jsin2n f.1))]
= R[(I;y + jOr)(cosn fit) cos2rf.t) + jcos(2n fit) sin(2n f.t)+
+ jSin(rfif) cos(2r fo) — sin(2x fif) sin(x £.6))] (C.5)

Ensuite si on prend la partie réelle, s(7) devient :

s(t) = L(cos2n fit) cos(2n f.t) — sin(2r fit) sin(27 f.1))+

C.6
— Qi(cos2n fit) sin(2r f.t) + sin(27 fit) cos(2n f..1)) (€0

On fait alors réapparaitre 1’opérateur de somme et apres multiplication, s(f) est égal a :

N-1 N-1
s(t) = ( Z I, cos(2m fkt)) cos2nfit) — ( Z I, sin(2x sz)) sin(27 fo1)+
k=0

k=0
N-1 N-1 (C7)
— ( O cos(2m fkt)) sin(2n f.t) — ( Oy sin(2r fkt)) cos(2n f.t)
k=0 k=0
Et en regroupant les termes en cos(2rf.t) et sin(2xf.t), on obtient enfin :
N-1
s(t) = ( Z I cos2r fit) — Ox sin(27rfkt)) cos(2rf.t)+
o (C.8)

N—
- ( I sin(2rm fit) + Qr cos(2m fkt)) sin(2r f..t)
k=0

D’apres cette derniere équation le signal s(¢) peut encore se récrire comme en équation
(C.9) et les signaux 1,74u() €t Q,ram(t) sont ainsi déduits. Les équation (C.10) et (C.11)
donnent les expressions des signaux I, ¢, (f) et Q, ram(t) respectivement.

5(t) = Lopam(t) coSQ2rfet) + Qo pam(t) SIN27f 1) (C.9)
ol
N-1
Lopam(t) = (Ik cos(2rfit) — Oy sin(27rfkt)) (C.10)
-
Qofam(t) = (Ik sin(2r fit) + Oy cos(2r fkt)) (C.1D
k=0
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Annexe D

Canal de Transmission

Un signal émis, s(), transitant sur un canal de transmission radio-fréquences subit
les effets des imperfections du canal. Le signal recu r(¢) peut alors s’écrire sous la forme
suivante :

M-1

(t) = Z hi - s(t — ;) /@I 00) gy (D.1)
i=0

A partir de 1’équation (D.1) nous remarquons que le bruit additif, le phénomene du
multitrajet et les décalages en fréquence dus a la fréquence Doppler sont pris en compte
dans le modele du canal.

De I’équation (D.1) et du schéma de la figure ci-dessous, nous en déduisons que la

réponse impulsionnelle du canal (multitrajet plus Doppler) s’exprime sous la forme sui-

vante :
M-1 .
hgulti(t) — Z hi . 6(t _ Ti) ej(ZITfDi(Z)H—Hi) (D2)
i=0
n(f)
s(t) h,™"(1) () =s(t)*hy™" () +n(t)
Emetteur > COn.Ol. > » Récepteur
Transmission | ./

Fic. D.1. Chaine de Transmission avec Canal
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D — Canal de Transmission

L’indice M exprime le nombre de trajets multiples; h; et 7, (0 =179 <71 < ... < Ty-1)
représentent les atténuations et les retards respectivement sur chaque trajet. Les fp, et les
6; sont les fréquences Doppler et les phase associées respectivement a chaque chemin. Les
valeurs de A; sont les amplitudes du signal recu sur les différents trajets et elles peuvent
étre distribuées selon des lois de probabilité comme la loi de Rayleigh, la loi Gaussienne
ou la loi Rician. Ensuite le terme n(r) représente le bruit additif dans le canal de transmis-

sion.

D.1 Le Bruit Blanc Gaussien Additif

Le bruit blanc gaussien additif (« Additive White Gaussian Noise », « AWGN ») est
une caractéristique fondamentale du canal de transmission. Il est généré par des signaux
parasites transitant sur le méme canal et par le bruit thermique des composants électro-
niques. Ce bruit de canal est modélisé par un signal aléatoire, n(¢), dont la distribution de

probabilité suit la loi Gaussienne :

fu(n) = g /20 (D.3)

V2ro

ol u = E{n(t)} = 0 et 0> = E{[n(t) — ul*} = E{n’*(t)} représentent respectivement sa
valeur moyenne et sa variance. Ensuite la densité spectrale de puissance du bruit blanc
gaussien [cf. fig. [.4(a)] tient compte, par définition, de toutes les fréquences (—oco, +0o0)
avec une amplitude de Ny/2. Dans ce cas, la puissance de bruit P, est infinie [cf. éq. (1.6)].
Pour les applications réelles sur canaux radiofréquences, on utilise la densité spectrale de
bruit filtré sur fréquence porteuse [cf. fig. 1.4(b)] dont la puissance P; est donnée en
équation (1.7).

Ce signal de bruit s’ ajoutant au signal émis s(¢), il dégrade les performances en « BER »
du signal recu r(¢) [cf. éq. (D.1)]. Ensuite, de facon générale la probabilité d’erreur p(e)

dans un canal gaussien est égale a :

K-1 1 SNR
ple) = z erfc(K_lw/ 5 ) (D.4)

ou K représente le nombre de niveaux de la modulation en question, erfc(x) est la fonction

complémentaire d’erreur [cf. éq. (D.5)] et S NR est le rapport signal a bruit (« Signal to

Noise Ratio »).

erfc(x) = %r foo e 'dt (D.5)
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D.2 — Les Multitrajets

A titre d’exemple la figure D.2 présente une constellation pour une modulation
16-QAM en émission et en réception en présence d’un canal « AWGN ». L’effet du bruit
blanc gaussien additif a un impact juste sur I’amplitude du signal émis en étalant ainsi les

points de la constellation.

