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Introduction

L’objectif de tout systéme de modulation ou de codage est de transmettre le mieux pos-

sible I'information a travers les réseaux filaires existants ou les réseaux sans fil. L’évolution
des modes de communication et notamment les « priorités » que sont devenues Internet
et la Téléphonie Mobile demande aux systémes de communications d’étre de plus en plus
performants, ils doivent permettre de transmettre en temps réel des données comme la
voix mais aussi des données multimédia comme le son, les images ou la vidéo.
Les spécifications des différents systémes sont liées aux ressources disponibles pour la
transmission comme la bande fréquentielle disponible, la puissance ou la complexité, tou-
jours dans le but d’avoir la meilleure qualité de service. Le choix d’une technique de codage
ou de modulation se fait selon plusieurs critéres [1] :

— la probabilité d’erreur qui nous informe sur la fiabilité de la transmission ;

— lefficacité spectrale qui mesure 'aptitude du systéme a utiliser les ressources fré-

quentielles;

— le rapport signal a bruit nécessaire pour garantir un certain service qui quantifie la

capacité du systéme a utiliser la puissance disponible;

— la complexité du systéme qui renseigne sur le coiit et le volume de I’équipement.
Une exploitation efficace du spectre radio-électrique disponible est une priorité du fait de
I’augmentation du nombre de services et du nombre d’utilisateurs.

Bien que le principe des modulations multiporteuses ne soit pas récent, leur développe-

ment pour des systémes commerciaux a été retardé jusqu’a ce que les technologies néces-
saires & leur mise en oeuvre soient disponibles & un cotit raisonnable [2]|. Ainsi, depuis la
mise en application de la modulation Orthogonal Frequency Division Multiplexing
(OFDM), les modulations multiporteuses sont reconnues comme étant une solution ef-
ficace pour les communications avec ou sans fil. La modulation OFDM est utilisée par
les normes DAB (Digital Audio Broadcasting) [3] et DVB (Digital Video Broadcasting)
pour des applications de radio et télévision numériques respectivement. Elle est égale-
ment utilisée par la norme 802.11a/g [4] pour des applications WLAN (Wireless Local
Area Network). Les systémes VDSL reposent aussi sur cette modulation pour des trans-
missions haut-débit sur les lignes bifilaires téléphoniques.
Les techniques de modulation multiporteuses de type OFDM ou MC-CDMA (MultiCarrier
Code Division Multiple Access) tirent profit de orthogonalité des exponentielles com-
plexes pour obtenir une base orthogonale de fonctions que modulent les données & trans-
mettre, permettant ainsi aux spectres des sous-porteuses de se chevaucher. Ces techniques
classiques utilisent des formes d’onde rectangulaires comme filtre de mise en forme, la
conséquence en est une implémentation de la modulation et la démodulation par les algo-
rithmes efficaces de Transformée de Fourier Discréte (DFT : Discrete Fourier Transform)
[5].

Cependant, la forme d’onde rectangulaire n’est pas optimale dans un contexte de trans-
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mission radio-électrique : cette fonction est mal localisée en fréquence et est donc sensible
a la dispersion temporelle du canal de propagation |6]. La solution développée actuelle-
ment est l'utilisation d’un préfixe cyclique [7] : associée a la DFT, cette technique offre une
grande robustesse aux canaux dispersifs en temps au détriment d’une perte d’efficacité
spectrale.

Pour pallier cette perte d’efficacité spectrale, I'idée d’employer des bases orthogonales plus
avancées que celle de Fourier comme noyau de la modulation multiporteuses a été intro-
duite il y a plus d’une décennie [8]. Ainsi, d’autres approches plus générales et plus souples
ont été proposées débouchant sur une atténuation nettement supérieure de la bande af-
faiblie et une meilleure localisation fréquentielle des bandes orthogonales employées pour
la transmission. L’utilisation d’'une modulation multiporteuses basées sur les ondelettes
est proposée comme une amélioration possible de la modulation OFDM.

En effet, par le biais du formalisme des ondelettes et de leur application aux paquets
d’ondelettes et aux bancs de filtres, il est possible de construire une base orthogonale
en temps et en fréquence utilisée pour transmettre I'information dans chaque sous-bande
et dont les propriétés permettraient de mettre au point un systéme de communication
multiporteuses qui exploiterait bien le spectre radioélectrique. Ce choix est motivé par le
fait que les caractéristiques d’un systéme dépendent directement de I’ensemble des formes
d’onde utilisées. La sensibilité aux interférences introduites par le canal de propagation
peut étre réduite par un choix judicieux des formes d’onde.

Ainsi un systéme utilisant les ondelettes peut-étre utilisé a la place de la DFT pour la
modulation multiporteuses. La transformée en ondelettes ayant comme propriétés d’étre
multi-résolution temps/fréquence, le systéme peut atteindre une résolution optimum en
choisissant précisément la fonction d’ondelette.

Une modulation multiporteuses utilisant la transformée en ondelettes est appelée modu-
lation Discrete Wavelet MultiTone (DWMT).

L’application de la théorie des ondelettes aux modulations multiporteuses a été étu-

diée par plusieurs auteurs [9, 10|. L’analyse multirésolution, utilisée dans les techniques
de compression d’images, ne semble pas adaptée aux transmissions [11]. Les paquets d’on-
delettes semblent étre un choix plus judicieux [12].
De part leur développement récent, les systémes multiporteuses basés sur les ondelettes
sont trouvés sous plusieurs appellation dans la littérature. Dans ce mémoire, nous utili-
serons la dénomination DWMT qui est la plus générale, elle est également utilisée pour
désigner les bancs de filtres en cosinus. Ces systémes sont parfois appellés Wavelet Packet
Modulation (WPM) [13, 14] ou Wavelet OFDM (WOFDM) |15, 16].

L’objectif de mes travaux de recherche est de répondre a la question de faisabilité de
I'utilisation des ondelettes pour les modulations multiporteuses en détaillant ses avan-
tages et ses inconvénients par rapport a la modulation OFDM. C’est a cette question
que ce mémoire va tenter d’apporter des éléments de réponse en développant les aspects
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théoriques ainsi que les aspects d’implémentation et de complexité.

Plan du mémoire

Ce mémoire comprend 5 parties. La figure 1 présente un synoptique de la démarche
scientifique suivie dans ce mémoire. Les deux premiers chapitres, essentiellement biblio-
graphiques, ont pour objet de présenter et de déterminer la problématique inhérente aux
systémes de communication numérique modernes. Le troisiéme détaille le systéme proposé
et les deux derniers ont pour objectif de valider ce systéme par des applications concrétes.

Chapitre 1

Chapitre 2

Détermination de la
problématique

Etat de I'art
des modulations multiporteuses

Introduction aux systémes
de communications numériques

Chapitre 3

Etude de la modulation DWMT Systéme proposé

Chapitre 4 Chapitre 5

Sensibilité aux brouilleurs
bande étroite

Performances en canal

radio-¢électrique Applications

F1G. 1 — Synoptique du mémoire.

Ainsi, plus précisément :

— Le premier chapitre est une introduction aux systémes de transmission. Dans un
premier temps, des notions de base de communications numériques sont rappelées :
la modélisation en bande de base, la modulation numérique et le canal de propaga-
tion. Un modéle mathématique original est également introduit, il permet de décrire
I’ensemble de systémes de transmission de fagon générique.

Nous nous intéressons ensuite aux deux grands domaines d’étude de modulations nu-
meériques avancées : I’accés multiple et les modulations multiporteuses. Cette partie
présente les principes fondamentaux de ces études afin de dégager la problématique
de mes travaux de recherche.

Finalement, I'idée permettant d’améliorer la qualité d’une transmission numérique
est présentée. L’objectif étant de réduire les interférences en améliorant la localisa-
tion temps-fréquence des formes d’onde modulantes.
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— Le chapitre 2 est consacré a la présentation des modulations multiporteuses actuelles.

La modulation OFDM est plus amplement détaillée que dans le premier chapitre. A
partir du modéle mathématique, ses principales caractéristiques sont décrites : I'im-
plémentation par DFT, I'insertion du préfixe cyclique et 1’égalisation dans le domaine
fréquentiel. Nous donnons également une estimation de la complexité de I’émetteur
en nombre d’opérations.
Ensuite, ce chapitre donne les techniques de base du traitement multicadence et
des bancs de filtres. Nous verrons aussi leurs applications aux modulations multi-
porteuses. Différentes structures de bancs de filtres sont présentées ainsi que le lien
entre la modulation OFDM et les bancs de filtres.

— Dans le chapitre 3, la modulation multiporteuses par paquets d’ondelettes est intro-
duite. Tout d’abord, nous donnons les bases de la théorie des ondelettes en précisant
rapidement les outils permettant leur application aux modulations multiporteuses.
En effet, nous montrons comment la transformée en ondelettes discrétes s’implé-
mente par une structure en bancs de filtres, puis, par la généralisation des ondelettes
en paquets d’ondelettes, comment les ondelettes permettent de construire une base
de fonctions orthogonales applicables & la modulation multiporteuses.

La modulation DWMT est ensuite présentée sous différentes structures, nous nous
attarderons notamment sur 1’étude de la complexité du systéme proposé.

Enfin, ce chapitre se termine par une comparaison didactique entre les modulations
OFDM et DWMT. Des conclusions qualitatives seront données en fonction des formes
d’onde, des spectres, de la localisation temporelle et fréquentielle, de la complexité
et du débit.

— Le chapitre 4 est consacré a I’étude d’une transmission multiporteuses en présence
d’un brouilleur bande-étroite. Nous présentons, dans un premier temps, deux exemples
réels de transmission soumise au probléme de la présence d'un brouilleur bande-
étroite.

Les différents modéles de brouilleur sont ensuite décrits. L’influence du brouilleur sur
la transmission est ensuite estimée théoriquement afin de définir des critéres de choix
des formes d’onde utilisées. Nous montrons ainsi pourquoi la modulation DWMT est
moins sensible aux interférences bande-étroite que la modulation OFDM.

Ce résultat est ensuite validé par des simulations numériques de la qualité de la
transmission en terme de taux d’erreur binaire. Des tests sont effectués pour diffé-
rentes ondelettes et différents brouilleurs.

— Dans le chapitre 5, nous présentons 1’é¢tude de la transmission a travers un canal
multi-trajets. Le probléme de ’égalisation sera abordé, nous proposerons plusieurs
schémas d’égalisation du signal DWMT : une égalisation & un coefficient par sous-
bande a I'image de la modulation OFDM et une post-détection & annulation d’in-
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terférences. Nous verrons également pourquoi l'utilisation de paquets d’ondelettes
complexes est plus adaptée a cet environnement.

L’ensemble des propositions est validé par des simulations de la transmission en
terme de taux d’erreur binaire. Une comparaison des performances des modulations
OFDM et DWMT conclut ce chapitre.

— Enfin nous concluons ce travail en dégageant les points importants en soulignant ses
limites et en discutant les perspectives de recherche et d’ouverture que peut apporter
ce domaine.



Chapitre 1

Introduction aux systémes de
transmission
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Cette premiére partie a pour objectif de présenter les principales notions relatives aux
systémes de communication numérique.
Dans un premier temps, la description d’un systéme de communication numérique sera
effectuée. Nous presenterons ainsi le modéle bande de base, les éléments perturbateurs
ainsi qu’une proposition de description générique. Nous présenterons également le canal
de propagation.
Ensuite, nous introduirons les deux grandes familles de modulateurs numériques : les tech-
niques d’accés multiples permettant a plusieurs utilisateurs de communiquer dans le méme
environnement et les modulations multiporteuses offrant une grande efficacité spectrale.
Enfin, nous développerons certains inconvénients de ces techniques usuelles et nous pré-
senterons les solutions proposées, et plus particuliérement celles utilisant la localisation
temps-fréquence des formes d’onde modulantes.

1.1 Description d’un systéme de communication numé-
rique

1.1.1 Communication en bande de base

L’objectif d’un systéme de communication est de transporter un signal d’information

d’une source a un destinataire via le canal de communication. La source génére un mes-
sage qui est converti sous sa forme physique afin d’étre transmis. Lorsque le support
physique est une onde électromagnétique, le signal est référencé comme étant un signal
radio-fréquence.
Le signal analogique est converti en signal numérique par des opérations d’échantillon-
nage, de quantification et de codage. Les études des systémes de communication se font
donc aussi avec des signaux discrets [17]. La description bande de base présentée dans
ce paragraphe permet de valider des études sans manier des signaux analogiques radio-
fréquence.

ng(t)
s7(t) — ‘ L rp(t)
Modulateur RF |SR(E) | TR(t) | Demodulateur RF
s > N
so(t) autour de f, : R L autour de f; ro(®)
Q — : —
Canal Radio

F1G. 1.1 — Chaine de transmission radio-fréquence.

La transmission du signal autour d’une fréquence radio est décrite sur la figure 1.1 avec
sr(t) et rg(t) les signaux a la fréquence radio respectivement émis et recus. On note hp
la modélisation du canal de propagation a la fréquence radio et ng(t) le bruit ajouté lors
de la transmission.
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Les canaux de transmission radio-électrique possédent un support spectral B étroit
par rapport a la fréquence porteuse radio fy. L’expression du signal réel a bande étroite
transmis sur la porteuse radio fy est :

salt) = p(t) cos(2m fot + B(1)) (L1)

ou p(t) et ¢(t) sont respectivement I’enveloppe et la phase instantanée du signal.

L’enveloppe complexe associée a ce signal a bande étroite est définie par :
s(t) = plt)er (1.2)

L’enveloppe complexe est également appelée I’équivalent en bande de base du signal sg(t),
elle peut étre représentée par sa partie réelle et sa partie imaginaire :

s(t) = s1(t) + jsqo(?) (1.3)

Le signal réel est déterminé a partir de son équivalent en bande de base par la relation :
sr(t) = Re {s(t)eﬂ”f“t}
ou par la relation trés importante en pratique :
sr(t) = sp(t) cos 2w fot — sg(t) sin 27 fot (1.4)

ou les signaux s;(t) et sg(t) sont les parties réelle et imaginaire de I’équivalent en bande
de base du signal a bande étroite. Ils sont aussi appelés les composantes en phase et en
quadrature. La relation (1.4) est utilisée dans le schéma de principe de la figure 1.2, qui
permet de réaliser un signal & bande étroite a partir de ses composantes en phase et en
quadrature.

sr(t)

sp(t)

sg(t)

F1G. 1.2 — Schéma de principe d’un modulateur 1/Q.

Ainsi, I’étude des systémes de communication utilise souvent une représentation équi-
valente complexe en bande de base. La représentation spectrale des signaux de la figure
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1.3 permet de visualiser le principe de 1’enveloppe complexe. Le spectre du signal radio-
fréquence est noté Sg(f). Le signal en bande de base correspond a I’enveloppe complexe
du signal radio-fréquence, son spectre S(f) occupe la méme largeur de bande B.

: : : :
B Spectre radio B
Nc.f)
f f >
fo AR fo
B

Spectre e bande de base

F1G. 1.3 — Spectre radio-fréquence et en bande de base du signal transmis.

Comme représenté sur la figure 1.1, le signal radio sg(t) est transmis a travers un canal
radio-électrique de support spectral B autour d’une fréquence porteuse fy. De la méme
fagon que le modulateur a un modéle équivalent en bande de base, il est possible de définir
un modéle équivalent du canal en bande de base [18].

La premiére formulation mathématique d’'un modéle de canal paramétrique est pro-
posée dans [19]. Le canal radio-électrique est modélisé par un filtrage par la réponse
impulsionnelle réelle hg(t) suivi d’un bruit additif ng(t). ng(t) représente I’ensemble des
bruits radio-électriques et est modélisé par un signal gaussien [20] de variance o2 et de
DSP bilatérale Ny/2 autour de fy, on parle alors de bruit blanc additif gaussien (en an-
glais, AWGN : Additive White Gaussian Noise), mais il existe d’autres types de bruits
additifs comme les bruits impulsionnels [21].

Le signal réel recu s’exprime alors par la relation :

rr(t) = (hr * sg)(t) + ng(t) (1.5)

En utilisant la méme notation que pour le signal émis (1.3), I’enveloppe complexe du
signal recu est donnée par :

r(t) = ri(t) + jro(t) (1.6)
Finalement, le signal complexe en bande de base regu r(t) peut s’exprimer comme le

filtrage du signal complexe en bande de base émis s(t) et ’ajout d’un bruit complexe en
bande de base n(t) :

r(t) = (h*s)(t) +n(t) (1.7)
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avec ® n(t) = ny(t) + jng(t) : enveloppe complexe du bruit réel ng(t),
e h(t) : le filtre complexe équivalent en bande de base du canal de propagation hr(t) :

h(t) _ hf(t) + th(t)

) avec hg(t) = hy(t) cos 2w fot — ho(t) sin 27 fot (1.8)

Dans le cas ou le bruit ng(t) est modélisé par un processus gaussien centré et de DSP
bilatérale Ny/2, on peut montrer [17] que les deux composantes n;(t) et ng(t) sont indé-
pendantes, gaussiennes, centrées et chacune de DSP V.

La chaine de transmission radio-fréquence décrite sur la figure 1.1 a donc une repré-
sentation équivalente en bande de base donnée par la figure 1.4.

______________________________________________

n(t) |
= n;(t) + jng(t)|

s() = 51() +jsg(t) ——»{ R P> () = () +rg(t)

Canal complexe en bande de base !

F1G. 1.4 — Modéle équivalent en bande de base de la chaine de transmission.

La présentation du canal de transmission et son modéle mathématique seront détaillées
dans le paragraphe 1.2. La représentation bande de base permet d’intégrer les phénomeénes
liées & la transmission radio-fréquence sans avoir 4 manipuler les signaux réels. Cette
représentation est habituellement utilisée dans I’étude des communications numériques,
elle le sera également dans la suite de ce document.

1.1.2 Chaine de transmission numérique

Les systémes de transmission numérique véhiculent donc I'information sous forme nu-
mérique entre une source et un ou plusieurs destinataires. La tache du systéme est d’ache-
miner I'information de la source vers le destinataire de la maniére la plus fiable possible.
Les caractéristiques de ’environnement de transmission sont trés importantes et affectent
directement la conception des systémes de communication et leur fonction.