Constellation 16-QAM Constellation Canal AWGN

4 T T T T T

3F * * * *

oL

1 * * * *

¢]
(o]

-1 * * * *

b

3 * * * *

" ; ; ; ; ; ; ;

-4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4

1 |
(a) Emission (b) Réception

Fic. D.2. Dégradation due au Canal « AWGN » sur une Constellation 16-QAM

D.2 Les Multitrajets

Les réflexions du signal émis par les obstacles présents dans le canal génerent en
réception une multitude de signaux qui interferent entre eux (Interférence Entre Symboles,
IES). Ces signaux (échos), représentés par le signal émis retardé et atténué, arrivent donc
au récepteur par des chemins différents, d’ou le concept de multitrajet.

Le signal s(¢) traversant un tel type de canal s’écrit en réception sous la forme sui-

vante :

M-1
1) = Z hi - st —1,) e (D.6)

i=0

En considérant que r(f) = s(¢) * K"™%(f), on en déduit que la réponse impulsionnelle
du canal est égale a :

M-1
hmulti(t) — Z h; - ot —1;) eﬂ’i D.7)
i=0

avec M le nombre de trajets multiples, 7; les retards (0 = 79 < 71 < ... < Tyo),

h; les amplitudes et 6; les phases associés a chaque trajet. En outre nous supposons
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D — Canal de Transmission

que les amplitudes A; sont distribuées selon la loi de Rayleigh exprimée ci-dessous et
tracée dans la figure D.3 :

-~ ex [—i] ourr >0
p(r) = |7 Pt PO (D.8)

ailleurs

0.25

0.20—

0.15—

p(r)

0.10—

0.05

Fic. D.3. Distribution de Rayleigh des Coefficients #;

Au plus long des chemins parcouru par le signal émis, on associé un retard maximal
au-dela du quel les amplitude /; deviennent trés petites et donc négligeables. A partir de

ce retard maximal qu’on appelle 74x, alors I'IES est minimisée si :
TS > TyAx (D9)

Si nous passons en domaine fréquentielle, alors nous pouvons définir la bande de
cohérence du canal. Cette bande représente 1’ensemble des fréquences pour lesquelles
I’amplitude du spectre du signal transmis est modifiée de la méme maniere et elle est

inversement proportionnelle au retard maximal, comme montre 1’équation (D.10) :

1

TMAX

Boon © (D.10)

Cette notion de bande de cohérence nous introduit a la sélectivité en fréquence du
canal. Si B, est supérieure a la bande passante du signal (cas (b) figure D.4) alors on dit
que le canal est peu sélectif en fréquence et que sa réponse fréquentielle est suffisamment
plate pour la gamme de fréquences du signal transitant. Autrement le canal est sélectif
(cas (a) figure D.4). Le tableau D.1 nous résume les caractéristiques principales du canal
vis-a-vis de I'ES et de la sélectivité en fréquence.
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D.2 — Les Multitrajets

DSP DSP
< W L < W L
2\ I S
Bcoh
f . f
Bcoh
(@) ()

Fic. D.4. Sélectivité Fréquentielle du Canal de Transmission

OUIl NON
IES TMAX > TS Tuax <K TS
SELECTIV. | Boop <W | Boop > W

TaB. D.1. Conditions pour I'IES et la Sélectivité Fréquentielle

A titre d’exemple la figure D.5 présente la constellation d’une modulation 16-QAM

en émission et en réception en présence d’un canal multitrajet.

Constellation 16-QAM ' Constellation Canal Multi-trajets

4 T T T T T

3r * * * *

ok

1 * * * *

¢)

(o]

-1 * * * *

e

-3 * * * *

4
4 ; ; ; ; ; ; ;
-4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4 |
|
(a) Emission (b) Réception

Fic. D.5. Dégradation due au Canal Multitrajet sur une Constellation 16-QAM

Le canal multitrajet introduisant une atténuation et un déphasage ainsi qu’un retard
sur chaque parcours, alors la constellation a la réception résulte retournée du déphasage
introduit et les points s’étalent a cause de la distribution de Rayleigh des coeflicients

d’atténuation.
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D — Canal de Transmission

D.3 Le Doppler

L effet Doppler est un phénomeéne physique 1ié a la vitesse v de déplacement d’un
terminal mobile. Cette vitesse introduit une translation fréquentielle proportionnelle a son
module, [7]. Le récepteur R [cf. fig. D.6] voit une longueur d’onde égale a A, = T et une
fréquence f. = 1/T. Si ce récepteur se déplace a une vitesse ¥ vers le point R alors la
longueur d’onde qu’il voit n’est plus A, mais A, = cT + [V]cosa T, o c est la vitesse de
la lumiére dans le vide et  I’angle entre la direction de ¥ et la direction de transmission
de I’onde électromagnétique. D’ott on en déduit la fréquence apparente, f. , du signal en

réception sur le terminal R’ :

q

[ =clA, (D.11)
:Hﬁ@ (D.12)
[7]
zﬁ(l - g) (D.13)
L, =¢T A, = [|cosa.T
E - *R %R’
— Vl
e/ \ ) {;’//>a .
=t
\/’
< Ae=cT +|cosa.T F:TO+T

Fic. D.6. Translation Fréquentiel dans I’Effet Doppler

Le passage de I’équation (D.12) a I’équation (D.13) est justifié par une approximation
du second ordre car [7] cos a est négligeable devant c¢. De la formule (D.13) on en déduit

donc la fréquence Doppler, fp , qui est égale a :

o :%I—v)lcosa = ?cosa (D.14)

C
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D.3 — Le Doppler

Dans un contexte beaucoup plus réel, I’onde électromagnétique émise arrive au récep-
teur mobile par des trajets multiples car I’onde est réfléchie par les obstacles présents dans
le canal de transmission. L’onde regue est, donc, la superposition de M ondes incidentes
(échos) sous des angles a; quelconques. Les «; représentent les angles entre la direction
de déplacement du mobile et la direction de 1’onde incidente, pour chaque trajet. Donc,
chaque écho subit une translation en fréquence due a I’effet Doppler égale a :

7]
fp, =—cosa; (D.15)
Ac

A la réception, cette superposition d’ondes transplantées génére, autour de chaque raie
spectrale f., une distribution d’énergie sur une bande de fréquence égale a deux fois la
translation fréquentielle maximale due a I’effet Doppler :

[7]

Le spectre Doppler résultant a une allure a « U » [JAKE1974], il est donné par 1’équa-

tion (D.17) et il se présente comme en figure D.7.

SWv) = ! (D.17)

S(f)

\ 4

i f f+f f

Fic. D.7. Distribution Spectrale Doppler
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En réception, nous retrouvons donc 1’expression générale du signal recu donnée en
équation (D.1) que nous rappelons ci-dessous :
M-1

F0) = ) hi- s(t =) 000 (D.18)

i=0
d’ou la réponse impulsionnelle du canal,

M-1
By = Y i 8t = ) €O (D.19)

i=0
Ensuite a partir de la fréquence Doppler, fp, nous pouvons définir dans le domaine
temporel la notion de temps de cohérence, T, [cf. éq. (D.20)] qui représente I’intervalle

pendant lequel les variations temporelles du canal sont négligeables :

1
Toop % — (D.20)
"

Le terme T,,, traduit en quelque sorte la vitesse de variation du canal. Ainsi, pour
éviter toute sélectivité temporelle sur un symbole émis, il faudrait avoir un temps de co-
hérence supérieur au temps symbole noté 7.

Donc de fagon générale I’expression de I’équation (D.21) doit €tre respectée afin de
minimiser les effet des perturbation (multitrajets et Doppler) dans le canal de transmis-

sion :
Tuax L T < Teon (D.21)

A titre d’exemple la figure D.8 présente la constellation d’une modulation 16-QAM
en émission et en réception en présence d’un canal Doppler. La mobilité de 1’antenne
réceptrice introduit une dégradation de type Doppler qui agit instant par instant sur la

phase et I’amplitude des points de la constellation.
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D.3 — Le Doppler

Constellation 16-GAM Constellation Canal Doppler

4
3t * * * * . - g@ %w % %
2t 2+
S S o W W R

o 0

: o w w ®
1 * * * * 2
-2t ] m‘* w w
1 * * * * 4 4 I T T

4 3 2 1 0 1 2 3 4
L ? I T I
(a) Emission (b) Réception

Fic. D.8. Dégradation due au Canal Doppler sur une Constellation 16-QAM

Remarque : Dans les paragraphes précédents nous avons introduit les notions de sé-
lectivité temporelle et fréquentielle du canal. Ci-dessous, le tableau D.2 résume les para-

metres qui interviennent lorsqu’on parle de sélectivité temporelle et fréquentielle.

¢

Sélectivité Temporelle & T, ~ +

Sélectivité Fréquentielle & B,,, ~

TaB. D.2. Parametres de la Sélectivité Temporelle et Fréquentielle

Le tableau D.3 présente les conditions a respecter afin de minimiser I'[ES, la sélecti-

vité temporelle et celle fréquentielle.

IES et Sélect. temp. minimales : Tyaxy < Ty < Teon

Sélect. fréq. minimale : B, > W

TaB. D.3. Conditions pour Minimiser I'IES, la Sélectivité Temporelle et Fréquentielle
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Annexe E

Standards ETSI HiperLAN II et IEEE
802.11a/g

E.1 ETSI HiperLAN II

Dans le standard ETSI HiperLLAN II, nous retrouvons bien une couche physique indé-
pendante (« PHY ») et une couche « DLC » (« Data Link Control ») ainsi qu'un paquet
de couches de convergence « CL » (« Convergence Layers ») pour assurer 1’interopérabi-
lité avec d’autres standards comme Ethernet, « PPP-IP » (« Point to Point Protocol IP »),
« ATM » (« Asynchronous Transfer Mode »), « UMTS » (« Universal Mobile Telecom-
munication Standard ») et IEEE 1394,

L architecture basée couches (modele ISO, « International Standard Organisation »)
d’un tel systeme est représentée dans la figure E.1 ol nous retrouvons aussi le « RLC »
(« Radio Link Control ») et le « LEC » (« Logical Error Control »).

Réseau Intelligent

Couche
CL oL
RLC LEC Couche
DLC
MAC
Couch
PHY oy

Fic. E.1.  Structure Simplifiée d’une Architecture Multicouches - HiperLAN II
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E.1.1 Généralités sur la Couche « MAC »

Les mécanismes d’acces au support [ETSI2000] sont basés sur une communication
de type « TDD/TDMA » (« Time Division Duplex/Time Division Multiple Access ») en
utilisant une trame de 2 ms. Le controle se fait au niveau du point d’acces « AP » (« Access
Point ») qui communique avec les terminaux mobiles afin qu’ils puissent envoyer les
données. En outre, les « slots » temporels sont alloués de facon dynamique en fonction
du besoin des ressources en transmission.

Un burst MAC de HiperLAN II est composé par plusieurs trames [cf. fig. E.2] qui
contiennent différents champs [DOUF2000] :

«BCH » : le « Broadcast CHannel » est utilisé par le point d’acces (« AP ») pour en-
voyer a tous les terminaux mobiles (« MTs ») de sa cellule des informations pour

s’identification et pour la gestion de puissance.