1.1.2.1 Structure
La figure 1.5 décrit une vue d’ensemble d’une chaine de communication numérique
[32, 22]. Les différents modules sont ainsi détaillés :

La source : Si le message produit par la source est de type analogique, il est converti
en une séquence d’éléments binaires par des étapes successives d’échantillonnage,
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Source » Codage ,» Codage »| Modulateur
de source de canal
A
Canal
2 o s a .
Destinataire [+ Deécodage -+ Décodage -+ Démodulateurf«——
de source de canal

F1G. 1.5 — Chaine de transmission numérique.

de quantification et de codage binaire. Dans notre étude, nous considérerons une
source d’information générale, elle délivre des éléments binaires indépendants et
identiquement distribués (i.i.d.).

Le codage de source : La séquence transmise par la source doit étre la plus courte

possible pour augmenter diminuer le débit de transmission nécessaire et optimiser
I’utilisation des ressources du systéme. Le codeur de source a pour objectif de com-
presser les données en éliminant les éléments binaires non significatifs. Le principe
du codage de source a été publié par Shannon [23] qui affirme que pour une distor-
tion donnée, il existe un débit binaire vers lequel on peut tendre, mais en dessous
duquel on ne peut comprimer davantage une source d’information.

Le codage de canal : Lors du passage a travers le canal de transmission, le signal est

soumis a diverses interférences, introduisant des erreurs en réception. Afin d’aug-
menter la fiabilité de la transmission, un codeur de canal introduit de la redondance
dans la séquence d’information. Le récepteur connait la loi de codage utilisée et
est donc capable de détecter et corriger les données binaires erronées. Il existe de
nombreux travaux |24, 25, 26, 27| spécifiques aux problémes du codage de canal.

La modulation numérique : La séquence d’information binaire passe par un modula-

teur numérique qui sert d’interface avec le canal de communication en donnant au
signal une enveloppe physique. A chaque élément ou groupe d’éléments binaire est
associé une forme d’onde selon une loi de modulation, le tout formant alors un si-
gnal susceptible d’étre envoyé dans le canal en bande de base. Chaque forme d’onde
associée a un groupe de bits est appellée « symbole ».

Le canal de propagation : Le modéle bande de base du canal de propagation décrit

donc le support physique utilisé pour transmettre 'information. Le support différe
selon les applications : ainsi le cable bifilaire est utilisé par le téléphone, le cable
coaxial permet des transmissions de I'ordre du Mbits/s, la fibre optique pour des
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débits de I'ordre du Gbits/s. Dans le cadre de notre étude, nous envisagerons plutot
les transmissions radio-mobiles, qui utilisent la propagation des ondes électromagné-
tiques dans ’espace libre. Nous étudierons également les transmissions en présence
de forts bruits & bande étroite.

La démodulation numérique : A laréception, le démodulateur traite les formes d’onde
en provenance du canal par des processus de synchronisation, de détection et de
quantification des séquences recues, qui représentent une estimation des symboles
émis. Ces séquences sont ensuite décodées par les opérations inverses de celle utili-
sées & ’émission.

Dans ce document, le codage de source et le codage de canal ne seront pas abordés. Le
théoréme de « séparation » de Shannon [28] suggére de concevoir séparément les codages
de source, de canal et la modulation. C’est ainsi qu’ont été étudiés la plupart des schémas
de transmission depuis plus de 50 ans [29]. Des approches récentes remettent en question
cette « séparation » : une optimisation conjointe du codage de source et du codage de ca-
nal permet de réduire la complexité globale du systéme tout en conservant un bon niveau
de performances [30].

Dans notre cas, I’étude est restreinte & la modulation et démodulation numériques en

bande de base en supposant que les résultats obtenus sont indépendants de tout codage

associé.

Les performances du systéme de transmission dépendent donc de nombreux paramétres
comme les caractéristiques du canal, la puissance d’émission, le choix du codage ou encore
la forme d’onde utilisée.

1.1.2.2 Caractéristiques du systéme

Dans notre étude, ’évaluation des systémes de transmission est dictée par deux ca-
ractéristiques : la qualité de la transmission et la complexité de calcul des opérations
de modulation/démodulation. Les grandeurs permettant de quantifier la qualité de la
transmission sont :

Le Taux d’Erreur Binaire (TEB) permet de mesurer la fréquence a laquelle les er-
reurs se produisent. Il correspond au rapport entre le nombre de bits erronés et le
nombre total de bits émis.

Erreur Quadratique Moyenne (EQM) détermine 1’écart moyen entre les symboles
émis et les symboles recgus.

La qualité de la transmission est généralement évaluée pour une efficacité spectrale et un
rapport signal sur bruit donnés :

L’efficacité spectrale mesure le débit binaire par unité de temps et de fréquence. Pour
une transmission de ¢ bits sur une durée 7 et une largeur de bande B allouée & la
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transmission, le débit binaire D est donné par le rapport - et Iefficacité spectrale
par le rapport 5%

Le Rapport Signal sur Bruit (RSB) est généralement adopté [18] en transmissions
numériques comme paramétre d’entrée du récepteur pour lequel on va évaluer la
qualité du message numérique restitué. Il permet ainsi de qualifier la sensibilité
du récepteur aux perturbations subies par le signal lors du passage dans le canal,
appelées aussi bruit de transmission. e RSB est déterminé par le rapport % avec :
— Ny : densité spectrale de puissance du bruit blanc en entrée du récepteur;

— FEj : énergie moyenne par bit du signal modulé.

La comparaison de la qualité de transmission de deux systémes différents n’a de signifi-
cation que si leur efficacité spectrale et leur RSB sont respectivement identiques.
Ainsi, les performances des techniques de modulation étudiées dans cette étude tiendront
compte de I’adéquation entre la qualité de la transmission et le RSB pour une efficacité
spectrale donnée. Nous tiendrons compte également de la complexité de calcul :

La complexité de calcul est un aspect primordial pour juger des performances d’'un
systéme de communication. L’évaluation du nombre d’opérations est faite en terme
de multiplications et additions réelles. Comme nous considérons que les données trai-
tées sont complexes, ils faut convertir les opérations complexes en nombres d’opé-
rations réelles suivant la régle :

— une addition complexe demande 2 additions réelles;

— une multiplication complexe demande, par le calcul le plus simple, 4 multiplica-

tions réelles et 2 additions réelles.

La complexité d’un systéme est souvent exprimée en utilisant la notation © (O
signifiant « de I'ordre de ») qui décrit le comportement asymptotique de la com-
plexité, et par extension permet d’indiquer la rapidité avec laquelle elle augmente.
Par exemple, ©(log(NN)) correspond & une évolution logarithmique de la complexité
par rapport a N.

1.1.2.3 L’égalisation

L’objectif de 1’égalisation est de corriger le mieux possible les déformations apportées
par le canal de transmission. Il existe de nombreuses techniques d’égalisation du canal
et de détection des symboles [31, 32]. L’algorithme de Viterbi (basé sur le critére du
maximum de vraisemblance) constitue une approche optimale mais sa complexité est
souvent considérée trop importante. Des approches sous-optimales consistent a utiliser des
égaliseurs linéaires pour compenser le canal. Elles sont effectuées par un filtrage linéaire
de fonction de transfert G(z) qui réalise une opération de convolution. En notant H(z) la
fonction de transfert du filtre modélisant le canal, il existe plusieurs critéres pour définir
le filtre égaliseur dont :

Critére de forgage a zéro (Zero Forcing ZF) : il cherche a supprimer totalement les
interférences en multipliant le signal recu par le filtre inverse des perturbations du
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canal :

(1.9)

Ce critére permet de retrouver exactement les symboles émis mais un de ses incon-
vénients est une possible amplification du bruit.

Détecteur MMSE (Minimum Mean-Square Error) : il permet de trouver le meilleur
compromis entre la suppression d’interférences et la minimisation de bruit de va-
riance o2, G(z) est choisi pour minimiser 'erreur quadratique moyenne :

o (1.10)

z*

1.1.2.4 Le multiplexage des données

Les techniques de modulation dans un systéme radio-mobile ont pour objectif de mul-
tiplexer les différentes données a transmettre. Les données d’un utilisateur doivent étre
séparées entre elles mais aussi de celles des autres utilisateurs afin de faciliter le par-
tage des ressources. Les domaines couramment utilisés afin de partager et diversifier la
transmission sont les suivants :

Le domaine temporel : Des signaux peuvent étre transmis sur des périodes tempo-
relles ne se recouvrant pas. Les signaux occupent donc la méme bande de fréquence
mais peuvent étre séparés par leur instant d’arrivée. On parle alors de multiplexage
temporel.

Le domaine fréquentiel : Des signaux occupant des bandes de fréquences ne se recou-
vrant pas, peuvent étre séparés en utilisant des filtres passe-bande appropriés. Des
signaux peuvent donc étre transmis sans interférer les uns avec les autres. On parle
ici de multiplexage fréquentiel.

Le domaine des codes : Les différents utilisateurs doivent émettre des signaux trés
peu corrélés entre eux. Des corrélateurs peuvent donc étre utilisés pour extraire les
signaux individuels d’'un mélange de signaux émis au méme instant et sur la méme
bande de fréquence. On parle alors de multiplexage par codes.

En tenant compte de ces trois domaines de séparation des données, un systéme de com-
munication peut étre modélisé de fagon générique. Sa formulation est introduite dans le
paragraphe suivant.

Dans le cas du multiplexage des données entre utilisateurs, on parle alors d’accés multiple.
Dans le cas du multiplexage des données dans le domaine fréquentiel, on parle de systéme
multiporteuses et I’égalisation peut étre effectuée simplement dans le domaine fréquen-
tiel [7]. Les techniques d’égalisation et de multiplexage des données sont souvent associées.
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1.1.2.5 Modéle mathématique générique

La modulation numérique consiste a associer une forme d’onde aux données & trans-

mettre afin de donner au signal une enveloppe physique. On note v (¢) la fonction associée
a cette forme d’onde.
Afin de définir un modéle tenant compte du multiplexage des données, on peut généra-
liser cette notation et définir une fonction modulante v, , x(t). Cette fonction formule
de facon générique le multiplexage des données en tenant compte des trois domaines de
multiplexage définis dans le paragraphe précédent, ainsi on note :

— n l'indice du multiplexage temporel ;

— m l’indice du multiplexage fréquentiel ;

— k I'indice du multiplexage par codes.

Au niveau du vocabulaire, 1) (t) est appelée « forme d’onde » dans le domaine temporel,
« porteuses » dans le domaine fréquentiel et « code » dans le domaine des utilisateurs.
Par la suite, la fonction générique 1, ,, x(t) est appelée forme d’onde modulante.

L’ensemble des techniques de modulation peut étre étudié en introduisant un systéme
global de transmission. La base de fonctions génériques {¢, ,.x(t), (m,n, k) € Z3} peut
représenter un systéme générique de transmission multiporteuses et multi-utilisateurs.
On considére un systéme de transmission de K utilisateurs sur une bande de fréquence
B allouée a la transmission. La bande de fréquence est divisée en M sous-bandes et on
note xy ,[n] le symbole de 'utilisateur & transmis a I'instant n et sur la fréquence m. Le
symbole x ,,[n] module la forme d’onde ), ,, x(%)-

Ainsi, le signal transmis s(t) peut s’écrire comme la projection du message sur la base
de fonction 1, 5, k(%) :

400 K—-1M-1

5@) = Z Z Z xk,?ﬂ[n]wm,n,k<t> (1'11)

n=—o00 k=0 m=0

Basé sur la formulation introduite dans [33|, cette expression générique sera utilisée
pour décrire ’ensemble des systémes de transmission.
L’intérét de cette formulation est de pouvoir améliorer le systéme en ayant une approche
générale et d’avoir un multiplexage de la forme d’onde modulante au niveau temporel,
fréquentiel et du codes. Le choix des fonctions est effectué en tenant compte de ’ensemble
des degrés de liberté.
La figure 1.6 présente une représentation graphique imagée des formes d’onde génériques.
Les différents domaines de diversité (temps, fréquence et code) définissent I’espace a trois
dimensions. Les formes d’onde ¢ doivent donc étre isolées dans cette représentation.
On note r(t) le signal recu et yi ,[n] les symboles démodulés. La démodulation consiste
a projeter 7(t) sur la base formée par {¢}, . ,.(t), (m,n, k) € Z*}, avec ¢*(t) la fonction
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F1G. 1.6 — Représentation des formes d’onde génériques dans le plan temps-fréquence-
code.

complexe conjugée de () :

+o0
Yeomlr] = / OO (1.12)

Lors d’une transmission sans interférence ni bruit, on a r(¢) = s(t). Les symboles démo-
dulés s’écrivent :

400 K—-1M-1

400
vl = 3 0wl / (D)0 (0) (1.13)

n=—oo0 k=0 m=0

De ’équation (1.13) se déduit une premiére condition sur le choix de la base : ’orthonor-
malité. En réception, cette condition permet la démodulation sans erreur des symboles
émis. L’orthonormalité de la base {1, x(t), (m,n,k) € Z*} se traduit par :

—+00

wm,mk(t)w;’,n’,k/ (t)dt = 5m,m’5n,n’5k,k’ (114)
avec 0 le symbole de Kronecker, d,,,, = 1 si m = n, d,,,, = 0 sinon.
Ainsi, dans le cas d’une transmission parfaite, 'orthonormalité permet d’avoir yy, ,,[n] =

1.1.3 Les modulations numériques

La modulation a pour objectif d’adapter le signal a émettre au canal de transmission.
Pour les transmissions en bande de base, la forme d’onde utilisée pour la mise en forme
du signal physique est le plus souvent une porte ou un créneau.

Dans les procédés de modulation binaire, I'information est transmise & 1’aide d’un para-
meétre qui ne prend que deux valeurs possibles. Dans les procédés de modulation M —aire,
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I'information est transmise a 1’aide d’'un symbole qui prend sa valeur parmi M = 2" réali-
sations possibles, ce qui permet d’associer & un état de modulation un mot de n éléments
binaires. L’ensemble de ces symboles forme une constellation caractéristique pour chaque
modulation.

Supposons que la source délivre des éléments binaires toutes les T; secondes, la période
symbole est définie par Ty, = nT,. Le débit binaire s’exprime D, = T%, et la rapidité de
modulation Dy = % = 1052 b s’exprime en bauds et correspond au nombre de changements
d’états par seconde.

1.1.3.1 Les Modulations numériques classiques

Dans un premier temps, on distingue trois familles de modulations utilisant I’amplitude,
la phase et la fréquence du signal modulé [32] :

La modulation d’amplitude : elle consiste a faire varier 'amplitude du signal selon la
loi de transcodage associée. Celui-ci s’exprime alors sous la forme :

s(t) = A(t) cos(27 fot + @) avec A(t) = Z aph(t — kTy) (1.15)

ou h(t) est un filtre de mise en forme des impulsions, on choisit souvent une porte
(h(t) = 1sit € [0;Ts] et 0 ailleurs), ¢y est une phase de référence et a; la suite des
symboles M-aires. Ce type de modulation est simple a réaliser mais est assez peu
employé pour M > 2 car ses performances sont moins bonnes que celles d’autres
modulations, notamment en ce qui concerne son immunité au bruit.

La modulation de phase : le seul paramétre susceptible de varier est la phase de ’onde
porteuse. A la sortie du modulateur, le signal s’exprime par :

s(t) = A h(t — KT.) cos(27 fot + ¢r) (1.16)

ou A représente 'amplitude constante de I'onde porteuse, h(t) est un filtre de
mise en forme des impulsions et ¢, la valeur de la phase pendant un intervalle
de temps [kTy; (k + 1)Ts[. ¢r prend ses valeurs dans un alphabet de M éléments
{or = ¢ +(2n+1)5;, k=0, ..., M —1}. La complexité de I'ensemble émis-
sion /réception de ce type de modulation augmente avec M, mais reste raisonnable,
ce qui en fait une modulation fréquemment utilisée pour M allant de 2 & 16 avec de
bonnes performances. Parmi ses inconvénients, citons ’existence de sauts de phase
importants qui font apparaitre des discontinuités d’amplitude.

La modulation de fréquence c’est la fréquence instantanée, dérivée de la phase ins-
tantanée, qui peut prendre plusieurs valeurs associées aux états possibles. Le signal
modulé a pour expression :

s(t) = A h(t — KT.) cos[2m(fo + arAF)t + g (1.17)
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avec I'excursion en fréquence 2AF = 7+ o m est l'indice de modulation. Une
modulation fréquemment utilisée considére le cas particulier m = 0.5. Le spectre est
alors concentré autour de la fréquence porteuse et cette modulation prend le nom

de modulation & déplacement minimum de fréquence.

1.1.3.2 Modulation d’amplitude en quadrature

Les modulations précédentes ne constituent pas une solution satisfaisante pour utiliser
efficacement 1’énergie émise lorsque le nombre de points M est grand. En effet, pour
la modulation d’amplitude les points de la constellation sont sur une droite, et pour la
modulation de phase les points sont sur un cercle. Or, la probabilité d’erreur est fonction
de la distance minimale entre les points de la constellation, et la meilleure modulation
est celle qui maximise cette distance pour une puissance moyenne donnée. Un choix plus
rationnel est alors une modulation qui répartit les points uniformément dans le plan [32].
Pour ce faire, on écrit le signal modulé s(¢) sous la forme suivante :

s(t) = a(t) cos(2m fot + ¢o) — b(t) sin(27 fot + ¢o) (1.18)

ou les deux signaux a(t) et b(t) ont pour expression :

Zakht—kT ) et b(t Zbk (t — kTy) (1.19)

Le signal modulé s(t) est donc la somme de deux porteuses en quadrature, modulées
en amplitude par les deux signaux a(t) et b(t).
On considére généralement que les symboles a; et by prennent respectivement leurs va-
leurs dans le méme alphabet & M éléments donnant ainsi naissance & une modulation
possédant F = M? états. Chaque état est donc représenté par un couple (ay;by) ou, ce
qui revient au méme, par un symbole complexe ¢, = ar + jbix. Dans le cas particulier mais
trés fréquent ot M peut s’écrire M = 2", alors les a; représentent un mot de n bits et
les by, représentent aussi un mot de n bits. Le symbole complexe ¢, = a, + jb, peut par
conséquent représenter un mot de 2n bits. L’intérét de cette configuration est que le signal
s(t) est alors obtenu par une combinaison de deux porteuses en quadrature modulées en
amplitude par des symboles ay, et b, indépendants. Cette modulation prend naturellement
le nom de modulation d’amplitude en quadrature (notée QAM - Quadrature Amplitude
Modulation) et si sa constellation comporte E états, on la note E—QAM.
Généralement, les constellations E—QAM sont choisies avec les symboles a; et b, pren-
nant leurs valeurs parmis {+d, £3d, ..., =(M — 1)d} ou d est une constante donnée et
M pair, on obtient alors une modulation & M? états et une constellation avec un contour
carré dont font partie la partie la 4—QAM, la 16—QAM et la 64—QAM
La figure 1.7 représente les constellations normalisées (soit F{|c.|*} = 1) des modulations
de type QAM pour plusieurs nombres d’états.
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F1G. 1.7 — Constellations normalisées des modulations 4—QAM, 16—QAM et 64—QAM.