«FCH » : le « Frame CHannel » est envoyé par le « AP » au « MT » pour I'informer de
I’allocation des ressources dans la trame « MAC », par exemple de la durée d’un

« slot » pendant lequel le terminal peut émettre.

«ACH » : s’il y aeu collision pendant la phase de connexion, I’« AP » utilise le « Access

feedback CHannel » pour informer le « MT » demandeur de la connexion.

« DL » : le « DownLink » représente la transmission de données en voie descendante,
c.ad.del’« AP » vers le « MT ».

«DiL » : le « Direct Link » représente la transmission de données en voie directe,

c. a d. entre deux «MTs».

«UL »: le « UpLink » représente le transmission de données en voie montante,
c.ad.du « MT » vers '« AP ».

«RCH » : le « Random CHannel » spécifie I’acces aléatoire du terminal mobile au canal

de transmission sous requéte d’envoie des données.

Dans les phases de transmission en voie descendante, directe et montante les données
sont transportées en paquets « PDU » (« Protocol Data Unit ») nommés « Long PDUs »
et « Short PDUs ».

Le « Long PDU » [cf. fig. E.3] a une taille de 54 octets et il contient les données
de l'utilisateur ou de contrOle. Les données utiles transmises ont une longueur de 49.5
octets et les restants 4.5 octets sont dédiés aux champs « frame type » (2 bits), « sequence
number » (« SN », 10 bits) et « cyclic redundancy check » (« CRC », 3 octets).
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2ms

Trame MAC, Trame MAC, Trame MAC,,,

BCH | FCH | ACH DL DiL UL RCH

Fic. E2. Trame « MAC » pour HiperLAN II

54 octets

Frame Type SN Données CRC
(2bits) (10 bits) (49.5 octets) (3 octets)

Fic. E.3. Format du « Long PDU »

Le « Short PDU » [cf. fig. E.4] contient juste les données de contrdle (requéte de

ressources (RR), acquittements, etc...) et il a une taille de 9 octets.

9 octets

< »

Frame Type Info CRC
(4bits) (52 bits) (2 octets)

Fic. E.4. Format du « Short PDU »

Les champs du « Long PDU » et « Short PDU » sont présentés ci-dessous :

— « Info » contient une information de controle,

— « Sequence Number (SN) » est utilisé par la fonction de contrdle d’erreur (EC),
— « Cyclic Redundancy Check (CRC) » est employé pour la détection d’erreur.

E.1.2 Généralités sur la Couche « PHY »

La couche physique de HiperLAN II [ETSI2001] utilise I’OFDM comme procédé
de modulation [§ I1.2.2.3]. La fréquence de la porteuse RF est de 5 GHz dans la bande
« U-NII » (« Unlicensed National Information Infrastructure ») et nous distinguons deux
sous bandes dites bande inférieure a 8 canaux et bande supérieure a 11 canaux. L’espace-
ment entre les canaux est de 20 MHz.
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Il existe différents modes de transmission qui sont sélectionnés a 1’aide du mécanisme
dit « link adaptation ». Ces modes sont présentés dans le tableau E.1 qui résume aussi les
modes de transmission de la norme IEEE 802.11a [§ 11.3.3]. Ces modes sont communs

aux deux normes sauf les 5, 7 et 8 ou les notes (//a) et (h2) indiquent que le mode est

relatif au standard IEEE 802.11a ou au standard ETSI HiperLAN II respectivement.

Chaque symbole OFDM contient 52 sous-porteuses dont 48 sont dédiées a la partie
Données représentant les bits d’information transmise et 4 dédiées a la partie Pilote re-
présentant les bits de référence pour la détection et la correction d’éventuels offsets en
fréquence au niveau de la porteuse RF. Le symbole OFDM de durée Ty (3.2 usec) est
précede par I’intervalle de garde 4 (0.8 usec ou 0.4 usec). Cet intervalle de garde n’est

que la copie de la partie finale du symbole OFDM |[cf. fig. E.5].

Ts

Mode | Modul. | Coding Débit Bits Bits Codés | Bits données
Rate | théorique | Codées | par symbole | par symbole
(R) [Mbps] | par SPZ | OFDM OFDM
1 BPSK 1/2 6 1 48 24
2 BPSK 3/4 9 1 48 36
3 QPSK 1/2 12 2 96 48
4 QPSK 3/4 18 2 96 72
5(h2) | 16QAM | 9/16 27 4 192 108
5(11a) | 16QAM 1/2 24 4 192 96
6 16QAM 3/4 36 4 192 144
7(h2) | 64QAM 3/4 54 6 288 216
7(1la) | 64QAM 2/3 48 6 288 192
8(1la) | 64QAM 3/4 54 6 288 216
Tas. E.1. Modes de Transmission - HiperLAN II et 802.11a

v

A

Ty

v

Fic. E.5.

Copie
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Les valeur numériques des parametres du procédé OFDM sont donnés dans le
tableau E.2.

Parametre Valeur

fs = 1/T : Vitesse d’échantillonnage | 20 MHz

Ty : Durée utile du symbole OFDM | 64XT
3.2usec

A : Durée de I’intervalle de garde 16xT 8T
0.8usec 0.4usec
(obligatoire) | (optional)

Ts : Durée totale du symbole OFDM | 80xT 72XT
4usec 3.6usec
(Ty +Tcp) | (Ty + Tcp)

Ngp : Nombre de SP! données 48

Ngp : Nombre de SP! pilotes 4

Ngr : Nombre de SP! total 52 (Nsp + Nsp)

AF : espacement entre SP! 0.3125 MHz (= 1/Ty)

Tas. E.2. Parametres du Procédé OFDM - HiperLAN II

Le temps T représente le temps d’échantillonnage apres [FFT/FFT. Sinous prenons
une FFT a 64 points alors T est égal a 50 nsec, c. ad. Ty = 3.2 usec divisé par 64 points.
Ensuite si nous considérons le mode n° 6, nous pouvons alors vérifier a titre d’exemple
que les 4 bits codés par sous-porteuse multipliés par les 48 sous-porteuses de Données est
égal a 192 bits codés par symbole. Puis ces 192 bits codés multipli€s par 3/4 donne 144
bits utiles de données par symbole. Ces derniers bits sont donc transportés par un symbole
OFDM de durée égale a 4 usec, d’ou le débit du mode n° 6 égal a 36 Mbps. L’équation

suivante récapitule ces calculs :

3
D¢ =4 %48 = 192*1: 144 « =36 Mbps (E.1)

usec
Le systeme HiperLAN II prévoit cinq différents types de « bursts » pour la couche
physique. Chacun de ces « bursts » est représentatif du type de communication entre les
points d’acces et les terminaux mobiles (« broadcast », voie descendante, voie montante,
etc...).
Dans tous les cinq cas, le « burst » se compose de deux parties : le préambule et le
« PDU » [cf. fig. E.6]. Le préambule, formé d’un champ dit « short OFDM symbols »

ISP : Sous-Porteuses
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et d’un champ dit « long OFDM symbols », est utilisé principalement pour la synchroni-
sation et pour I’estimation du canal [KHUN2000]. Dans le « PDU » nous retrouvons les

données transmises ainsi que d’autres champs complémentaires.

Préambule PDUs

Fic. E.6. Format du « Burst » Physique - HiperLAN II

Ici, le format de donnée utile [cf. fig. E.7] avec une durée égale a Ngyy X T's ou Ngym
est le nombre de symboles OFDM transmis, reste toujours le méme tandis que le format
du préambule varie en fonction du type de communication.

Données utiles
Nsym X Tg

A |Données1| A |Données2| ......ciiiiiiiiiininnnn. A | Données NSym

Fic. E.7. Format Données Utiles - HiperLAN II

Les différents types de préambules physiques sont listés ci-dessous :

1. Mode broadcast

Ce préambule est formé de 10 « short OFDM symbols » (8 usec) et de 2 « long
OFDM symbols » avec un intervalle de garde 4 (8 usec) [cf. fig. E.8]. Il est utilisé
par I’« AP » pour la synchronisation des trames, pour le contr6le de la puissance,

pour la synchronisation en fréquence et pour I’estimation canal.

Short OFDM Symbols Long OFDM Symbols
10 x 0,8us = 8 ps 1,6us +2x3,2us =8 ps
A|/A|[|A|A|A|B|B|B|B|B A C C

Fic. E.8. Format du Préambule en Mode « Broadcast » - HiperLAN II

Les « short OFDM symbols » sont des symboles OFDM particuliers (A et B) formés
de 16 échantillons au lieu des 64 utilisés pour le symbole OFDM et ils contiennent
12 sous-porteuses. Les « long OFDM symbols » sont deux symboles OFDM stan-
dards (C) [ETSI2001].
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2. Mode voie descendante
Ce préambule a une durée de 8 usec et il se compose que de deux « long OFDM
symbols » (C) de 3.2 usec avec un intervalle de garde 4 de 1.6 usec. Dans ce mode
de transmission le préambule est employé seulement pour I’estimation du canal.

Long OFDM Symbols
1,6us +2x3,2us =8 us

A c Cc

Fic. E.9. Format du Préambule en Mode Voie Descendante - HiperLAN II

3. Mode voie montante

— Préambule court

Le préambule court a une durée de 12usec. Il contient cinq « short OFDM sym-
bols » d’une durée totale de 4 usec et le champ « long OFDM symbols » de durée
égale a 8 usec.

Short OFDM Symbols Long OFDM Symbols
5x0,8us =4 ps 1,6us +2x3,2us =8 ps
B|B|B|B|B| A C C

Fic. E.10. Format du Préambule Court en Mode Voie Montante - HiperLAN II

— Préambule long

Le préambule long a une durée de 16 usec. Nous retrouvons les dix « short
OFDM symbols » d’une durée totale de 8 usec et le champ « long OFDM sym-
bols » de durée égale a 8 usec.

Short OFDM Symbols Long OFDM Symbols
10 x0,8us =8 ps 1,6us +2x3,2us =8 pus
B|B|B|B|B|B|B|B|B|B| A C C

Fic. E.11. Format du Préambule Long en Mode Voie Montante - HiperLAN II

Dans les deux cas, ces signaux servent a 1’estimation du canal et des offsets en
fréquence. L'« AP » choisit entre les deux types de préambules en fonction des

performances en réception du terminal mobile.
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4. Mode voie directe

Les caractéristiques de ce préambule restent les mémes que celles du préambule
long en mode voie montante [cf. fig. E.11].

E.2 1EEE 802.11a/g

La norme 802.11a définit les couches basses du modele ISO, c¢’est-a-dire une couche
physique indépendante (« PHY ») et une couche de controle d’acces au support (« MAC »).

La figure E.12 nous montre cette architecture basée couches.

Réseau Intelligent

Couche
MAC MAC

Couche
PHY PHY

Fic. E.12.  Structure Simplifiée d’une Architecture Multicouches - 802.11a

E.2.1 Généralités sur la Couche « MAC »

Le mécanisme d’acces au support (« medium ») [IEEE1999] est basé sur le « Carrier
Sense Multiple Access with Collision Avoidance » (« CSMA/CA »). Le terminal mobile
"écoute" le canal et, des qu’il est libre, il démarre la communication. S’il y a collision
entre les paquets envoyés alors le terminal doit attendre une période de durée aléatoire
(« random back-off time ») avant de renvoyer les données. La couche « MAC » prévoit
aussi le « Logical Error Control » (« LEC ») avec et sans acquittement (« ACK »). Un
« Cyclic Redundancy Code » (« CRC ») est utilisé pour la détection d’erreur.