1.1.4 Les interférences
1.1.4.1 Le bruit de fond radio-électrique

On a vu en 1.1.1 que le canal radio-électrique est modélisé par un filtrage par la ré-
ponse impulsionnelle réelle hr(t) suivi d’un bruit additif ng(¢). En effet, la réception sur
une antenne d’un signal radio-électrique se fera toujours en présence d’'un bruit « ther-
mique » additif, indépendant du signal, blanc, avec une distribution des amplitudes & peu
prés Gaussienne. Ce bruit radio-électrique d’origine thermique est di a des fluctuations
de courants créées par l'agitation thermique des charges élémentaires dans tout élément
conducteur. Il impose ainsi une limite fondamentale a tout systéme d’émission/réception
radio-électrique. Le modéle a bruit blanc additif Gaussien (AWGN) classiquement utilisé
en communications numériques se révéle une bonne approximation, du moins lorsqu’on
ne considére que les sources naturelles de bruit, non liées a 'activité de ’homme.
L’addition imposée de ce bruit gaussien au signal utile recu entrainera I’apparition d’er-
reurs binaires a la reconstruction du message numérique, méme si le contexte de la com-
munication est par ailleurs idéal. Ces erreurs seront d’autant plus nombreuses que la
puissance du bruit intégrée dans la bande du récepteur est importante par rapport a la
puissance du signal utile. La difficulté de la communication vis-a-vis du bruit additif est
indiquée par le rapport ff—g présenté dans le paragraphe 1.1.2.2.

1.1.4.2 Interférences propres au systéme

Contrairement au bruit qui est un facteur limitatif intrinséque a toute communication
radio-électrique, le phénoméne d’interférence (généré par le systéme de communication)
n’est pas fatalement présent. Il est étroitement lié & la modulation choisie (soit a la base
de fonctions {¢,,x(t), (m,n, k) € Z*} introduite précédemment), en relation avec les
caractéristiques du canal de propagation. Pour un canal idéal et une base orthonormale, il
ne doit pas y avoir d’interférence aprés la démodulation de base en réception. Par contre
avec des canaux difficiles, I'interférence résiduelle en sortie du démodulateur peut dans
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certains cas rendre la communication indisponible, méme a tres fort % On distingue trois
types d’interférence propre aux systémes de communication numérique :

Les Interférences d’accés multiples : (Multiple Acces Interference - MAI), lorsqu’on
s’'intéresse au signal de communication d’un code particulier, la MAI désigne 'in-
terférence due aux autres signaux actifs (autres codes). Le terme « interférences
d’accés multiples » est plus particuliérement utilisé pour désigner les interférences
inhérentes aux autres utilisateurs.

Les Interférences Entre Symboles consécutifs (IES) : (Inter Symbol Interference
- ISI), en dehors du bruit, c’est le premier perturbateur d’'une communication nu-
mérique. Cette interférence n’est pas due a l'accés multiple, mais seulement au
propre signal de 'utilisateur d’intérét, lorsque le canal de propagation ameéne un
étalement temporel non négligeable devant le temps symbole. On ne peut plus alors
isoler complétement la contribution des différents symboles numériques émis, aprés
traitement de base en réception.

Les Interférences Entre sous-Canaux (IEC) : (Inter Channel Interference - ICI),
lorsque le canal de propagation améne un étalement fréquentiel non négligeable
devant I'espacement des fréquences porteuses des formes d’onde. On ne peut plus
alors isoler complétement la contribution des différents symboles numériques émis.

De la méme fagon que lexpression générique (1.11) est décrite sur la figure 1.6, on
peut ajouter & cette représentation imagée les interférences. La figure 1.8 présente les
interférences dans les différentes dimensions de la représentation. Chaque forme d’onde
modulante peut étre affectée par les formes d’onde voisines par des pertes de I’isolement
temporel, fréquentiel ou des autres codes.

fréquence
; - ay 4

F 4y 4 -I

I

]

—
temps

ICcT ——

/
»
utilisateur \/
IsI

]

F1G. 1.8 — Représentation des interférences dans le plan temps-fréquence-code.
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1.1.4.3 Les interférences externes au systéme (brouilleurs)

Les systémes opérent souvent dans une bande de fréquence entiérement réservée, dans
ce cas, il ne devrait pas y avoir de perturbateurs radio-électriques d’origine externe aux
systémes.

Cependant, I’abscence de brouilleurs est illusoire étant donné d’une part la multitude
des lieux ol vont pouvoir opérer les systémes de commmunication et d’autres part la
pollution radio-électrique croissante. La plupart des brouilleurs parasites sont de type
bande-étroite (harmoniques d’une machine électrique par exemple) et affectent la qualité
de la transmission.

Ce type d’interférence est étudié de fagon détaillée dans le chapitre 4.

1.2 Le canal de propagation

Le canal de propagation décrit le support physique de transmission via lequel les in-
formations a transmettre sont transportées. Les conditions de propagations dépendent de
I’environnement et sont trés variables, il faut donc distinguer la nature du canal : cables,
fibre optique, satellite ou hertzien. Le contexte initial de cette étude est les réseaux sans fil
large bande, la transmission se fait & travers le canal radio, c’est-a-dire par voie aérienne.
Le canal de propagation radio-électrique est un canal aléatoire, c’est le principal élément
qui provoque les perturbations affectant le signal émis dans une chaine de transmission, il
est sujet a des mécanismes physiques de base qui induisent plusieurs sortes de distorsions
sur le signal émis [34] :

— la réflexion se produit lorsqu’une onde électromagnétique rencontre une surface lisse

de trés grandes dimensions par rapport a sa longueur d’onde;

— la diffraction a lieu lorsque le signal rencontre un obstacle épais (de dimensions trés
larges par rapport a sa longueur d’onde) qui obstrue la visibilité radioélectrique
directe entre ’émetteur et le récepteur. Des ondes secondaires sont générées, se pro-
pageant derriére 1'obstacle (effet de masque ou « shadowing ») ;

— la diffusion « scattering » se produit lorsque ’obstacle présente de nombreuses irrégu-
larités dont les dimensions sont inférieures ou égales a la longueur d’onde. L’énergie
réfléchie est dispersée dans toutes les directions.

La connaissance du canal de transmission est trés importante pour le développement
des méthodes et techniques de transmissions adaptées au contexte de communication.
Elle est aussi difficile & obtenir, du fait de la grande diversité des situations rencontrées.
Pour cette raison, des méthodes statistiques [35, 20| sont utilisées pour 'analyse et la
modélisation du canal de transmision.

Dans cette partie, nous détaillerons deux niveaux de caractérisation du canal de pro-
pagation [36] :

— en large bande, le canal de propagation est représenté mathématiquement par un
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filtre linéaire. Ce filtre correspond a la réponse impulsionnelle du canal et est re-
présentatif des échos significatifs de ’environnement. Cette approche est basée sur
la notion de multi-trajets : chaque trajet transfére une version du signal émis,
atténuée, déphasée, retardée et décalée en fréquence. Ces trajets se représentent gé-
néralement par des distributions de Dirac pondérées. Les trajets multiples ont pour
conséquence une variation de la réponse fréquentielle du canal, on parle alors de
canal sélectif en fréquence;

— Les études bandes étroites ont permis de caractériser les évanouissements temporels
causés par le mouvement du mobile (effet Doppler), le phénoméne de fluctuation
au cours du temps prend l'appellation de « fading », terme anglo-saxon signifiant
« évanouissement ». Cette approche est basée sur les évanouissements sélectifs :
le canal est mathématiquement représenté par un coefficient complexe variant en
fonction du temps. A petite échelle, ces évanouissements sont généralement modélisés
par un processus complexe stationnaire.

Ces 2 échelles de caractérisation permettent de définir entiérement un modéle statistique
du canal de propagation.

La présentation du dispositif de simulation du modéle de canal variable dans le temps
est détaillée dans ’annexe B (génération du canal multi-trajets et implémentation des
coefficients des trajets variables dans le temps).

1.2.1 Caractérisation et modélisation du canal de propagation
radio électrique

1.2.1.1 Caractéristiques large bande

Les études dites large bande permettent d’obtenir une description statistique de la
réponse impulsionnelle (RI) du canal. Le terme large bande signifie que la largeur de
bande du signal transmis permet de mettre en évidence la sélectivité en fréquence et donc
les trajets multiples dans le domaine des retards.

Le modéle classique de ligne a retards est utilisé. Le canal est alors représenté sous la
forme d’un filtre & réponse impulsionnelle finie exprimée par :

h(r) = i d(T — 1) (1.20)

avec L le nombre de trajets;
«; I'amplitude complexe d’un trajet;
7; le retard associé.

La RI du canal équivaut a la somme des contributions des L trajets de propagation ou «
est une variable complexe qui tient compte de I'atténuation et du retard de phase intro-
duits par les diffuseurs, 7; est le retard associé au trajet « [ » de I'onde.
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Les coefficients a; = p;e’® sont dénommeés amplitudes complexes des trajets, avec un
module p; égal a 'atténuation physique du trajet « [ » et une phase ¢; traduisant le dé-
phasage de la porteuse di au retard de propagation de ce trajet : ¢, = —27 for; (avec fo
la fréquence porteuse radio-fréquence).

Exemple d’un canal & deux trajets :

Pour observer 'effet des trajets multiples sur la transmsission, un cas simple de canal est
souvent utilisé : le canal & 2 trajets, le direct et un retardé de Ar. La réponse impulsionnelle
du canal se réduit a :

h(t) =1+ ad(1 — AT) avec a = ae?? (1.21)
Le module de la réponse en fréquence du canal en bande de base est donné par :
|H(f)|> =14 a® 4+ 2acos(¢p — 27 fAT) (1.22)

La figure 1.9 présente la réponse fréquentielle du canal simplifié pour agg = —3 dB
et ¢ = 0, la réponse impulsionnelle est donc h(7) = 1 + gé(T — Ar). La fonction de
transfert du canal comporte des zones ot le signal sera amplifié (|H(f)| > 1) et des zones
d’évanouissement (« fading ») ou le signal sera trés affaibli (|H(f)| < 1). La période de
variation de la fonction de transfert est de 1/Ar.

Cet exemple permet de vérifier que la sélectivité en fréquence croit avec 1’étalement de
la réponse impulsionnelle du canal. Cette sélectivité est d’autant plus marquée que le
module du deuxiéme trajet est proche de 1. Dans le cas extréme ol les 2 trajets ont la
méme amplitude, les minima de la fonction de transfert deviennent des zéros (|H(f)| = 0).

Module du spectre du canal

1/2nt 1/at
Fréquence

F1G. 1.9 — Module de la réponse fréquentielle du canal (1) =1 + ?5(7 — AT).
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Suivant la valeur de la bande occupée B par le signal a transmettre via ce canal de

propagation, deux cas peuvent se présenter :

- B << 1/Ar : la réponse fréquentielle du canal peut étre considérée constante sur
la bande B. Le signal ne subit pas de distortion mais il peut étre trés affaibli si la
fréquence de modulation se situe prés de 1/2A7 voire annulé si les 2 trajets ont la
méme amplitude. Mais le signal peut également étre amplifié;

— B >> 1/Ar : la réponse fréquentielle du canal n’est pas constante sur la bande de
fréquence et le signal subit des distortions qu’il faut corriger a ’aide d’un égaliseur.

1.2.1.2 Caractéristiques bande étroite

Lorsque le mobile se déplace, le modéle du canal devient un filtre évolutif h(t,7) avec
des parameéres ay(t) et 7;(t) de chaque trajet qui varient au cours du temps .
Ces variations sont dues a I’effet Doppler : une onde émise a la fréquence f, voit cette
fréquence décalée en réception d’une quantité A f; appelée étalement ou décalage de Dop-
pler. La fréquence porteuse apparente (f}); associé au trajet « [ » devient ainsi :

(fo)i = fo+Afi (1.23)

avec
Af, = ficos(6;) et fy = %fo (1.24)

ol :
— v est la vitesse de déplacement du mobile;
~ ¢ est la vitesse de I'onde électromagnétique (co = 3.10%m /s pour une propagation
dans lair) ;
— 0, est 'angle formé par la direction du vecteur vitesse du mobile avec celle du vecteur
de propagation de 'onde;
— fq est la fréquence Doppler maximale.

Si I’on raisonne sur une durée courte (inférieure a la durée symbole), correspondant a un
déplacement du mobile trés court, on peut déduire les variations des paraméres o (t) =
p(t)e??® et 7y(t) de chaque trajet [18] :
— les variations de 'atténuation d’espace d’un trajet de propagation isolé sont négli-
geables en champ lointain, soit p;(t) = |ay(t)| = pi;
— I’évolution temporelle du retard du trajet « [ » a I'instant ¢ s’écrit :

() = 7(0) + % cos(0))t; (1.25)

— la phase de chaque trajet subit un déphasage linéaire en fonction du temps, ce qui se
traduit par une variation périodique des coefficients complexes du canal en bande de
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base & une fréquence A f;, différente d’un trajet a I’autre lorsque les angles d’arrivée
sont différents :

ou(t) = ¢u(0) — 2w A fit. (1.26)

Les variations périodiques de la phase ¢;(f) & une fréquence A f; traduisent, en bande de
base, I’effet Doppler.

1.2.1.3 Modéle du canal multi-trajets variable dans le temps

Le canal de propagation est donc modélisé comme un filtre linéaire variant dans le
temps de réponse impulsionnelle A(t, 7) constituée d’une somme discréte de composantes
liées aux trajets de propagation :

L-1

h(t,7) =Y pd(r — 7(t))e (1.27)

=0

avec L le nombre de trajets;
pr 'amplitude d’un trajet ;
71(t) le retard associé;
¢1(t) sa phase.

Généralement, les canaux sont décrits par un nombre faible d’échos. Cette représenta-
tion synthétique est illustrée par la figure 1.10. La modélisation aléatoire la plus classique
du canal de propagation est le modéle aléatoire de Rayleigh, ce modéle est présenté dans
I’annexe A. Les techniques d’implémentation numérique des multi-trajets et de D'effet
Doppler seront également présentées en annexe.

Ih(t, ™)
£0
PL—1
------ L1 ;
’TO 'TL_l T

F1G. 1.10 — Réponse impulsionnelle du canal de propagation.

Remarque 1 :
Quand il y a un mouvement du mobile, le retard 7,(t) est calculé selon (1.25). En raison
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d’une vitesse de déplacement du mobile v, tres faible par rapport a la célérité de [’onde
radio-électrique, on peut approcher 7,(t) ~ 7,(0). Autrement dit, les retards sont fizes et
indépendants du temps. Le modéle du canal radio-mobile utilisé est donc un cas particulier
de (1.27), ou la réponse impulsionnelle a temps variable du canal en bande de base est :

L-1

h(t,7) =) ou(t)d(r — ) (1.28)

=0

Remarque 2 :

Si les micro-trajets sont bien d’amplitude constante, les macro-trajets sont en revanche
d’amplitude variable (somme de nombreur micro-trajets de méme amplitude mais dépha-
sés) :

a(t) = pl(t)ej¢l(t) — Zpl7nej¢l’n(t) (1.29)

0U pry €t ¢rn(t) sont respectivement le module et la phase du micro-trajet « n » constitutif
du macro-trajet oy(t).

1.2.2 Classification

Lors de la propagation dans un canal radioélectrique, les signaux sont sujets a deux
types de dispersion : les trajets multiples sont & 1’origine de la dispersion temporelle et
I’effet Doppler provoque la dispersion fréquentielle. On introduit deux parameétres relatifs
a ces dispersions :

La bande de cohérence B, : il s’agit de ’écart fréquentiel minimal sur lequel les carac-
téristiques du canal sont corrélées. Ainsi, deux sinusoides, dont 1’écart fréquentiel est
supérieur & B, seront difféerement affectées par le canal. Cette grandeur est environ
I'inverse de I’étalement temporel 7, du canal : B, ~ % :

Le temps de cohérence T, : c’est la durée sur laquelle les caractéristiques du canal de
transmission demeurent quasi-constantes. Cette grandeur est environ l'inverse de
l’étalement fréquentiel du canal : 7, ~ i

Ces paramétres sont utilisés pour classer les canaux. On note B la bande occupée par le

signal a transmettre et T, la durée d’un symbole. La classification des canaux radioélec-

triques est détaillée dans [20, 36| et synthétisée dans [37] :

Si B << B, : toutes les composantes fréquentielles du signal subissent la méme atténua-
tion et le canal est dit non sélectif en fréquence.

Si B >> B, : les différentes composantes fréquentielles du signal subissent des atténua-
tions différentes et le canal est dit sélectif en fréquence.
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Si T, << T, :lescaractéristiques du canal ne varient pas pendant la durée de transmission
du symbole et le canal est dit non sélectif en temps.

Si T, >> T, : les caractéristiques du canal varient pendant la durée de transmission du
symbole et le canal est dit sélectif en temps.

La figure 1.11 synthétise la classification des canaux en fonction des parametres 75 et B.

Non-sélectif en temps
Sélectif en fréguence

Sélectif en temps
Sélectif en fréquence

Y0 R

1

1

1

1

1
Non-selectif en temps | Sélectif en temps
Non-sélectif en frequence |, Non-sélectif en fréquence
1
1
1
1

F1G. 1.11 — Classification des canaux dispersifs.