Le standard IEEE 802.11a prévoit une trame « MAC » de Données a longueur variable
et deux trame « MAC » de controle [cf. fig. E.13]. Ces deux dernieres sont employées pour
I’établissement de la liaison et pour 1’acquittement.
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MAC Header Données CRC
30 octets 0-4095 octets 4 octets
Trame de Données
MAC Header CRC
16 octets 4 octets

Trame de Control RTS

MAC Header CRC
10 octets 4 octets

Trame de Control CTS/ACK

Fic. E.13. Trames « MAC » - 802.11a

E.2.2 Généralités sur la Couche « PHY »

La couche physique du standard IEEE 802.11a a des caractéristiques tres similaires
a celles du standard HiperLAN II. Le procédé de modulation reste toujours I’OFDM
[§ 11.2.2.3]. La fréquence de la porteuse RF est de 5 GHz dans la bande « U-NII » et
nous distinguons deux sous bandes dites bande inférieure et bande supérieure, chacune a
4 canaux. L’espacement entre les canaux est de 20 MHz. Pour les modes de transmission
se référer au tableau E.1. Les parametres du procédé OFDM sont présentés dans le tableau
IL.3. Le format de la trame physique 802.11a est montré en figure E.14.

SIGNAL
1 Symbole OFDM

Préambule Données

Nombre variable de Symboles OFDM (Ngyy)

12 Symboles

Fic. E.14. Trame Physique - 802.11a

Le standard 802.11a, a la différence de HiperLAN II, ne prévoit pas différents formats
pour le préambule. Ici le préambule se compose de 12 symboles OFDM : 10 « short
training » symboles (¢, ... t19) et 2 « long training » symboles (T, T) [cf. fig. E.15].

Short Training Symbols
10 x 0,8us =8 s

Long Training Symbols
1,6us +2x3,2us =8 us

bl [ttt |t |t |t |t A2 T, T,
0,8us +3,2 us Données utiles
=4 s Ngym X Tg
A | SIGNAL| A | Donnéest | .iviiiiiiiiininennnnnns A | Données NSym
Fic. E.15. Détails Trame Physique - 802.11a
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Chaque « short training » symbole est formé de 16 échantillons pour une durée de
0.8 usec. En totale les « short training » symboles ont, donc, une durée de 8 usec. Comme
pour HiperLAN II, nous retrouvons dans ces symbole 12 sous-porteuses. Chaque « long
training » symbole est un symbole OFDM standard, chacun de durée égale a 3.2 usec avec
un intervalle de garde 4 de durée égale a 1.6 usec. Les « long training » symboles ont,
donc, une durée totale de 8 usec. Ainsi, le préambule a une durée de 16 usec. Ensuite, le
champ « SIGNAL » est composé d’un symbole OFDM (3.2 usec) BPSK avec intervalle
de garde (0.8 usec) et il contient les bits concernant le choix du débit, la longueur du
« PSDU » (« Physical Service Data Unit »), etc... . Le champ Données contient Ngyy
symboles OFDM, chacun avec intervalle de garde.

La modulation numérique de ces données est choisie en fonction du débit a atteindre

et le Ngym est déterminé a partir de 1I’équation suivante :
Nsym = Ceiling((16 + 8 x LENGTH + 6)/Npgps) (E.2)

ou « LENGTH » est le nombre d’octets (1-4095) du « PSDU » et Npgps est le nombre de
bits de données par symboles OFDM [cf. tab. E.1].

En 2001 on voyait apparaitre une nouvelle proposition de standard pour les WLANSs :
le IEEE 802.11g [IEEE2003]. L’idée était d’utiliser le systeéme haut débit du standard
IEEE 802.11a basé sur la modulation OFDM dans la bande de fréquence des 2.4 GHz
(« ISM », « Industrial, Scientific, Medical »). Cela dit, les caractéristiques d’un tel sys-
teme restent les mémes que celles du standard IEEE 802.11a présenté ci-dessus, sauf la

fréquence de la porteuse RF.
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Annexe F

Outil « ADS » : Niveau Systeme

Le logiciel de simulation « ADS » (« Advanced Design Systems ») de « Agilent Tech-
nologies » [AGIL2005] est souvent utilisé dans la conception et I’analyse d’un systéme
d’émission/réception permettant de réaliser des simulations au niveau systéme ainsi que
des simulations au niveau circuit. S’il le faut, le concepteur a aussi a disposition un en-
vironnement mixte ou il peut simuler le systeme et le circuit au méme temps en utilisant
deux moteurs de simulations différents.

« ADS » est un environnement de simulation comprenant la saisie des schémas, des
moteurs de simulation circuit et systeme, un éditeur de « layout », des modeles de com-
posants, des bibliotheques de fondeurs et des traducteurs pour I’interface avec d’autres
outils. Dans « ADS », on peut distinguer deux grandes familles de simulateurs : systeme
et circuit. De plus, la co-simulation de ces deux familles de simulateurs est possible.

Dans la suite de cet annexe, nous allons présenter les principales caractéristiques de cet
outil. Ayant réalisé des simulations au niveau systeme, nous allons alors nous intéressés
juste des moteurs de simulation de type systeme. Le lecteur intéressé par la partie circuit
peut toujours se référer a la documentation de « ADS » qu’on retrouve facilement en se
connectant au site internet de « Agilent Technologies » [AGIL2005].