1.3 Les techniques de modulations avancées

Les systémes de communication moderne se sont developpés avec ’apparition de nou-

velles techniques de modulation numériques. Les études de ces techniques peuvent étre
réparties en deux courants majeurs aux objectifs différents : les techniques d’accés mul-
tiple permettant aux utilisateurs de partager les mémes ressources et les modulations
multiporteuses a grande efficacité spectrale.
Cette partie présente les principes fondamentaux de ’accés multiple et de la modulation
multiporteuses, la modulation multiporteuses a4 étalement de spectre associant ces deux
méthodes sera également abordée. L’objectif est de présenter les avantages, les inconvé-
nients, les techniques de détection et d’implémentation associées et aussi d’associer chaque
modulation & la formulation générique (1.11) des systémes de transmission.



1.3. LES TECHNIQUES DE MODULATIONS AVANCEES 29

1.3.1 L’accés multiple
1.3.1.1 Généralités

Les techniques d’accés multiple en systéme radio-mobile permettent globalement d’aug-

menter la capacité d’un réseau, en optimisant 1’utilisation des ressources entre les différents
utilisateurs. Ces techniques sont basées sur l’isolation des différents utilisateurs afin de
faciliter le partage des ressources.
Dans le paragraphe §1.1.2.4, nous avons vu que le multiplexage des données est couram-
ment effectué dans les domaines temporel, fréquentiel et des codes. Lorsque ces domaines
sont utilisés pour multiplexer les utilisateurs entre eux, il donne lieu aux techniques sui-
vantes :

le multiplexage temporel : on parle alors de Time Division Multiple Access (TDMA) ;
le multiplexage fréquentiel : Frequency Division Multiple Access (FDMA);
le multiplexage par codes : Code Division Multiple Access (CDMA) [38, 39].

Ces trois techniques sont celles principalement utilisées dans les systémes de téléphonie
mobile. La figure 1.12 illustre les différentes techniques de partage des ressources tempo-
relles et fréquentielles par 3 utilisateurs.

F1G. 1.12 — Les différentes techniques d’accés multiples.

Le FDMA et le TDMA sont les premiéres techniques de multiplexage utilisateur. Les
deux approches sont semblables, elles consistent & remplacer I’étude d’un systéme a plu-
sieurs usagers par celle d'un ensemble de systémes a un utilisateur, isolés en temps ou en
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fréquence. Donc les problémes en réception ne sont pas trés différents de ceux d’un récep-
teur dans un systéme a un seul utilisateur. Mais le cotit de ces approches est une allocation
rigide des ressources. Par exemple, avec le FDMA il est nécessaire d’avoir une fréquence
réservée pour chaque usager. Avec la technique TDMA, le signal reste vide la plupart du
temps, parce que la majorité des divisions temporelles n’est pas utilisée en permanence
par les utilisateurs. Le systéme de radiotéléphonie mobile actuel (GSM) repose sur une
technique de multiplexage TDMA relativement rigide, les débits restent donc limités.
Méme s’il existe des allocations dynamiques utilisant un multiplexage temporel ou fré-
quentiel, une solution est de permettre aux utilisateurs de se servir de la méme bande de
fréquence en méme temps et d’y accéder de facon aléatoire, donnant un caractére plus
flexible & I’allocation des ressources. Ainsi, pour pouvoir différencier les utilisateurs, le
systéme attribue un code (ou signature) différent a chaque usager, les ressources tempo-
relles et fréquentielles peuvent étre exploitées entiérement par chaque utilisateur. Cette
technique de multiplexage par code est le CDMA, elle est déja utilisée dans les normes
IS-95, homologue de la norme GSM aux Etats-Unis et par 'UMTS.

L’étalement de spectre a séquence directe (DS-SS : Direct Sequence - Spread Spectrum)
est la base de la technique CDMA [40]. On qualifie de modulation & étalement de spectre
toute modulation qui génére pour le signal transmis un spectre beaucoup plus large que
la bande passante du signal porteur d’information, par un moyen indépendant de cette
information [18|. La méthode consiste & affecter & chaque utilisateur un code d’étalement
propre et orthogonal aux autres codes. L’étalement de spectre permet un multiplexage qui
n’est ni fréquentiel ni temporel, mais un multiplexage par code. Chaque bit du message
a transmettre est multiplié par une séquence pseudo-aléatoire de rythme trés supérieur.
La séquence pseudo-aléatoire se répéte identiquement a elle-méme pour chaque bit du
message. En passant du message initial a transmettre au message étalé, on augmente
la largeur du spectre fréquentiel du signal transmis. Les intercorrélations des signaux
sont donc largement déterminées par les intercorrélations des séquences d’étalement elles-
mémes. Les signaux CDMA sont clairement superposés en temps et en fréquence, mais
ils sont séparables par les formes de leur séquence d’étalement.

Il existe une autre fagon de réaliser de I’étalement spectral : la modulation CDMA
par saut de fréquence, le FH-CDMA (Frequency Hopping) [41]. La fréquence porteuse du
signal d’information modulé n’est pas constante et change périodiquement. Pendant un
intervalle de temps, la porteuse reste la méme, mais aprés chaque intervalle de temps,
la porteuse saute vers une autre. Le schéma des sauts est régi par le code. L’occupation
fréquentielle d’un systéme a étalement de spectre par saut de fréquence différe considéra-
blement d’un systéme d’étalement de spectre par séquence directe. Un systéme DS-CDMA
occupe la totalité de la bande lors de la transmission, alors qu’un systéme FH-CDMA n’en
utilise qu’'une petite partie, mais la localisation de cette partie différe lors de la transmis-
sion.
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L’interférence d’accés multiple (MAI) limite de fagon significative les performances et la
capacité d’un systéme CDMA. La MAI correspond aux interférences entre les utilisateurs
de séquences directes. Il existe plusieurs techniques de détection des utilisateurs qui sont
détaillées dans [42]. Le détecteur conventionnel ne prend pas en compte l'existence de la
MAL En effet, ce détecteur suit une stratégie de détection mono-utilisateur dans laquelle
chaque utilisateur est détecté séparément sans s’occuper des autres utilisateurs, le terme
de MALI étant alors considéré comme un simple bruit additif. Dans ce cas, seul 'utilisateur
de plus forte puissance est correctement démodulé. Le récepteur mono-utilisateur le plus
utilisé est le RAKE [43] : il se sert de la diversité occasionnée par les trajets multiples.

Une meilleure stratégie de détection consiste a utiliser la détection multi-utilisateurs
[44]. Dans ce cas, les informations des utilisateurs sont utilisées conjointement pour mieux
détecter chaque utilisateur individuellement. Le détecteur multi-utilisateurs optimal est
connu et apporte de fortes améliorations en terme de performance et de capacité par
rapport au détecteur conventionnel (simple banc de corrélateurs). Ce détecteur optimal
permet, en outre, de minimiser le besoin de controle de puissance. Malheureusement ce
détecteur est trop complexe pour une implémentation dans les systémes CDMA. De nom-
breuses méthodes de détection multi-utilisateurs sous-optimales ont été proposées, cha-
cune d’entre elles a la potentialité de fournir des performances et des gains en capacité
substantiels comparativement a un détecteur conventionnel. On peut diviser ces détec-
teurs multi-utilisateurs en 2 catégories a savoir les détecteurs linéaires et les détecteurs a
annulation d’interférence. Les détecteurs linéaires sont de méme nature que les égaliseurs
classiques de type ZF ou MMSE. Les détecteurs a annulation d’interférence ont pour but
d’estimer le terme de MAI engendré par les autres utilisateurs et de le soustraire au signal
recu.

1.3.1.2 Structure de I’émetteur DS-CDMA

Le principe de la technique CDMA est donc d’utiliser les caractéristiques de 1’étalement

de spectre par séquence directe pour augmenter le nombre d’utilisateurs, en leur affectant
a chacun un code d’étalement propre. L’étalement de spectre a séquence directe consiste a
moduler chaque symbole x; d’'un utilisateur par une séquence pseudo-aléatoire ¢, appelée
code d’étalement.
La figure 1.13 est une des représentations possibles de ’émetteur DS-CDMA. La multi-
plication des symboles z; par le code d’étalement ¢, de taille M peut étre décrite par une
structure en banc de filtres (cf. §2.2) : chaque symbole est sur-échantillonné d’un facteur
M puis filtré par le code ¢, de taille M. Les contributions de chaque utilisateur « k£ » sont
ensuite additionnées, ¢(¢) est la fonction de mise en forme des données & transmettre, la
forme d’onde généralement choisie est la fenétre rectangulaire.
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zoln] H
93K—I1[n] —bm

F1G. 1.13 — Représentation d’'un émetteur DS-CDMA.

Les références [42| et [44] nous donnent la formulation du signal DS-CDMA suivante :

+oo K—-1M-1

s(t)= D" > ) agnlex[mIIE (£ — mT,) (1.30)

n=—00 k=0 m=0

1 si0<t<T;

Ts 1 1 . Ts —
avec I1;*(t) la fonction rectangulaire : I *(t) = { 0 sinon

Le signal DS-CDMA peut ainsi s’identifier avec la formulation générique (1.11) avec :

- { V(1) = cx[m]IG* (t — mTy) (1.31)

La modulation DS-CDMA peut donc étre vue comme la projection des données de chaque
utilisateur sur une base de codes orthogonaux.

1.3.2 La modulation multiporteuses
1.3.2.1 Généralités

L’idée de base de la modulation multiporteuses (MC : Multi-Carrier) est de diviser un
canal de transmission en un certain nombre de sous-canaux (sous-porteuses). La figure 1.14
montre un exemple de division de la réponse fréquentielle du canal H(f). Les sous-canaux
sont définis comme étant & bande limitée, ’atténuation subie par chaque sous-canal est a
peu prés uniforme ce qui rend I’égalisation trés simple.

La modulation multiporteuses est donc une technique de multiplexage des données
dans le domaine fréquentiel. Le principe est de diviser le flot de données en plusieurs flots
paralléles, ces flots ont un débit plus faible que le débit initial et modulent plusieurs por-
teuses différentes. Les premiers schémas de modulation MC étaient basés sur des bancs
de filtres passe-bande qui séparaient complétement le spectre de chaque sous-porteuse.
La modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) a permis de densi-
fier la bande de fréquences utilisée en permettant aux spectres des sous-porteuses de se
chevaucher. Les formes d’onde sont choisies de telle sorte que 1'orthogonalité soit assurée
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H(f)

T
rd M

F1G. 1.14 — Division du spectre du canal en sous-canaux plats.

méme si les spectres se chevauchent. L’intérét de cette technique est qu’elle peut s’implé-
menter par Transformée de Fourier Discréte (DFT) [5] & émission et a la réception et
qu’aujourd’hui, I'utilisation de processeurs de traitement du signal (DSP - Digital Signal
Processors) permet une implémentation rapide de la DFT.

Les problémes d’'implémentation ont été une contrainte au développement de la modu-
lation OFDM mais ils sont aujourd’hui en partie résolus [2] et les techniques de transmis-
sions multiporteuses sont utilisées dans plusieurs standards [45].

La modulation OFDM est & présent utilisée pour la norme DAB (Digital Audio Broad-
casting) [3] en Europe et pour la télévision numérique DVB (Digital Video Broadcasting).
Une des plus importantes applications de la modulation OFDM est les réseaux locaux
sans-fil (WLAN - Wireless Local Area Networks), un standard de réseaux locaux sans fil
qui permet des débits de 'ordre de 30Mbits/s en moyenne.

La référence a ’OFDM est généralement employée pour des applications sans fil. Pour les
réseaux filaires, le terme Discrete MultiTone (DMT) est employé. L’efficacité de la mo-
dulation DMT a été prouvée pour les transmissions haut-débit sur le réseau téléphonique
avec le standard ADSL (Asymmetric Digital Subscriber Line).

Une conséquence majeure de I'implémentation de I’émetteur et du récepteur bande de
base par une DFT est son association a un préfixe cyclique [7] pour les transmissions a
travers des canaux multi-trajets. En effet, les Interférences Entre-Symboles (IES) et les
Interférences Entre-Canaux (ICI en anglais) peuvent étre réduites en introduisant un pré-
fixe cyclique au début de chaque symbole OFDM. En choisissant un intervalle de durée
supérieure a celle de la réponse impulsionnelle du canal [46], le signal utile n’est plus
affecté par I'IES. Cette technique est efficace et simple & mettre en ceuvre mais elle réduit
le débit du systéme. Ce point sera développé dans le chapitre 2.

La mise en ceuvre de la modulation OFDM pour les normes DAB et DVB a montré 'ef-
ficacité de cette modulation lorsqu’elle est associée a des techniques d’entrelacement et
de codage de canal [42]. Le codage permet de traiter les problémes des évanouissements
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provoqués par le canal de propagation sur chaque sous-porteuse en introduisant une re-
dondance dans le message transmis et ainsi une corrélation des éléments d’information.
Les techniques de codage utilisent des fonctions d’entrelacement/désentrelacement qui
peuvent étre temporels ou fréquentiels, elles permettent de décorréler les erreurs dues a
la transmission.

La modulation OFDM utilise généralement des constellations du type PSK ou QAM.
En réception, la constellation de chaque sous-porteuse subit des décalages au niveau de
la phase et des changements d’amplitude dus au canal de propagation. La détection pour
une modulation OFDM consiste & estimer une phase et une amplitude de référence pour
chaque sous-porteuse.

La premiére approche est la détection cohérente qui nécessite la récupération de la phase
et de ’amplitude en réception. Pour une technique multiporteuses, il est nécessaire d’avoir
une bonne estimation du canal affectant chaque porteuse afin de compenser les perturba-
tions subies par le signal. Cette méthode sera developpée dans le chapitre 2.

La deuxiéme approche est plus simple & mettre en ceuvre : la détection différentielle. Elle
permet de s’affranchir de ’estimation du canal en estimant simplement les variations de
phase et/ou d’amplitude entre symboles successifs. La détection différentielle peut étre
effectuée soit dans le domaine fréquentiel soit dans le domaine temporel. Dans le cas du
domaine fréquentiel, chaque sous-porteuse est comparée avec la sous-porteuse adjacente
a l'intérieur du méme symbole OFDM. Dans le cas du domaine temporel, chaque sous-
porteuse est comparée avec la sous-porteuse du précédent symbole OFDM.

La modulation OFDM présente donc des avantages propres aux transmissions sans fil
[47]
— réduction de 'effet des délais de propagation multi-trajets;
— efficacité contre la sélectivité fréquentielle des canaux;
— efficacité contre la distorsion du canal (utilisation de techniques simples d’égalisa-
tion).

Suivant la situation analysée, les imperfections du systéme OFDM réel peuvent étre prises

en compte ou ignorées de maniére explicite dans le modéle. Parmi les défauts constatés,

on distingue :

La dispersion : les dispersions temporelle et fréquentielle peuvent détruire I’orthogona-
lité du systéme et introduire des interférences entre symboles et entre sous-canaux.
Si ces effets ne sont pas suffisamment équilibrés par un préfixe cyclique, les per-
formances du systéme peuvent alors étre rapidement dégradées. Ce contexte de
transmission est développé dans le chapitre 5;

La synchronisation : la sensibilité aux écarts de fréquence (synchronisation des sous-
porteuses, stabilité des oscillateurs de ’émetteur et du récepteur ...) est plus im-
portante que pour la transmission mono-porteuse |48, 45| ;
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Les non-linéarités : Le signal OFDM posséde un rapport entre sa puissance maximale
et sa puissance moyenne élévée (PAPR - Peak to Average Power Ratio). La dyna-
mique du signal impose une forte demande sur la linéarité des amplificateurs utili-
sés pour la transmission radio-fréquence [49]. Cette non-linéarité des amplificateurs
cause également de I'TES et de 'TEC;

Les interférences extérieures : le signal peut étre perturbé par d’autres transmissions
extérieures qui partagent la méme bande de fréquence. Ces interférences extérieures
peuvent étre représentées par un bruit coloré et sont I’objet d’une étude présentée
dans le chapitre 4.

1.3.2.2 Structure de I’émetteur OFDM

Considérons un systéme a M sous-porteuses, la figure 1.15 décrit la représentation de
I’émetteur OFDM. Par flots de taille M, les données sont mises en forme par une fe-
nétre rectangulaire avant de moduler chacune des sous-porteuses. Cette représentation de

el2mgt

z[0] | g(0)
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x[M — 1] —p g(0)

F1G. 1.15 — Représentation d’'un émetteur OFDM.

I’émetteur n’est que théorique. En pratique, une implémentation plus efficace est utilisée
grace aux algorithmes rapides de Transformée de Fourier Discréte.

La modulation OFDM et ses techniques associées seront plus amplement développées dans
le chapitre 2.

Le signal OFDM peut s’écrire [45, 5] :
oo M-1

s(t) = Z Z z[m + nM)ed>™m I (t — nT)) (1.32)

n=—oo m=0
Le signal OFDM peut ainsi s’identifier avec la formulation générique (1.11) avec :

_ { Tm[n] = [m + nM]

¢m7n7k(t) = 6j27TthHgs (t _ ,',LTS) (1.33)
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La modulation OFDM peut donc étre vue comme la projection des données sur une base
de sous-porteuses, le modéle mathématique sera également developpé dans le chapitre 2.

1.3.3 Les modulations multiporteuses a étalement de spectres
1.3.3.1 Généralités

La combinaison des techniques d’accés multiple & étalement de spectre et de trans-
mission multiporteuses semble étre la solution la plus attractive pour les systémes de
communication multimédia du futur. Introduites en 1993 [50], elles peuvent étre classées
en 3 types de techniques associant une modulation OFDM a la technique d’accés multiple
CDMA. 11 s’agit de PTOFDM/CDMA ou Multi-Carrier CDMA (MC-CDMA), du Multi-
Carrier Direct Sequence CDMA (MC-DS-CDMA) et du Multi-Tone CDMA (MT-CDMA).
L’intérét est d’allier I'efficacité spectrale de la modulation OFDM et 'optimisation de la
capacité du réseau du CDMA.

Par rapport au CDMA, les modulations multiporteuses & étalement de spectre ont 1’avan-
tage de pouvoir utiliser les techniques de réception standard pour pallier les effets du
canal [42], alors que, pour un canal multi-trajets, le CDMA utilise des récepteurs du type
RAKE qui sont difficiles a implémenter.