Le principal simulateur au niveau systéme est représenté par « Ptolemy » qui se charge
essentiellement de 1’analyse des parties numériques du systeme. En plus des modeles de
systeme et de circuit RF, « ADS »fournit une bibliotheque de modeles d’antennes et de
propagation utilisable par « Ptolemy ». Ces modeles permettent de simuler les effets des
trajets multiples et de fading auxquels les signaux sont confrontés dans le canal de trans-
mission des terminaux mobiles. Ceci permet d’évaluer des systemes de communications

complets avec 1’émetteur, le canal de transmission et le récepteur.
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F.1 «Ptolemy »

Le simulateur de traitement de signal « Ptolemy » a été créé a I’ Université de Berkeley
en Californie [PTOL2001], [PTOL2005]. Il représente la troisieme génération d’environ-
nement logiciel, débutée en 1990, issue des deux environnements de conception précé-
dents, Blosim et Gabriel, qui étaient dédiés au traitement du signal numérique.

HPEEsof a ensuite développé le logiciel HP « Ptolemy » a partir de « Ptolemy »
de Berkeley auquel a été ajouté de tres nombreux modeles comportementaux et temporels
pour la conception de systemes de communication incluant entre autres des modeles d’an-
tennes et des modeles de propagation. Inclus dans « ADS », HP « Ptolemy » est enrichi
de la co-simulation avec les simulateurs analogiques RF de « ADS », des liens avec les
instruments de test, et d’une aide.

« Ptolemy » de « ADS » est un simulateur au niveau systeme basé sur une technique
de flot de données synchrone temporel, « Synchronous DataFlow » (« SFD ») et « Timed
SFD » (« TSDF »). Le domaine « TSDF » permet de simuler les composants temporels.
Il présente les avantages de la simulation RF rapide, de I’intégration avec la simulation de
traitement du signal et de la co-simulation avec certains simulateurs circuits de « ADS ».
Ce type de flot de données est bien adapté aux systemes de traitement du signal synchrone,
mais il ne permet pas de simuler les systémes asynchrones.

Le simulateur « Ptolemy » permet de concevoir et de simuler des traitements de si-
gnaux numériques « DSP » (« Digital Signal Processing »), des parties RF et analogiques,
autrement dit des systemes complets comme des récepteurs et des transmetteurs, des mo-
dems, des téléphones cellulaires, des radars, etc... . La partie numérique du module « Pto-
lemy » permet de construire des algorithmes sophistiqués, de simuler et d’observer leurs
performances grace a une analyse de « BER » (« Bit Error Rate »), un diagramme de I’ ceil,
une constellation ou d’autres représentations. Le module RF de « Ptolemy » est capable
de prendre en compte des effets comme le point d’interception d’ordre 3 (/P3), le bruit
de phase, les effets de « Voltage Standing Wave Ratio » (« VSWR ») dépendant de la
fréquence, et les figures de bruit.

Le simulateur « Ptolemy » s’utilise avec de nombreux modeles, certains pour conce-
voir des algorithmes de « DSP » et d’autres pour modéliser de fagon comportementale
les distorsions RF et analogiques qui se produisent réellement lors du passage dans les
composants analogiques et RF. Il existe trois catégories de modeles : « DSP », communi-
cations et analogique/RF.

Les modeles numériques s’utilisent pour simuler les « DSP », les algorithmes numé-

riques, et les parties en bande de base. Dans cette catégorie, nous retrouvons alors des
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multiplieurs, des additionneurs, des égaliseurs complexe, des modems, des codeurs et
décodeurs, des sur-échantillonneurs et sous-échantillonneurs, des portes logiques, des re-
gistres, des compteurs, des bascules, des fonctions mathématiques, des filtres numériques
FIR et IIR, etc... .

La librairie communication comprend une large gamme de blocs qui inclut des modu-
lateurs QAM et démodulateurs, des filtres a cosinus surélevé, etc... .

Les modeles temporels représentent le comportement des composants analogiques et
RF tels que les compressions de gain, les figures de bruit, et les distorsions d’intermo-
dulation. Ce sont des codeurs et décodeurs pour modulations numériques complexes, des
filtres temporels, des composants linéaires tels que délai RF, déphaseur, modulateurs et
démodulateurs, des composants non-linéaires tels que des amplificateurs RF, des mélan-
geurs, des oscillateurs, des comparateurs de phase et des sources temporelles.

Par ailleurs, « Ptolemy » permet d’ajouter facilement des modeles décrits en langage
C ou C++. Les modeles sont décrits par le nombre de leurs entrées et sorties et leurs

parametres. Le modele est compilé, puis peut étre utilisé dans le schéma de conception.

F.2 La Co-simulation

« Ptolemy » peut simuler des parties « DSP », analogique et RF au niveau compor-
temental. Mais, il est utile a partir de cette simulation comportementale de haut niveau
d’aller vers une simulation plus fine et plus réaliste. Pour cela, I’outil « ADS » permet la
co-simulation de modeles comportementaux simulés sous « Ptolemy » avec des circuits
analogiques, tels qu’un amplificateur représenté au niveau circuit avec des transistors, des
capacités ou toute autre partie représentée au niveau circuit, simulés avec un moteur de
simulation RF/analogique (ou circuit).

La co-simulation se fait dans le méme environnement et a partir du méme schéma de
conception. Le schéma de conception principal est simulé par « Ptolemy » et le schéma
circuit est un symbole issu du schéma circuit comprenant le simulateur RF/analogique
invoqué. La co-simulation permet donc de simuler ensemble des parties numériques, si-
mulées avec Ptolemy, et des parties analogiques, simulées avec les moteurs de simulation
de la partie circuit.

La co-simulation est I’un des atouts primordiaux de « ADS » par rapport aux autres
outils de simulation, en fournissant un environnement commun pour spécifier les com-
posants au niveau systéme et concevoir les circuits associés. Les différents niveaux de

simulation sont ainsi disponibles et I’impact du choix d’un parametre dans un niveau
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donné peut se voir a plus grande échelle dans un autre niveau. L’ensemble d’un systeéme

de communication peut €tre analysé dans sa globalité mais aussi de maniere tres détaillée.

F.3 Autres Caractéristiques de « ADS »

« ADS » fournit également un outil pour optimiser les performances. Des gammes
de tolérances sont appliquées aux parametres des composants et une valeur de perfor-
mance est spécifiée. L’ optimiseur traite les données et rend les valeurs des parametres
qui permettent d’atteindre au mieux la performance fixée. Une dizaine d’optimiseurs est
disponible selon le probleme que 1’on veut résoudre.

D’autre part, « ADS » contient aussi un éditeur graphique pour le dessin des masques
(« layout »), un vérificateur des regles de dessin, des traducteurs, et un compilateur de
cellules graphiques. Les traducteurs permettent au concepteur de développer des routines
en MatLab, langage C, et VHDL/Verilog qui peuvent €tre gérées dans « ADS ». En outre,
les « netlists » provenant de SPICE de Berkeley, Pspice et HSPICE peuvent aussi étre lues
par « ADS ».

Aussi, dans « ADS » un moteur de simulation électromagnétique Momentum permet
de réaliser des simulations électromagnétiques a partir du dessin des masques et donne
des résultats sous forme de parametres S.

Nous n’avons pas utilisé ces outils dans notre étude. Par ailleurs, I’outil « ADS »
évolue encore de nos jours, ce qui donne lieu a de nouvelles versions par lesquelles les

capacités de 1’outil évoluent.
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Résumé - 1> OFDM (« Orthogonal Frequency Division Multiplexing ») garantit un com-
promis optimal entre la transmission haut débit et la robustesse vis-a-vis des canaux multitrajet
avec évanouissement. Ce procédé de modulation présente une forte fluctuation de I’amplitude de
son enveloppe complexe avec une augmentation du « PAPR » (« Peak-to-Average Power Ratio »).
En émission, un « PAPR » élevé oblige 1’amplificateur de puissance (« PA ») a travailler loin de
sa zone de saturation afin que le signal d’entrée ne soit pas trop distordu. Par conséquence, le
rendement du PA décroit avec une augmentation de sa consommation. Dans un contexte de por-
tabilité (ressource énergétique limitée), I'utilisation de modulations multiporteuses nécessite d’un
traitement afin de minimiser cette consommation. La theése s’insére alors dans ce contexte d’opti-
misation de la consommation tout en gardant une trés bonne qualité du signal recu. La méthode de
réduction du « PAPR » dite d’écrétage plus filtrage a été améliorée en donnant lieu a la nouvelle
méthode d’écrétage inversible. Ce systeme se compose de 1’écrétage « soft » pour la réduction du
« PAPR », du filtrage pour une « ACPR » (« Adjacent Channel Power Ratio ») acceptable et de
I’inversion pour compenser les distorsions dues a I’écrétage. En présence du canal bruité, 1’écré-
tage inversible a un gain sur le « back-off » du « PA » et donc sur son rendement. Ainsi le gain
en consommation a été quantifié a 11% pour les mémes performances en « BER » (« Bit Error
Rate »). En outre, une analyse plus approfondie a été réalisée pour I’« ACPR » et un nouveau
parametre (le « N_ACPR ») permet de mieux prendre en compte la remontée spectrale des lobes
secondaires du spectre de sortie.

Mots clés : « ACPR », « Back-off », « BER », Consommation, Ecrétage, Ecrétage inversible,
Enveloppe non-constante, « N_ACPR », OFDM, « PA », « PAPR », Rendement, Terminal mobile.

Abstract — The OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) allows a high bit rate
with a robustness of transmission in multi-path fading channels. The main drawback is the very
important amplitude fluctuation of its complex envelope which generates a high PAPR (Peak-
to-Average Power Ratio). On the transmitter side, a high PAPR moves the working point of the
power amplifier (PA) far from its saturation region so that the input signal is not well satura-
ted. Consequently, PA power efficiency decreases with an increase of its power consumption. In
the context of mobility, the energy resources are limited and the employment of multi-carrier
modulations needs a signal processing in order to reduce the PA power consumption. The pur-
pose of this work is the optimization of the PA power consumption without degradation of the
received signal quality. The PAPR reduction method named clipping and filtering has been im-
proved generating a new technique called invertible clipping. This system comprises : the soft
clipping for the PAPR reduction, the filtering for an acceptable ACPR (Adjacent Channel Power
Ratio) value, and the inversion to compensate the distortions due to the clipping. In presence of an
AWGN (Additive White Gaussian Noise) channel, the invertible clipping system allows to obtain
a gain on the PA back-off and, consequently, an improvement of its power efficiency. The inver-
tible clipping reduces the PA power consumption of 11% maintaining the same BER (Bit Error
Rate) performance. Moreover, in-depth analysis of the ACPR has been realized and a new para-
meter has been introduced (N_ACPR) which allows a better evaluation of spectral regrowth on the
output spectrum.

Key words : ACPR, Back-off, BER, Clipping, Invertible clipping, Mobile terminal, N_ACPR,
Non-constant Envelope, OFDM, PA, PAPR, Power consumption, Power efficiency.



	Page de garde
	Remerciements
	Table des matières
	Introduction générale
	Liste des publications
	Résumé/Abstract