Par rapport a la modulation OFDM, les modulations multiporteuses a étalement de
spectres permettent de transmettre plusieurs utilisateurs dans la méme bande de fré-
quence.

Les principales différences entre ces 3 techniques sont au niveau de ’étalement de spectre
qui peut étre effectué dans le domaine fréquentiel ou dans le domaine temporel, au niveau
des techniques de détection et au niveau de l'efficacité spectrale. Les deux techniques
d’étalement dans le domaine temporel sont le MC-DS-CDMA et le MT-CDMA. Le MC-
CDMA utilise I’étalement de spectre dans le domaine fréquentiel.

Les premiers schémas [51] du MC-DS-CDMA sont apparus peu aprés ceux du MC-
CDMA. Le principe consiste & étaler par un code identique les données de chaque sous-
porteuse avant d’étre modulées par celle-ci. Ainsi, I’orthogonalité entre les porteuses est
conservée apres I’étalement et la largeur de bande occupée est proportionnelle a la taille
du code d’étalement.

L’émetteur MC-CDMA étale le signal a transmettre dans le domaine fréquentiel avec un
code d’étalement alloué. L’utilisation d’un étalement dans le domaine fréquentiel permet
de tirer parti de la diversité fréquentielle du canal et de récupérer en réception toute
I’énergie dissipée du signal afin de 'utiliser pour la restitution du signal émis. Chaque
élément du code est transmis sur une porteuse différente.

Introduit en 93 par Vandendorpe [52], le MT-CDMA repose sur un étalement des données
dans le domaine temporel. Les données sont tout d’abord transmises sur les sous-porteuses
avant d’étre étalées. Avant 'opération d’étalement, le spectre des sous-porteuses vérifie la
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condition d’orthogonalité avec un espacement entre les porteuses minimum. Le résultat
de I’étalement de chaque sous-porteuse dans le domaine temporel est la perte de I'ortho-
gonalité, ce qui rend le systéme moins robuste aux dispersions du canal. Le MT-CDMA
utilise des codes de longueurs importantes, supérieures au nombre de sous-porteuses, qui,
de part leurs propriétés d’auto et d’inter-corrélations, permettent d’augmenter le nombre
d’utilisateurs.

Les modulations multiporteuses a étalement de spectre étant des combinaisons des
méthodes OFDM et d’accés multiples, de nombreuses techniques issues de ces méthodes
sont réutilisées afin d’optimiser la transmission pour des systémes utilisant le MC-CDMA,
le MT-CDMA ou le MC-DS-CDMA.

Comme pour la modulation OFDM, le nombre de porteuses utilisées et le préfixe cyclique
sont cruciaux pour augmenter la résistance a la sélectivité fréquentielle des canaux.

Les paragraphes suivants présentent les structures des émetteurs MC-CDMA et MC-
DS-CDMA, celle de I’émetteur MT-CDMA ne sera pas détaillée.

1.3.3.2 Structure de I’émetteur MC-CDMA

Le principe de la modulation MC-CDMA est d’associer un émetteur OFDM (presenté

sur la figure 1.15) a la suite d’un émetteur CDMA (cf. figure 1.13). Chaque utilisateur est
associé & un code d’étalement cy.
La figure 1.16 est une des représentations possibles de I’émetteur MC-CDMA, décrite
par une structure en banc de filtres : chaque symbole est sur-échantillonné d’un facteur
M puis filtré par son code ¢, les contributions de chaque utilisateur « £ » sont ensuite
additionnées. Chaque échantillon du code d’étalement modulé par le symbole est ensuite
projeté sur une fréquence porteuse. Les codes d’étalement étant de longueur M, I’émetteur
MC-CDMA utilise M fréquences porteuses. Il existe des structures plus générales ou la
longueur du code est différente du nombre de porteuses [42].

ei2mvot
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F1G. 1.16 — Représentation d’un émetteur MC-CDMA.

Les références [42] et [53] nous donnent la formulation du signal MC-CDMA suivante :

4+oo K—-1M-1

s(t)= > D ) axlneg[m]e™ I (t — nT,) (1.34)

n=—oo0 k=0 m=0
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Le signal MC-CDMA peut ainsi s’identifier avec la formulation générique (1.11) avec :

T 2 et ¢ — (1.35)

1.3.3.3 Structure de I’émetteur MC-DS-CDMA

Le principe de la modulation MC-DS-CDMA est présentée par une structure en banc
de filtres sur la figure 1.17.
La structure présente le modulateur pour un seul utilisateur k, la contribution des autres
utilisateurs est ensuite additionnée. Chaque symbole xy[n] est sur-échantillonné d’un fac-
teur M puis filtré par le code d’étalement ¢, de taille M. Le symbole est ensuite projeté
sur une fréquence porteuse v, qui varie d'un symbole a 'autre.

e]’?mjot
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F1G. 1.17 — Représentation d’un émetteur MC-DS-CDMA.

Les références [42] et [53] nous donnent la formulation du signal MC-DS-CDMA suivante :

4+oo K—-1M-1

s(t)= D > ) axlnleg[m)e?* ™ TIE (¢ — mTy) (1.36)

n=—o0 k=0 m=0

Le signal MC-DS-CDMA peut ainsi s’identifier avec la formulation générique (1.11) avec :

” { V() = cp[m]e??™nnt s (t — mT,) (1.37)
1.4 Amélioration de la transmission : la localisation
temps-fréquence

La propriété d’orthogonalité utilisée par ’ensemble de ces techniques permet l’isole-
ment parfait des données transmises lorsque le canal de propagation est idéal. Cependant,
la transmission sans interférence reste un cas théorique. En effet nous avons vu dans le
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paragraphe 1.2 que le canal radio-électrique est a la fois dispersif en temps et en fréquence.
Ces défauts engendrés par la propagation se traduisent par une perte des propriétés d’or-
thogonalité.

Afin de limiter la dégradation de 'orthogonalité et réduire I'effet des interférences, I'inser-
tion d’un préfixe cyclique est utilisée dans la plupart des systémes multiporteuses. Sous
certaines conditions, cette technique permet la suppression des interférences. Cependant,
elle entraine une diminution du débit du systéme. Si on note 7 la durée d’un symbole et
A celle du préfixe cyclique, la durée totale du symbole OTFDAM est donc égale a Ts + A.

s+

Le débit global du systéme est donc réduit d’un facteur 5=

Il existe des alternatives a I'utilisation d’un préfixe cyclique : 'utilisation en émission et
en réception de techniques pouvant réduire I'influence des interférences. Une premiére mé-
thode est de faire de la transmission OFDM sans préfixe cyclique et de laisser le récepteur
traiter les interférences par de nouvelles techniques complexes d’égalisation [54, 55, 56].
Une autre solution est de faire de la transmission multiporteuses avec des formes d’onde
spécifiques. Les interférences sont limitées par 'utilisation d’impulsions avec de bonnes
propriétés temps-fréquence et des méthodes de détection associées.

C’est cette deuxiéme approche que nous allons développer dans cette partie et qui sera la
base de notre étude.

1.4.1 Caractéristiques du canal de propagation

Nous rappelons briévement les caractéristiques du canal utile & I’étude temps-fréquence
de la transmission : le canal radio-mobile a une réponse impulsionnelle variable dans le
temps due aux trajets multiples de la propagation du signal et & un mouvement relatif
entre le récepteur et I’émetteur.

La durée 7, de la réponse d’impulsionnelle correspond au plus grand trajet retardé. Ainsi,
le signal est affecté par une dispersion temporelle lorsqu’il passe a travers le canal. L’effet
de dispersion en temps peut étre caractérisé dans le domaine fréquentiel par la bande de
cohérence B,. Elle représente I'intervalle de fréquence pour lequel la fonction de transfert
du canal peut étre considérée comme pratiquement constante (canal non-sélectif en fré-
quence).

En méme temps, le canal peut induire une dispersion en fréquence fp. Cette dispersion
fréquentielle, conséquence de 'effet Doppler, est provoquée par le mouvement relatif entre
I’émetteur et le récepteur. Le paramétre correspondant dans le domaine temporel est le
temps de cohérence T.. Il correspond & l’'intervalle de temps dans lequel la fonction de
transfert du canal est constante.

Considérons un signal transmis avec une largeur de bande Ay et une durée symbole T5.
Le canal peut étre considéré comme non sélectif en temps et en fréquence si les inégalités
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suivantes sont vérifiées :

7, << T, (1.38)
fp << Af (1.39)

1.4.2 Caractéristiques des porteuses génériques

On a vu dans la partie 1.3 que les systémes de transmission multiporteuses & étalement
de spectre peuvent étre décrits de facon générale par la formulation proposée dans le
§1.1.2.5 :

400 K—-1M-1

st)= > 3> wpmln]thmni(t) (1.40)

n=—00 k=0 m=0

Afin de simplifier ’étude, le systéme est réduit a 1 utilisateur, nous ne traitons pas le
probléme des interférences entre utilisateurs. Le choix de la base de porteuses se fera donc
uniquement au niveau temps-fréquence. L’équation (1.40) du signal transmis se simplifie
en :

+oo M-—1

st) =D wmn]tmnlt) (1.41)

n=—oo0 m=0

Ainsi, les fonctions {¥,,(t), (m,n) € Z?} constituent I’ensemble des formes d’onde
modulantes, le signal transmis étant le projeté des symboles x,,[n| sur cette base de
fonctions.

L’objectif est de réduire simultanément les interférences (IES et ICI) en améliorant la
localisation temps-fréquence des formes d’onde modulantes : il faut optimiser la choix de
la base en fonction de la double dispersion du canal et des performances souhaitées du
systéme.

Un moyen simple de caractériser une forme d’onde a la fois en temps et en fréquence
est de considérer ses moments d’ordre 1 et 2 dans les 2 dimensions, soit sa moyennne
temporelle et fréquentielle et ses dispersions en temps et en fréquence [57].

On note V,, ,(f) la transformée de Fourier de 1/, ,,(t) et Ey,, , ’énergie du signal supposée
finie :

—+00
E%m:/)\mW@Wﬁ<+m (1.42)
Ainsi, ’ensemble des formes d’onde v, ,(t) est caractérisé par les paramétres suivants :
— la durée symbole T} ;

— lintervalle Af entre les différentes fréquences adjacentes occupées par le signal ;
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— la moyenne de 1, ,,(f) en temps et en fréquence qui sont définies par :

1 oo

. t| 1 (1) |2t (1.43)
Ewm Y
. 1 +oo )
Ym,n J —00

— les dispersions en temps et en fréquence des formes d’onde définies par les variances
temporelles (AT, ,,)? et fréquencielles (AF}, ) :

(AﬂmQQ:léﬁ /ﬁwu-im@ﬂ¢maofﬁ (1.45)
4 e 5
AF = 5 [ = P DPdS (1.46)

Ainsi, les formes d’onde peuvent étre caractérisées dans le plan temps-fréquence par leur
position moyenne (t,,,, fmn») €t un domaine ol leur énergie est concentrée. Ce domaine
est proportionnel au produit temps-fréquence k avec :

k= AT, . AF,, ., (1.47)

1.4.3 Choix du type de porteuse

La famille de fonction {¢,, ,,(t), n = —o0, ..., +00, n =0, ..., M—1} forme un réseau
discret dans le plan temps-fréquence. Pour la plupart des systémes multiporteuses, chaque
Ym.n(t) est obtenue & partir d’une fonction de base ¢(¢) par translation temps-fréquence.
Si 1(t) est centrée autour du point (0,0) dans le plan temps-fréquence, alors ), ,(t)
sera centrée autour du point (nTs, mAf). ¢, ,(f) sera obtenue & partir de ¢ (¢) par une
translation temporelle de nT et par une translation fréquentielle de mA f. Ainsi, chaque
porteuse ¢, ,(t) a la méme dispersion temporelle AT,,,, = AT et la méme dispersion
fréquentielle AF,, ,, = AF.

La modulation multiporteuses est ainsi vue comme une mise en forme du signal dans le
plan temps-fréquence et la démodulation représente la projection du signal recu sur le
réseau temps-fréquence.

On peut définir deux propriétés principales des systémes de transmission :

— la base doit étre choisie de telle sorte que les porteuses soient orthogonales entre
elles. Cette propriété permet d’assurer une robustesse du systéme contre 'IES et
I’ICI lorsque le canal n’est pas dispersif en temps et en fréquence;

— une bonne localisation temps-fréquence au sens de la dispersion correspond a la
réduction du produit entre les dispersions temporelle et fréquentielle de chaque por-
teuse. Plus le support numérique k = AT.AF de ¢, , () est petit, plus I'interférence
entre 2 symboles adjacents est faible.
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Ces propriétés seront développées dans cette partie.

La deuxiéme propriété est détaillée dans les articles [58, 59, 6] qui indiquent les condi-
tions sur les dispersions temporelle et fréquentielle des formes d’onde modulantes.
Propriété :

Pour les systémes de modulations multiporteuses, nous utilisons les caractéristiques
de dispersion temps-fréquences des formes d’onde modulantes et nous postulons que la
transmission est peu sensible aux interférences (IES et ICI) si les conditions suivantes sont
vérifiées :

AT << T, (1.48)
AF << B, (1.49)

Si ces conditions sont vérifiées, le canal peut étre considéré comme non-dispersif en
temps et non-dispersif en fréquence pour chaque forme d’onde. Une propriété importante
au niveau de la localisation des fonctions de base est le principe d’incertitude d’Heisenberg.
Théoréme : Principe d’incertitude d’Heisenberg [57]

Définies par (1.45) et (1.46), la variance temporelle et la variance fréquentielle de 1) (t) €
L(R)? satisfont :

k= AT.AF > 1 (1.50)

Le produit de dispersion temps-fréquence est donc minoré. Cette contrainte illustre le
fait qu'un signal ne peut avoir simultanément un petit support en temps et en fréquence.
Il n’est donc pas forcement possible de vérifier a la fois les conditions (1.48) et (1.49) dans
la mesure ou la forme d’onde est contrainte au principe d’incertitude d’Heisenberg. L’ob-
jectif est donc d’obtenir des formes d’onde dont le produit x des dipersions temporelle et
fréquentielle est le plus petit possible.

Remarque :
La borne minimale k = 1 est atteinte par les fonctions gaussiennes :

Ya(t) = Ceot=D* 427/ gree C € R, a € R, (1.51)

Cependant, les fonctions 1Vq(t) n'ont pas de propriétés d’orthogonalité. Leur utilisation
pour un systéme de modulation multiporteuses serait donc considérablement altéré par les
différentes interférences.

Quand un canal est dispersif en temps et en fréquence, il engendre a la fois de I'interfé-
rences entre symboles et de I'interférences entre sous-canaux, le choix de la forme d’onde
peut affecter de maniére significative les performances du systéme. Une forme d’onde éten-
due en temps permet de réduire I'ES mais est sensible & la dispersion en fréquence due
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aux variations temporelles du canal. D’autre part, une forme d’onde courte aide a réduire
I’ICI mais engendre de 'IES relativement & un étalement du canal 7, important devant la
durée de la forme d’onde. Par conséquent, la forme d’onde est optimale lorsqu’elle réduit
conjointement 'IES et I'ICI.

Lorsque le canal est non sélectif en temps et en fréquence (7,=0 et fp=0), sa réponse
impulsionnelle h(t, 7) se réduit a un seul coefficient iy complexe et constant : par consé-
quent, toutes les bases orthonormales permettent d’éviter complétement les interférences.
Dés lors que le canal est dispersif en temps et/ou en fréquence, le systéme est perturbé et
les interférences dépendent directement des formes d’onde.

La figure 1.18 illustre la notion de la localisation de la forme d’onde dans le domaine
temps-fréquence afin de réduire les interférences :
— si le canal est seulement dispersif en fréquence (7,=0 et fp#0), la forme d’onde
optimale doit étre localisée précisément en temps (A);

— si le canal est seulement dispersif en temps (7,#0 et fp=0), la forme d’onde optimale
doit étre localisée précisément en fréquence (B);

— si le canal est dispersif en temps et en fréquence (7,70 et fp#0), la forme d’onde op-
timale doit étre bien localisée en temps et en fréquence (C). Le principe d’incertitude
d’Heisenberg impose un compromis entre ’optimisation temporelle et fréquentielle.
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f

/
’

()

Tp#0, fp#0 t

F1G. 1.18 — Representation schématique de la localisation temps-fréquence optimale d’une
forme d’onde pour 7,=0 fp#0 (A), pour 7,£0 fp=0 (B) et pour 7,#0 fp#0 (C).

Une solution envisageable pour réduire simultanément I'IES et I'ICI est d’utiliser les
bonnes propriétés de localisation temps-fréquence des paquets d’ondelettes. Cela revient
a remplacer la DFT de la modulation OFDM par la transformée en paquets d’ondelettes
discrétes. Cette approche s’appelle la modulation DWMT (Discrete Wavelet MultiTone)
et est la base des travaux que nous présentons.
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1.5 Conclusion

Dans ce chapitre, une introduction aux communications bande de base a été effectuée
et les techniques utilisées dans les systémes actuels ont été présentées. La description de
ces techniques a été faite en utilisant une formulation générique valable pour tous les
systémes de communications numériques et montrant que I’objectif est d’obtenir une di-
versité temporelle, fréquentielle et des utilisateurs.

L’étude réalisée dans ce document est restreinte aux modulations multiporteuses, ’asso-
ciation de la modulation utilisant les ondelettes et des techniques usuelles d’accés multiples
peut étre 'une des perspectives de ce travail.

La modulation OFDM est performante avec I'insertion d’un préfixe cyclique. Cette tech-
nique permet la restitution parfaite de I'orthogonalité des sous-porteuses en réception.
Cependant, elle nécessite une diminution notable du débit de transmission.

L’utilisation de la formulation générique proposée a permis de mettre en évidence 'im-
portance de la localisation en temps et en fréquence pour obtenir de bonnes performances
vis & vis des interférences. Ce résultat est la base des systémes de communication utilisant
la transformée en ondelettes discrétes.
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Cette partie est consacrée a la présentation des modulations multiporteuses. Une syn-
thése des différentes techniques actuelles est exposée dans [60].
Dans un premier temps, nous développerons la modulation OFDM de maniére plus théo-
rique que dans le premier chapitre. A partir d’un systéme de transmission multiporteuses,
nous détaillerons les principales caractéristiques de ’OFDM : I'insertion du préfixe cy-
clique, I’égalisation et son implémentation. Nous verrons comment le préfixe cyclique
permet d’annuler complétement les interférences en contre partie d’une perte significative
du débit pouvant aller de 10 & 20% [46].
La modulation OFDM est mise en oeuvre dans les systémes de diffusion de la télévision
numérique et les résaux locaux sans fil (HIPERLAN2, 802.11a/g) [61], elle est également
utilisée par les systémes DAB [3| (Digital Audio Broadcasting) et DVB (Digital Video
Broadcasting). C’est pourquoi cette modulation est la base de notre étude et servira
d’élément de comparaison.
Ensuite, nous présenterons les premiéres alternatives a la modulation OFDM. Ces tech-
niques utilisent la théorie des bancs de filtres et ont pour avantage de ne pas utiliser
de préfixe cyclique. Les bases du filtrage multicadence seront rappelées puis différentes
structures de bancs de filtres appliquées aux modulations multiporteuses seront présentées.

2.1 Présentation de la modulation OFDM

Les principes de base de la modulation OFDM ont été définis dans les années 50-60.
Mais c’est pendant les années 80 avec I’évolution des circuits électroniques et du trai-
tement numérique du signal que son intérét et ses applications se sont développés. La
modulation OFDM apparait comme une bonne solution dans le cas de canaux multi-
trajets présentant des échos importants.

En effet, un canal multi-trajets a une réponse fréquentielle qui n’est pas constante mais
qui comporte des creux (on parle alors d’évanouissements fréquentiels) et des bosses dus
aux échos et réflexions (cf. §1.2) entre I’émetteur et le récepteur. Un trés grand débit im-
pose une grande bande passante et si cette bande passante couvre une partie du spectre
comportant des évanouissements fréquentiels, il y a une perte de I'information pour la fré-
quence correspondante. Le canal est alors dit « sélectif » en fréquence. Pour remédier a ce
désagrément, 1’idée est de répartir I'information sur un grand nombre de porteuses, créant
ainsi des sous-canaux trés étroits pour lesquels la réponse fréquentielle peut-étre considé-
rée comme constante. Ainsi, chaque sous-canal est non-sélectif en fréquence, mais pour
certaines fréquences, les données seront trés atténuées et perdues dans le bruit. Pour dimi-
nuer le nombre d’erreurs a la réception, les symboles numériques sont codés avec un codage
approprié. Mais pour des symboles voisins en fréquence, une large sélectivité du canal en
fréquence provoquera des erreurs sur plusieurs symboles successifs liés par le codage. Pour
éviter la perte de ces symboles, un entrelacement des symboles est effectué aprés le codage
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de telle facon qu’une donnée perdue soit récupérée grace a d’autres symboles liés par le
codage et modulant des fréquences d’atténuation plus faible. La modulation OFDM est
performante associée & des procédés d’entrelacement et & du codage de canal, c’est la mo-
dulation COFDM (Coded Orthogonal Frequency Division Multiplexing) [58]. Cependant,
I’entrelacement et le codage de canal ne seront pas intégrés a I’étude, les parties modula-
tion et démodulation pouvant étre étudiées indépendamment de tout codage (cf. §1.1.2.1).

2.1.1 La modulation multiporteuses orthogonale : modéle continu

La modulation multiporteuses est une technique de multiplexage des données dans le
domaine fréquentiel. Contrairement a une modulation monoporteuse, elle va transmettre
plusieurs bits de données simultanément sur plusieurs sous-porteuses en paralléle dans la
bande de fréquence allouée pour la transmission.

La figure 2.1 décrit une chaine de transmission multiporteuses. Les symboles sont transmis
sur M porteuses de fréquence vy, ..., vy 1. g(t) représente la réponse impulsionnelle du
filtre de mise en forme de 'onde et g*(—t) celle du filtre adapté.

ed2mgt e—J2mugt

zolnl | g(1) 0:‘

zp 1l

Fi1G. 2.1 — Chaine de transmission multiporteuses.

De fagon générale, le signal multiporteuses émis vaut :

+oo M-—1

s(t)= D alm+ nMhy,a(t) (2.1)

n=—oo0 m=0

avec x[m + nlM] le symbole complexe émis & U'instant n sur la porteuse m, 1, ,(t) la
fonction prototype de la modulation multiporteuses et M le nombre de sous-porteuses.
Pour simplifier ’écriture, on note x,,[n| = x[m + nM] le symbole complexe émis sur la
porteuse m a I'instant n.

La porteuse est exprimée par 1, ,(t) = e*™mig(t — nTy) ou g(t) est classiquement une
forme d’onde rectangulaire et v, la m®™¢ fréquence porteuse. On définit la porte rectan-
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gulaire par :

R HURE R Sl (2.2

Ainsi, 'expression du signal multiporteuses devient classiquement :

+o0o M-—1

Z > wp[n)e* ™ I (t — nT) (2.3)

n—foo m=0

2.1.1.1 Principe de la modulation OFDM : Orthogonalité des sous-porteuses

La modulation OFDM est un cas particulier de la modulation multiporteuses : I'idée
est d’utiliser une base de fréquences orthogonales. L’orthogonalité entre les sous-porteuses
se traduit mathématiquement par :

B 1 sim=p

0 sim##p (2:4)

095,00 = {
0
En pratique, I’orthogonalité implique que chacune des fréquences v, est multiple d’une
frequence de base. Les fréquences sont déterminées avec Af = Tis comme l’intervalle entre
deux fréquences adjacentes.
L’expression du signal OFDM est donc :

+oo0 M-1

s(t) = Z > wp[n]* I (E — nT) (2.5)

n*—oo m=0

L’orthogonalité entre les sous-porteuses permet le chevauchement des spectres des por-
teuses sans que le signal en réception soit affecté d’interférence entre porteuses. Ce systéme
permet une haute efficacité spectrale, la disposition des sous-porteuses offre une utilisa-
tion optimale de la bande de fréquence allouée.

La figure 2.2 illustre le gain spectral de la modulation OFDM par rapport & une modula-
tion multiporteuses théorique pour laquelle on impose le non recouvrement des spectres.
La réprésentation des porteuses utilisée est simplifiée, le spectre réel de chaque porteuse
est un sinus cardinal décalé en fréquence comme le montre I’équation (2.6). La figure
montre que la bande spectrale BWorpy occupée par les porteuses OFDM est trés in-
férieure & la bande spectrale BWj,,;c d’un systéme dont les spectres des porteuses ne se
chevauchent pas.

Soit W, ,(v) la transformée de Fourier de la forme d’onde v, ,,(t), ¥,y (v) de la m™ e
sous-porteuse s’exprime :

— /T, smc< - A}/m)) (2.6)

avec sinc(x) = % la fonction sinus cardinal.
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BWyre
(a) Méthode de multiplexage en fréquence sans recouvrement

/><\/ o
------- :

-—

.

Ts

BWaorpu Gain spectral

>
1
T

(b) Méthode de modulation multiporteuses orthogonal (OFDM)

F1G. 2.2 — Spectres des porteuses de la modulation OFDM et d’une modulation multi-
porteuses sans recouvrement.

2.1.1.2 Le préfixe cyclique

Lorsque le canal de propagation h(t,7) est sélectif en fréquence (cf. présentation du
canal §1.2) avec une réponse impulsionnelle de durée 77, les L derniers échantillons d’un
symbole interférent avec les L premiers échantillons du symbole suivant. C’est le phéno-
méne d’interférences entre symboles (IES).

Les systémes multiporteuses permettent de limiter ces interférences en divisant le ca-
nal en sous-canaux afin que I'atténuation du canal soit considérée comme constante sur
chaque sous-canal. Cependant, lorsque 1’étalement temporel du canal devient important,
le nombre de sous-canaux nécessaire pour que le canal soit constant sur chaque sous-
bande peut étre trop élevé. En effet, plus M est grand, plus la complexité du systéme est
importante et plus la durée 7T du symbole est grande ce qui entraine une sensibilité aux
canaux sélectifs en temps.

Afin de réduire 'effet de la propagation sans augmenter le nombre de sous-porteuses, les
systémes OFDM utilisent la technique du préfixe cyclique suggérée dans [7]. La méthode
du préfixe cyclique est décrite sur la figure 2.3, il s’agit de recopier la fin du symbole
OFDM au début de celui-ci. On note A la durée du préfixe cyclique, la durée totale du
symbole OFDM transmis est donc égale a T + A.

L’utilisation du préfixe cyclique a un intérét double qui sera justifié dans le paragraphe
suivant :

— annulation des IES par l'introduction d’un préfixe cyclique entre 2 symboles



50 CHAPITRE 2. LES MODULATIONS MULTIPORTEUSES

A Ts
Pvret'lxe Partie utile du symbole OFDM
cyclique -

I

Recopie de la fin du symbole

F1G. 2.3 — Insertion du prefixe cyclique.

OFDM successifs. Il faut choisir la durée de cet intervalle au moins égale a la durée 7,
de la réponse impulsionnelle du canal. Ainsi, les interférences du symbole précédant
celui regu seront présentes seulement dans le préfixe cyclique. La figure 2.4 décrit la
suppression des interférences entre symboles;

— annulation des interférence entre sous-canaux (ISI) en conservant I’orthogo-
nalité entre les sous-porteuses. Nous verrons dans les paragraphes suivants comment,
en introduisant de la redondance bien structurée dans le préfixe cyclique, il est pos-
sible de préserver I'orthogonalité des porteuses et une égalisation simple.

OFDM sans préfixe cyclique

symboles OFDM consecutifs h(t,T)

/\ Canal

OFDM avec préfixe cvelique

symboles OFDM consecutifs

Canal

A“;TL \

IES IES nulle

F1G. 2.4 — Suppression des interférences entre symboles.

2.1.1.3 Effet du canal de propagation

Pour un systéme a M sous-porteuses, le signal OFDM est donc de la forme :

+oo0 M-1
1

(0= 32 3 emlnlbmalt) avee (1) = Z=e B (¢ = aT) (2.7)

n=—o0 m=0
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On considére un canal de propagation h(t,7) non-sélectif en temps dont la longueur
de la réponse impulsionnelle est inférieure & celle du préfixe cyclique et un bruit blanc
gaussien additif (AWGN) n(t). Le signal requ r(t) aprés le passage dans le canal, s’écrit :

TL

r(t) =hxs(t) +n(t) = / h(7)s(t — 7)dT + n(t) (2.8)
=0

En réception, le préfixe cyclique est retiré du signal recu. Le préfixe contient toute I'TES
provenant du symbole précédent. Le signal est ensuite démodulé par un banc de filtres
adapté ¢y, (—t) avec m =0,..., M — 1.
En sortie du filtre adapté 1}, (—t), Uestimation y;[n] du i*™® symbole complexe du n**™®
symbole OFDM est déterminée par :

(n+1)Ts
uln) = [ ru 0 (29)
t=nTs
(n+1)TS TL M-1
_ / / Br) | Sttt — 1) dr | w50t (2.10)
t=nTs 7=0 m=0 '
(n+1)Ts
+/ n(t)yr, (t)dt (2.11)
t=nTs ’
On note n;[n] = t(:":;S)TS n(t)y;,(t)dt le bruit en sortie du filtre adapté et on détermine :
/ B e B S R (2.12)
7=0 7 \/Ts 7=0
L opmy [ —jorm
= —n h(T)e 77" dr (2.13)
\/Ts J7=0 .,
Hp
avec H,, la réponse fréquentielle du canal échantillonné & la fréquence v = T
On obtient ainsi :
viln] = > wn[n]H, Do (V5 (£)dt + i [n] (2.14)
m=0 t:nTs
, (n+1)Ts % . .
Les 9, étant orthogonaux, on a [," """ ¥y n(t)5, (t)dt = d[m — .
Finalement, le systéme peut donc étre défini par I’équation :
yi[n] = x;[n]H; + nyn] (2.15)

avec H; la réponse fréquentielle du canal a la i°™® fréquence et n; le bruit en sortie du
i*®me filtre adapteé.
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Le modéle OFDM peut donc étre vu comme la somme de canaux paralléles indépen-
dants (voir la figure 2.5 dans le paragraphe 2.1.3).
En pratique, la modulation et la démodulation OFDM sont réalisées de facon discréte par
I'utilisation de transformée de Fourier discreéte.

2.1.2 Modéle discret

L’évolution principale de la modulation OFDM est la génération numérique des sym-
boles OFDM 4 l’aide d’une IFFT [5](Inverse Fast Fourier Transform). C’est grace a des
algorithmes trés efficaces de IFFT (nombres de multiplications de I'ordre de M.logh,
détail dans le § 2.1.4) que la modulation OFDM a pu enfin imposer ses avantages dans
les transmissions, notamment & travers des canaux sélectifs en fréquence.

2.1.2.1 Utilisation de la FFT

Le signal OFDM s’écrit s(t) = % o S M ) I (t — nT).

Durant l'intervalle de temps [0, Ts[, le symbole OFDM émis peut s’écrire :

M—1
, m

t — m ]27(th 'm = = 2.16

s(t) E e avec v, T (2.16)

m=0 s

Pour respecter le théoréme d’échantillonnage, les échantillons transmis sont ceux régu-
lierement espacés d’une période d’échantillonnage 7, = TM et prélevés aux instants t = nT,

avecn =0, ..., M — 1. En bande de base, le signal échantillonné peut s’écrire :

sln] = s(nT,) (2.17)

M-1 M-1
_ Z xmeﬂwTﬂsnTe _ Z xm€j27r%n (2.18)

m=0 m=0

| M-l
=M Z_O L €927 (2.19)
IDI;%z[n}

A un coefficient M prés, la grandeur s[n| correspondant au signal émis se révéle étre
la transformée de Fourier inverse et discréte (IDFT : Inverse Discret Fourier Transform)
des symboles complexe z,,. Donc, il n’est plus nécessaire de fabriquer ’ensemble des
sous-porteuses OFDM avec M oscillateurs a des fréquences multiples d’une fréquence
fondamentale, ’outil mathématique IDF'T suffit a générer le signal a émettre.
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Les opérations effectuées en réception correspondent aux opérations duales de celles réa-
lisées & ’émission. Ainsi, pour détecter les symboles émis, une DFT est appliqué en ré-
ception.

2.1.2.2 Insertion du préfixe cyclique

Associé a l'utilisation de la transformée de Fourier discréte, le préfixe cyclique permet
de supprimer les interférence entre sous-canaux (ISI) en conservant I’orthogonalité entre
les sous-porteuses [7]. Aprés démodulation, nous allons montrer que l'effet du canal se
traduit par un simple coefficient complexe par sous-porteuse.

En discret, le symbole OFDM est composé de M échantillons :

M-1
sln] = Z L€ 2 3™ pour 0 < n < M—1 (2.20)

m=0

On note Na le nombre d’échantillons du préfixe cyclique. L’insertion du préfixe revient a
recopier les M — Nx derniers échantillons du symboles OFDM. Soit :

s[n] = s[n+ M] pour — Ny <n < -1 (2.21)

Finalement, le signal OFDM avec préfixe cyclique s’écrit :

M-1
sln| = Z T’ ™4™ pour — Na < n < M—1 (2.22)

m=0

Le canal de propagation est équivalent a une convolution a temps discret. La durée
71, de la réponse impusionnelle du canal est supposée inférieure ou égale a la durée A du
préfixe. Pour simplifier la démonstration, on considére qu’elle est égale & A (si elle ne 'est
pas, il suffit de la compléter par des échantillons nuls pour obtenir N échantillons). Le
signal recu s’exprime par :

rin] = hll]s[n — ] (2.23)

La démodulation consiste a effectuer une DFT sur les M derniers échantillons du
symbole OFDM, le préfixe cyclique est donc retiré du signal r[n]. Les symboles y; regus
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aprés démodulation s’écrivent :

M-1 M~—1Na—1
Yp = r[n)e 72 Ak = h[l)s[n — l]e~72 2k (2.24)
n=0 n=0 =0
Na—1 ' M-1 o
= Z h[l]e~ 72" ar® Z s[n — l]e’ﬂ’r(7 (2.25)
=0 n=0
Na—1 M—i-1 /
= Z h[l]e_ﬂ’rﬁk s[n']e 92"37* en posant n' =n — 1 (2.26)
1=0 =1
Na—1

~1 M—i-1
= h[l]e_ﬂ’rﬁk{z s[nle ~g2mirk | Z "le —j2n ik } (2.27)

n/=—1

Le premier terme dans 1’accolade correspond a la modification des échantillons a 'intérieur
du préfixe cyclique, le second a la modification des échantillons dans le symbole utile.
Le préfixe cychque est choisi tel que s[n’ + M| = s[n’] pour —Np < n’ < —1. En remar-

M
quant que e 277 Ak = gmi2m Mk on peut écrire que :
—1 ) M-1 )
e~9?m ik = e 97k Na<l<-—1 2.28
s[n’le = s[n'le pour — Na <1< — (2.28)
n/=—1 n'=M-I

En remplagant (2.28) dans (2.27), les symboles recus peuvent s’écrire :

Y = i h[l)e=7m1 ’“Z e~ (2.29)
= DFTh[k]*DFT{IDFTm[ K] (2.30)

En notant Hy, = DFT,[k], on trouve finalement :
Yk = Hyxy, (2.31)

A la réception, 'utilisation d’un préfixe cyclique transforme donc la convolution linéaire
en convolution cyclique. La transformée de Fourier discréte de deux signaux convolués
cycliquement est équivalente au produit de leurs transformées de Fourier discréte.

En ajoutant le bruit du canal supposé blanc et gaussien, le bruit apreés démodulation est
un bruit gaussien décorrelé et est noté ny, = DFT,,[k].

Yo = Hpp +np (2.32)

En synthése, la discrétisation du modéle OFDM est appropriée sous 2 conditions :
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— la convolution temporelle des signaux doit étre circulaire, cette condition est vérifiée
grace a l'introduction du préfixe cyclique;

— il faut que le nombre de symboles sur lesquels s’effectue la DFT soit suffisamment
grand afin que l'insertion du préfixe cyclique n’entraine pas une diminution trop
importante du débit.

Ainsi, I’équation (2.32) montre que la discrétisation permet de réduire l'effet de la trans-
mission & un coefficient multiplicatif par sous-porteuses.

2.1.3 Egalisation

Les paragraphes précédents ont permis de montrer que I'insertion du préfixe cyclique
permet d’annuler parfaitement les interférences. L’équation (2.15) montre que la modu-
lation OFDM peut donc étre vue comme la somme de canaux paralléles indépendants.
Cette équation, appliquée aux signaux continus, reste valable pour des signaux discrets
(2.32).

Pour une transmission dans un canal h[n| dispersif en temps, on a donc montré que le
symbole recu y; correspondant au symbole x; émis sur la ™ sous-porteuse est donnée
par :

yi = xiHi +ny (2.33)

avec H; la réponse fréquentielle de la i*™¢ sous-bande.

La figure 2.5 synthétise la décomposition de la transmission en sous-canaux indépen-
dants. Aprés démodulation, I’effet du canal se traduit par une multiplication des symboles
z;[n] par un coefficient égal a la réponse fréquentielle H; de la i*™® sous-bande du canal.
Ensuite, le bruit gaussien décorrélé n; vient s’ajouter a chaque sous-bande.

Pour corriger les déformations du signal introduites par le canal, on introduit, aprés la
DFT, un égaliseur GG formé par M multiplieurs.

Sur la figure 2.5, ’égalisation équivalente & un coefficient par sous-canal est représentée,
chaque symbole démodulé y;[n| est multiplié par un coefficient G;.

Si 'égalisation est basée sur le critére de forcage a zéro (Zero Forcing), il se réduit a
un filtre inverse de la fonction de transfert du canal. Les coefficients GG; sont donnés par

la relation :

G’Z-:Hipour()gigM—l (2.34)

Afin de résumer les différents modules de la transmission numérique OFDM, la figure
2.6 présente la chaine de transmission numérique OFDM : la DFT inverse de taille M,
une conversion paralléle/série (P/S) des symboles et I'insertion du préfixe cyclique (Cyclic
Prefix - CP) a I’émission, la convolution avec le canal de propagation, et la réception
correspondant, & la suppression du préfixe cyclique, une conversion série/paralléle (S/P)
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Hy nQ Go
zg[n] —»é—»@— yaln] ﬁé% Zo[n]

Hyq naAf—1 Gy
Tpg— 1[”] —Pé—b@— Ynr— 1[”]—>éf?”w 1[n]
Effet Effet Egalisation

du canal du bruit
Fi1G. 2.5 — Représentation équivalente de la transmission OFDM.
des données, la DFT et I’égalisation dans le domaine fréquentiel.

Go

zoln] —p) > | % Foln)

HSIFT % P/5 s[n] rn s/P i DFET
| > > | |
M x M i bz 1 LM | 1 | MxM
| i Gy
g1 ] —m > - vy n Epr—1ln]
Emission OFDM Canal Réception OFDM

F1G. 2.6 — Chaine de transmission numérique OFDM.

2.1.4 Complexité de la modulation OFDM

Nous avons vu (§2.1.2) que la modulation OFDM utilise I’analyse de Fourier. En effet,
I’émetteur OFDM est implémenté par une IDF'T et le récepteur par une DFT. C’est donc
la complexité de ces éléments qui détermine celle de la modulation OFDM [62]. Nous
allons donc étudier la complexité de la DFT dans cette partie [63].

Si un signal x se présente sous la forme d’une suite finie de M nombres, la transformée
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de Fourier discréte s’écrit :

M—
DFT,[n| = x[m]e 2" (2.35)

m=0

—

L’évaluation directe de sa transformée de Fourier (elle aussi sous la forme d’une suite de
M valeurs) nécessite le nombre d’opérations suivant :

M? multiplications complexes
M (

M —1) additions complexes (2.36)

Cette approche n’est pas optimale, des algorithmes permettent de réduire considérable-
ment le nombre d’opérations nécessaires. L’algorithme le plus utilisé est celui de Cooley
et Tukey [64, 65|, cet algorithme est la transformée de Fourier rapide (FFT - Fast Fourier
Transform). Ces versions usuelles supposent que M est une puissance de 2, I’algorithme
est alors appelé Radix 2. Son principe est de décomposer une DFT d’ordre M en DFT
élémentaires d’ordre 2.

L’algorithme commence par la séparation des M échantillons z[m] en 2 groupes de M /2
échantillons, I'un contenant les échantillons de rang pair, I’autre ceux de rang impair. On
fait alors apparaitre 2 DFT d’ordre M /2.

M-1 -1 -1
DFT,[n] = Z z[m]e 2" = :U[Qm]e_ﬂ”%" + Z x[2m + 1]e_j2”27rﬂl;r1" (2.37)
m=0 m=0 m=0

En notant x,[m)] les coefficients de rang pair, z;[m] ceux de rang impair, DFT, et DFT,,
leur transformée de Fourier discréte respective, on détermine que :

M _q M _q
2 2
—jor-m_ _iorm —jor-m_
DFT,[n] = zp[mle MR eI E xi[mle M2 (2.38)
m=0 ) m=0 )
DFTy),[n] d’ordre M/2 DFTy),[n] d’ordre M/2

Les séquences DFT, [n] et DFT,, [n]| sont périodiques de période M /2. Donc, finalement,
pour déterminer les M coefficients de DFT,, on peut écrire :

(2.39)

M — —72m %
Pour n=0 ... { DFT,[n] = DFTy, [n] + ¢ 7*arDFT,, [n]

2" | DFT,[¥ +n] = DFT,,[n] — e /"% DFT,, [n]

Les coefficients DFT,[n] peuvent donc étre calculés & partir des DFT, [n] et DFT,, [n] au
moyen de M /2 modules élémentaires. Le module élémentaire est défini par les équations
(2.39) et est réalisé au moyen d’une multiplication complexe par e 72737 et 2 additions
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complexes.

Le calcul d’'une DFT d’ordre M se raméne donc au calcul de deux DFT d’ordre M/2
des séquences x,[m] et z;[m]. Comme M est une puissance de 2, on peut itérer le procédé
et se ramener & des DF'T d’ordre 2.

D’une maniére générale, pour M = 2, le calcul s’effectue en L itérations et chaque ité-
ration comprend M /2 modules élémentaires.

Pour le calcul d’'une DFT d’ordre M ou M est une puissance de 2, I'algorithme Radix
2 nécessite donc le nombre d’opérations suivant :

M . . .
{ ~log,M  multiplications complexes (2.40)

Mlog, M additions complexes

L’algorithme Radix utilisé pour la FFT est également applicable pour la transformée de
Fourier discréte inverse, on parle alors de IFFT (Inverse Fast Fourier Transform). La com-
plexité de 'TFFT est donc identique [62] & celle de la FFT.

On retiendra donc que la modulation OFDM a une complexité en ©(Mlogh) pour
générer un symbole OFDM.

2.1.5 Conclusion sur la modulation OFDM

Un des grands avantages de la modulation OFDM est d’avoir simplifié 1’égalisation qui
se réduit a un coefficient par sous-canal.
L’utilisation d’un préfixe cyclique présente plusieurs avantages :

la réduction de I'IES et de I'ISI;

une structure de récepteur simple (suppression du préfixe cyclique en réception) ;
une égalisation dans le domaine fréquentiel simple & mettre en ceuvre;

la redondance introduite dans le préfixe cyclique peut étre utilisée pour la synchro-
nisation [66].

Toutefois, I'insertion d’un préfixe cyclique conduit & une perte en débit puisque la durée
totale du symbole OFDM vaut désormais 75 + A. Le débit global du systéme est donc
réduit d’un facteur TTLA
Cette technique est donc trés avantageuse mais elle impose une restriction au niveau du
débit. Ce n’est donc pas forcement le bon choix de 'utiliser notamment pour des systémes

demandant une grande efficacité spectrale.
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2.2 Utilisation du filtrage multicadence pour les modu-
lations multiporteuses

L’OFDM est la technique de modulation multiporteuses développée actuellement. Ces
attraits sont la simplicité de mise en oeuvre et une réduction des interférences. Son prin-
cipal défaut est la diminution du débit due a I'insertion du préfixe cyclique.

Des techniques sont étudiées actuellement pour pallier le désavantage de la modulation
OFDM. Leur principe est d’utiliser des formes d’onde moins sensibles au canal de trans-
mission que celles utilisées dans la modulation OFDM. La plupart de ces techniques
reposent sur la théorie des bancs de filtres.

Dans cette partie, nous allons faire une présentation du traitement multicadence qui est
la base de la théorie des bancs de filtres |[67|. Nous verrons ensuite ses applications aux
modulations multiporteuses.

2.2.1 Introduction au filtrage multicadence

On parle de filtrage multicadence lorsqu’une chaine de traitement comporte des sections
qui travaillent avec des fréquences d’échantillonnages différentes. Dans leurs formes les
plus usuelles, les filtres multicadences sont utilisés pour diminuer (on parle alors de filtre
décimateur) ou augmenter (on parle alors de filtre expanseur ou de filtre interpolateur) le
débit d’un flot de données [68].

2.2.1.1 Les filtres décimateurs et expanseurs

Le filtre décimateur est composé de 2 étapes décrites sur la figure 2.7 : un filtre passe-
bas G(z) et un sous-échantillonneur d’ordre M noté (| M).

zln] | G{z) IM |—» yln]

F1G. 2.7 — Filtre décimateur : filtre passe-bas suivi d’un sous-échantillonnage.

Le filtre permet de limiter la bande spectrale occupée par le signal d’entrée z[n|. Si on
note f, et f, respectivement les fréquences d’échantillonage des signaux y et z, le sous-
échantillonnage d’ordre M induit que f, = % Il faut donc, pour respecter le théoréme
d’échantillonnage de Nyquist, que la bande B occupée par le signal filtré satisfasse B < f,,.
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L’expression du signal de sortie s’écrit alors dans le domaine temporel :

“+00

ylnl = 3 alklglnM — & (2.41)

k=—00

Le filtre expanseur d’ordre M est composé de 2 étapes décrites sur la figure 2.8 : un
sur-échantillonneur d’ordre M noté (T M) suivi d’un filtre passe-bas H (z).

z[n] — ™M H(z) - yln

F1G. 2.8 — Filtre expanseur : sur-échantillonage suivi d’un filtre interpolateur.

Le sur-échantillonneur d’ordre M insére M — 1 zéros entre chaque échantillon d’entrée.
Au niveau spectral, 'opération de sur-échantillonnage a pour effet de dupliquer M fois le
spectre du signal d’entrée. Le filtre interpolateur sert a supprimer ces spectres dupliqués.
L’expression du signal de sortie s’écrit alors dans le domaine temporel :

—+00

yln] = > z[k]h[n — kM| (2.42)

k=—00

Les régles de permutations des opérateurs permettent de simplifier les structures des
filtres décimateur et expanseur présentés sur les figures 2.7 et 2.8. Le principe est de per-
muter les filtres et les échantillonneurs afin de réaliser le filtrage a la fréquence d’échan-
tillonnage la plus faible. Ces structures simplifiées sont présentés sur la figure 2.9 et sont
décrites par le théoréme suivant [67, 69).

Théoréme : Identités Noble
Soient H(z) et G(z) des filtres numériques et M € N :

1. Le signal y[n] obtenu par sur-échantillonnage d’ordre M de x[n| puis filtrage par
H (zM) est identique a celui obtenu filtrage de x[n] par H(2) puis sur-échantillonnage
d’ordre M.

2. Le signal y[n] obtenu par filtrage de x[n] par G(2™) puis sous-échantillonnage d’ordre
M est identique o celui obtenu sous-échantillonnage d’ordre M de x[n] puis filtrage

par G(2).
2.2.1.2 Représentation polyphase

La décomposition polyphase des signaux est une représentation bien adaptée au filtrage
multicadence. Elle permet d’obtenir des descriptions efficaces de filtres. Son application
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z[n] — 1M HCEMY > yln) — =zl ) H(2) — M —» vln]

—» y[n]

G () ( ZM) IM —» yln] z[n] —» M G(:

(3}
p—

F1G. 2.9 — Permutation des opérateurs.

aux filtres décimateurs et aux interpolateurs permet de réduire leur complexité d’implé-
mentation [67].

Définition : Soit x[n] une séquence numérique, on appelle composantes polyphases
d’ordre M de z[n] les séquences Ei[n] ou Ri[n] définies pour k € [0, M —1] telles que :

ex[n] = x[nM + k| . les composantes polyphases de type 1

ri[n] = x[nM — k+ M — 1] : les composantes polyphases de type 2 (2.43)
On note que les composantes polyphases de type 1 et 2 sont liées par la relation :
er[n] = rar_1-x[n] (2.44)

Cette décomposition peut également s’écrire sur les transformées en Z. En notant Fy(z)
et Ry (z) les transformée en Z de ex[n| et ri[n]| respectivement, celle X (z) de la séquence
X |[n] peut alors s’écrire :

X(z) = z_: Ep(zM)z7F = z_: Ry (M)~ (M=17k) (2.45)

La décomposition polyphase peut étre réalisée de la fagon présentée sur la figure 2.10. Le
symbole 2! représente un délai unitaire (la transformée en Z de z[n+ 1] s’écrit 2™ X (2)).
Cette représentation montre bien le lien entre la décomposition polyphase et le traitement
multicadence. Pour la décomposition polyphase de type 1, on peut également remarquer
que cette structure est équivalente a une conversion série/paralléle des données.

2.2.1.3 Les bancs de filtres a reconstruction parfaite

Un banc de filtres est une structure paralléle de filtres décimateurs et expanseurs. Il
est constitué d’'un banc d’analyse et d’un banc de synthése. Le banc d’analyse permet
de diviser un signal en plusieurs composantes, il est réalisé par un ensemble de filtres
décimateurs en paralléle auxquels on applique le méme signal d’entrée. Le banc de synthése
permet de reconstituer un signal & partir de plusieurs signaux, il est réalisé par un ensemble
de filtres expanseurs.
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z[n] IM | egl[n]=ry;_1[n]

IM | e1[n]=ry,_oln]

Z-HL IM —» ey 1[n]=rgln]

F1G. 2.10 - Décomposition polyphase d’une séquence z[n].

La figure 2.11 représente une structure typique de banc de filtres uniformes. On parle
de banc de filtres uniforme lorsque que les facteurs de sous-échantillonnage et de sur-
échantillonnage sont identiques pour chaque filtre décimateur et expanseur. De plus, si
le nombre de branches du banc représenté est égal au facteur de sur-échantillonnage, on
parle de banc de filtres a échantillonnage critique. Dans notre étude, ce facteur est noté
M.

— Go(z) — IM|— wolkl — 1M |— Hg(z) —

- Gi(z) —» IM— wilk]l — M Hi(2) |

- KX

LG ar—1(z)—» M —— ypy 1 [k] —{ TM —Hp; ()

e .

Banc d'analyse Banc de synthése

Fig. 2.11 — Banc de filtres uniforme.

Le signal d’entrée z[n| est donc décomposé en M composantes y,,[k], m =0, ..., M-1,
par un banc d’analyse. Chaque composante y,,[k| a une cadence M fois plus faible que
x[n] et est obtenu par un filtre décimateur de réponse impulsionnelle g,,[k]. Chaque com-
posante s’écrit :

Ymlk] = Z x[n]gm[kM —n], pour m =0, ..., M—1 (2.46)

n=—oo
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Le banc de synthése permet de reconstruire un signal #[n| a partir des M compo-
santes. Les composantes y,,[k] sont filtrées par des filtres expanseurs de réponse impul-
sionnelle h,,[k] puis sont additionnées pour former le signal Z[n] qui a la méme cadence
que z[n|. Le signal synthétisé s’écrit :

+o0 M-—1

2= D" ymlklhm[n — kM] (2.47)

k=—00 m=0

Le banc de filtres est a reconstruction parfaite, lorsque le signal de sortie Z[n] est
égal a x[n] a un retard D prés, soit z[n| = z[n — D].
En remplagant 1'équation (2.46) dans (2.47), on obtient :

+o0 M-1 +4oo

ln] = Z Z Z 2[plgm kM — plhy[n — kM] (2.48)

k=—o0c0 m=0 p=—o0

En posant gy (n,p) = >, ° Z%;Ol gm|[kM — plhy,[n — kM|, Pexpression devient :

k=—00

+o0

i) = Y lplov(n,p) (2.49)

p=—00

La reconstruction parfaite sera donc obtenue pour :
gv(n,p) =dln—p— D] (2.50)

Lorsque le banc de filtres est a échantillonnage critique, une condition nécessaire de re-
construction parfaite est :

+oo M-1

Z ng[kM—p]hm[n—kM] =d[n—p— D] (2.51)

k=—00 m=0

L’équation (2.51) est dite condition de biorthogonalité.

Les bancs de filtres permettent donc de décomposer un signal en plusieurs composantes
et de reconstituer parfaitement le signal & partir de ces composantes sous certaines condi-
tions sur le choix des filtres. De maniére typique, les filtres sont des filtres passes-bandes
décalés en fréquence, il permettent donc une analyse fréquentielle du signal. Des appli-
cations utilisent les bancs de filtres pour modifier certaines sous-bandes, des traitements
sont effectués entre les bancs d’analyse et de synthése afin de modifier le signal d’origine.
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2.2.1.4 Les transmultiplexeurs

Les transmultiplexeurs sont des structures issues de la théories des bancs de filtres. Ils
sont obtenus en inversant le banc d’analyse et de synthése de la structure banc de filtres.
La figure 2.12 représente une structure typique de transmultiplexeur. Le principe est donc
de combiner plusieurs signaux z,,[k] en un seul signal s[n| par un banc de synthése. Les
signaux d’origine sont ensuite reconstitués par un banc d’analyse.

zolk] ——o TN —» Hg(z) — Golz) —» IM—— zg[k]

wilk]l M Hi(2) — Gi(z) — IM — #1[k]

?—»s[n]—»
@y k] —e TM — Hys (= Grr_1 () M |—+Zp—14]

e e

Banc de synthése Banc d'analyse

F1G. 2.12 — Représentation d'un transmultiplexeur.

Comme pour les bancs de filtres, le filtre de synthése est composé de M branches
composées de filtres expanseurs de réponse impulsionnelle h,,[k]. L’expression du signal
s[n] est donc :

+oo M-—1

sin] = D Y w[k]h[n — kM) (2.52)

k=—o00 m=0

On peut également réécrire ’expression du banc d’analyse dans le cas du transmulti-
plexeur :

Tmk] = Z s[n|gm[kM — n], pour m =0, ..., M—1 (2.53)

k=—o0

Sur la figure 2.12, le signal s[n| n’est pas modifié entre le banc de synthése et le banc
d’analyse, c’est le cas idéal. Dans les applications des transmultiplexeurs, le signal subit
des modifications dues a une transmission.

Dans le cas oul la transmission est idéale, on peut également définir des conditions de
reconstruction parfaite. Le transmultiplexeur est dit & « reconstruction parfaite »,
lorsque :

ETmlk] = x|k — D] pour m =0, ..., M—1 (2.54)
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En remplagant 'équation (2.52) dans (2.53), les signaux de sortie s’écrivent :

+o00 +o0 M-1

Emlkl = > D> wp[plhm[n — pM]gn[kM — n] (2.55)

k=—00 p=—00 m=0

En posant hy (n,p) = 57 M In — pM]gm[kM — n], on obtient :

400
Emlk] = > am[plhy (n,p) (2.56)

De facon similaire aux bancs de filtres, les conditions de reconstruction parfaite sont
obtenus pour hy(n,p) = d[n —p — D] soit :

+oo0 M-1

hy(n,p) = Y Y huln = pM]gn[kM — n] = 6[n — p — D) (2.57)

k=—00 m=0

Les applications des transmultiplexeur sont déterminées par la caractérisation des filtres
de synthése et d’analyse. On remarque que I’expression (2.52) du signal s[n] est similaire a
I’expression générique des systémes de communication définie dans le chapitre précédent :

+oo M-1

sin] = Y wolk]tbmi[n] (2.58)

k=—00 m=0

C’est donc & partir de ce type de structure que peuvent étre construites de nouvelles
techniques de modulations multiporteuses.

2.2.2 Les transmultiplexeurs modulés

De nombreuses études ont été effectuées sur I'utilisation des transmultiplexeurs aux mo-
dulations multiporteuses, elles utilisent le cas particulier des transmultiplexeurs modulés.
On distingue deux familles de transmultiplexeurs modulés :

— les transmultiplexeurs modulés complexes utilisés dans la modulation Filtered
MultiTone (FMT) créée pour les réseaux DSL [70, 71]. Des applications aux trans-
missions sans fil ont également été étudiées dans [72, 73]. Cette technique apparait
également dans les modulations OFDM/OQAM (Offset QAM)[59], OFDM/QAM
suréchantilloné [69] et BEDM (Biorthogonal Frequency Division Multiplex)/QAM
suréchantilloné [74];

— les bancs de filtres en cosinus ont été étudiés dans un contexte multiporteuses
[75, 76] et [77]. Ces structures sont souvent appelées Discrete Wavelet MultiTone
(DWMT) [78] puis [79, 80, 81]. Des travaux ont été effectués dans un contexte MC-
CDMA [33] et pour les réseaux électriques (PowerLine) [82].
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Des études [70] ont montré la qualité des modulations basées sur les transmultiplexeurs
modulés pour des transmissions sur des supports filaires (DSL). Les études sur des réseaux
sans fil |72, 73] montrent des performances inférieures a celle de la modulation OFDM.
Les interférences en réception peuvent étre atténuées par des techniques d’égalisation mais
ces techniques sont complexes en comparaison a 1’égalisation de la modulation OFDM.

Le principe des bancs de filtres modulés est de construire les filtres M-bandes & partir
d’un filtre prototype. Il existe ensuite plusieurs techniques pour construire ’ensemble des
filtres & partir du filtre prototype.

Soit B la bande de fréquence allouée a la transmission, on note v = % la fréquence
normalisée.
Le filtre prototype est un filtre passe-bas symétrique dont la fréquence de coupure vaut
1/2M. La bande de fréquence du signal est répartie sur les M filtres. Le filtre prototype
doit donc avoir idéalement une largeur de bande passante :

Vg = — 2.59

N (259)
La réponse fréquentielle schématisée du filtre prototype est représentée sur la figure 2.13.
L’objectif est d’approcher cette réponse avec un nombre donné de coefficients réels. On
note 71" le nombre de coefficients du filtre. Sa fonction de transfert est :

H(z)=) h[n]z™" (2.60)

Décalages fréquentiels complexes

Les transmultiplexeurs modulés complexes ont été introduits dans [83] et sont ceux utili-
sés par la modulation FMT. Les filtres de synthése sont obtenus par décalage complexe
de H(z) de 5 et sont donnés par 'équation (2.61).

hi[n] = \/Lﬂh[n]eﬂ%", i=0,.., M—1 (2.61)

Les filtres h; ont des coefficients complexes. La figure 2.14 décrit la branche ¢ du trans-

multiplexeur complexe. Les réponses fréquentielles des filtres décalés en fréquence H; sont
donnés sur la figure 2.13.

En comparaison avec la figure 2.2 montrant la réponse fréquentielle des porteuses

OFDM, on remarque que la modulation FMT a un découpage fréquentiel identique a

celui de la modulation OFDM, les sous-porteuses sont espacées de Av = ﬁ La différence

se situe au niveau de I’allure spectrale des sous-porteuses : en sinus cardinal pour la mo-
dulation OFDM et déterminé par H(z) pour la FMT.
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Amplitude
A

\ i

2M
\Ho Hiy
m
1
M

F1G. 2.13 — Réponses fréquentielles du filtre prototype et du transmultiplexeur de type
FMT.

Nl —

Hyr—1

Nl =
-
=

o i
e_}?wﬂn

—» H(z) »@»

o
H;(2)

F1G. 2.14 — Version décalée en fréquence du filtre prototype.

Remarque :

La structure de [’émetteur FMT proposée dans ce document est a échantillonnage critique
comme proposée dans [13]. Cependant, des structures plus générales sont présentées dans
[70, 71, 72] o le facteur de sur-échantillonage est supérieur au nombre de sous-porteuses
du systéme multiporteuses. Ceci offre une liberté supplémentaire dans la construction des
filtres et l’orthogonalité entre les sous-porteuses.

Décalages fréquentiels en cosinus

Une autre méthode pour décaler les filtres en fréquence est de moduler le filtre prototype
avec un cosinus. La construction de banc de filtres en cosinus est décrite dans [84]. Dans
ce cas, on obtient les transmultiplexeurs réels modulés en cosinus.

Les filtres de synthése sont construits de cette fagon a partir du filtre prototype h[n] :

n(2i 4+ 1)

hi[n] = 2h[n] cos < Yi

) pouri =0, ..., M—1 (2.62)

Les coefficients des filtres h; sont donc réels, leur réponse fréquentielle est symétrique
par rapport v = 0.5. Afin d’occuper la totalité de la bande de fagon optimale, les filtres
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doivent étre obtenus par décalage réel en fréquence de Av = ﬁ du filtre prototype.

La figure 2.15 décrit les réponses fréquentielles des filtres H;. Dans ce cas, le découpage fré-
quentiel est différent de celui des modulations OFDM et FMT, les sous-canaux engendrés
sont symétriques par rapport a v = 0.5.

. Amplitude
H
\ H / »
1 v
7 1
M 5 1
Ho Hy Hya Hy Ho
XF \ ; >
1 1 v
5 1

F1G. 2.15 — Réponses fréquentielles idéales du filtre prototype et du transmultiplexeur de
type DWMT.

2.2.3 Structure efficace de ’émetteur FMT

Dans cette partie, nous allons appliquer la décomposition polyphase aux bancs de filtres
afin d’établir une implémentation & complexité de calcul réduite de la structure de la fi-
gure 2.12. Nous étudierons le cas des transmultiplexeurs modulés de type FMT présentés
dans le paragraphe précédent. Cette structure classique de ’émetteur FMT est décrite
dans [73].

La structure des transmultiplexeurs présentée sur la figure 2.12 utilise déja une décomposi-
tion polyphase des symboles x,,[k], on 'appelera cependant « implémentation directe » du
transmultiplexeur.
La structure présentée dans ce paragraphe utilise la décomposition polyphase des sym-
boles z,,[k] mais aussi celle du filtre h[n], on I’appelera « implémentation polyphase » du
transmultiplexeur.

2.2.3.1 Utilisation de la décomposition polyphase

En utilisant ’équation de sortie d’un transmultiplexeur (2.52) et la définition des filtres
modulés (2.61), le signal FMT peut s’écrire :

+oo M-—1

s[n] = ¢LM S S wilklhln — kM]erm ek (2.63)

k=—o0 =0
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Soit,

M—1
1 in
E hin — kM|—— E x;[k)e?* ™ (2.64)
\/M P

En posant le changement de variable n = [M — m, on peut introduire les composantes
polyphases d’ordre 1 de s[n] et h[n]. Soit s¢n)[l] = s[IM +m] et h(y)[l] = h[IM +m] pour
m=0, ..., M—1, on obtient :

k=—00

400 1 M-1 .
sall} = 37 honll = K === 3 ailkle" (2.65)
k=—o0 N 1=0 ,
IDFT{™ [k]

avec IDFT (™ [k] la transformée de Fourier inverse de x;[k].
Finalement, les composantes polyphases du signal s[n] sont donc déterminées par :

—+00
semll] = Y Tl — KIIDFT{™ (k] (2.66)
k=—o00

La m™™¢ composante polyphase du signal s[n] est obtenue en filtrant la m™™® sortie de
la IFDT par la m®™® composante polyphase du filtre h[n]. Le signal s[n] est ensuite re-
constitué a partir de ses composantes polyphases par une conversion série/paralléle. La
figure 2.16 traduit I’équation (2.66) et représente donc une implémentation efficace du

transmultiplexeur modulé.

2.2.3.2 Etude de la complexité

La complexité des deux structures de 'émetteur FMT est maintenant détaillée : celle
de l'implémentation directe du transmultiplexeur comme représentée sur la figure 2.12
(en considérant seulement le banc de synthése) et celle de 'implémentation utilisant la
décomposition polyphase présentée sur la figure 2.16.

Intéressons-nous dans un premier temps a 'implémentation directe de 1’émetteur re-
présentée par le banc de synthése de la figure 2. 12 L’introduction de zéros due au sur-
échantillonnage de chaque z;[k] fait que seulement - coefficients du filtre h;[n] sont néces-
saires pour le calcul d’un échantillon de sortie s[n ] Les coefficients du filtre sont réels, il
faut donc 2% multiplications réelles et 2(% — 1) additions réelles pour effectuer le filtrage.
La figure 2.14 montre que I’exponentielle complexe multiplie chaque échantillon en sortie
du filtre. Par branche de 'émetteur, il faut donc 24 + 4 multiplications réelles et 2(2; — 1)
additions réelles.
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P/S
:EO[k] 7 ¥ h"(o) [k] » ™M Fy "r‘S[n]
-1
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F1G. 2.16 — Structure de I’émetteur FMT utilisant la décomposition polyphase du filtre
prototype.

Chaque émetteur est composé de M branches, un échantillon de sortie s[n] est la somme
des échantillons de chaque branche. Au total, le calcul d’un échantillon s[n] nécessite :

l\D

l . 1. . 4
{ (( 7 1) multiplications réelles (2.67)

% — 1) additions réelles

Pour I'implémentation utilisant la structure polyphase, nous avons vu dans le para-
graphe 2.1.4 qu’une DFT inverse de taille M a une complexité de %logQM multiplications
complexes, et Mlog, M additions complexes. Chaque filtre polyphase a une longueur de
% et est composé de coefficients réels. Donc, le nombre d’opérations nécessaire au calcul
d’un échantillon s[n| est :

{ 2loga M + 2% multiplications réelles

2logsM + 2(-L — 1) additions réelles (2.68)

La taille des filtres utilisés pour la modulation FMT est généralement proportionnelle
au nombre de sous-bandes soit 7' = yM. ~ correspond a la longueur des filtres polyphases,
les systémes FMT sont étudiés pour v = 10 ou 16 [70].

La tableau 2.1 indique la complexité en nombre de multiplications réelles de 1’émetteur
FMT pour I'implémentation directe et 'implémentation polyphase. La complexité est
donnée pour différentes taille des filtres et en fonction du nombres de sous-bandes.

Les résultats sont significatifs : la structure polyphase utilise un nombre de multipli-
cations trés faible en comparaison avec I'implémentation directe de I’émetteur FMT. La
différence est d’autant plus grande que la taille des filtres polyphases v et le nombre de
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Directe | Polyphase
M-8 e s |
M-128 |0 = 1o
M-256 |0 =515 s

TAB. 2.1 — Nombre de multiplication de I'implémentation des structures directe et poly-
phase de ’émetteur FMT.

sous-bandes M sont grands.

La structure polyphase associée a I’algorithme de FF'T permet donc une implémentation
& complexité réduite de I’émetteur FMT.

2.2.4 Lien entre les modulations FMT et OFDM

La modulation OFDM est en fait un cas particulier de la FMT ou le filtre prototype
est une fenétre rectangulaire de taille 7' = M dans le domaine temporel (soit un sinus
cardinal dans le domaine fréquentiel).

La figure 2.17 représente la RI du filtre prototype h[n| qui a pour expression :

hin] = v M pour n =0, ..., M—1 (2.69)

F1G. 2.17 — Réponse implusionelle du filtre prototype pour la modulation OFDM.

Lorsque le filtre prototype est une fenétre rectangulaire, ’équation du signal FMT
(2.63) devient :

M-1 ,
sin] = Z z;e ¥ (2.70)
i=0
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On retrouve ainsi l'expression du signal OFDM (2.18) définie précédemment dans le pa-
ragraphe 2.1.2.

La structure polyphase peut également étre appliquée dans le cas de I’émetteur OFDM.
Dans ce cas, les composantes polyphases d’ordre 1 du filtre h[n| sont triviales : elles sont
composées d’un seul échantillon. Les filtres en sortie de la IDF'T ont donc pour réponses
impusionelles :

hilk] = VM6[k] pour n =0, ..., M—1 (2.71)

La figure 2.18 montre I'implémentation efficace de I’émetteur OFDM. Les filtres poly-
phases sont simplement des coefficients multiplicatifs. La structure de ’émetteur est donc
réduit & une IDFT. On remarque que cette structure est identique a celle déterminée dans
le paragraphe 2.1.3 et représentée sur le figure 2.6.

Sur la figure 2.18, I'insertion du préfixe cyclique propre a la modulation OFDM est égale-
ment représentée. La recopie de la fin du symbole au début de celui-ci est décrite ici avant
la conversion série/paralléle.

]
i S ' CF’{
W ™
zo[k] —» Vsl RO [k] >
1‘ \\
1 ¢
1o 1 = — |
z1[k] —IDFT| hI P/S———slnl
1
| i
MxM| |
) i
b
zyr—1 (k] — P

F1G. 2.18 — Structure polyphase appliquée a la modulation OFDM.

Les modulations OFDM et FMT peuvent donc étre représentée par des bancs de filtres
modulant basés sur un filtre prototype. Lorsque h[n] est rectangulaire, la modulation effec-
tuée est équivalente a la modulation OFDM, la structure polyphase permet de retrouver
I'implémentation efficace de la modulation OFDM par 'utilisation d’'une IDFT/DFT.
Lorsque que le filtre est différent d’une porte, on parle de modulation FMT.
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2.3 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons détaillé les systémes de modulation multiporteuses dé-

veloppés actuellement : la modulation OFDM et les modulations multiporteuses basées
sur les bancs de filtre. Nous avons vu que l'utilisation d’un préfixe cyclique est une des
propriétés intéressantes de la modulation OFDM. En effet, la redondance associée aux
propriétés de la DFT permet ’annulation des interférences et une égalisation réduite a
un coefficient par sous-porteuses.
Cette technique est adaptée a la modulation OFDM et n’est pas utilisée pour les mo-
dulations FMT et DWMT. Ainsi, les techniques de modulation multiporteuses basées
sur la théorie des bancs de filtres ont montré leur qualité au niveau de 'efficacité spec-
trale : il n’y a pas de perte de débit due a 'insertion du préfixe cyclique. La théorie des
ondelettes et son application aux bancs de filtres permet de construire une modulation
multiporteuses qui va dans le sens des systéemes FMT et DWMT. La présentation de la
modulation multiporteuses basée sur les ondelettes fait I'objet du chapitre suivant.
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Dans le premier chapitre, nous avons mis en évidence I'importance de la localisation
en temps et en fréquence pour limiter les interférences lors d’une transmission & travers
un canal multi-trajets variable dans le temps. Dans le chapitre 2, nous avons vu certaines
alternatives a la modulation OFDM utilisant le filtrage multicadence pour le développe-
ment d’un systéme multiporteuses.

Dans ce chapitre, les éléments de base de la théorie des ondelettes seront introduits. Ce
développement est restreint aux éléments permettant la création de bases orthogonales
utilisées pour la modulation multiporteuses. Nous verrons ensuite comment appliquer la
théorie des ondelettes et des bancs de filtres aux modulations multiporteuses.

La derniére partie de ce chapitre est une premiére étude didactique amenant a une com-
paraison théorique entre la modulation OFDM et la modulation DWMT. En effet, le
schéma de transmission OFDM sera celui de référence pour ’évaluation de la modulation
multiporteuses utilisant les ondelettes. La comparaison se fera en terme de complexité, de
débit et de formes d’onde temporelles et fréquentielles.

Remarque :

Jusqu’a présent, la variable « j » désignait l'opérateur complexe (notation usuelle en com-
munications numériques). Elle est également couramment utilisée par la théorie des onde-
lettes. Donc, a partir de ce chapitre, « j » désigne la résolution de l’analyse en ondelette
et « 1 » désigne l’opérateur complexe.

3.1 Introduction aux Ondelettes

La transformée de Fourier continue est un des outils de traitement du signal les plus
utilisés, elle posséde cependant certaines limites [57]. Ces limitations concernent ’analyse
des signaux non stationnaires car le probléme majeur de cette transformation est qu’elle
ne prend pas du tout en compte I'information véhiculée par la structure temporelle du
signal ce qui fait qu’il est trés difficile de déterminer et plus encore de localiser les dis-
continuités du signal. Du fait de ces limitations, de nouvelles méthodes pour étudier les
signaux ont vu le jour, comme la transformée de Fourier fenétrée ou la transformée en
ondelette continue.

La premiére solution apportée a ce probléme a été 1'utilisation de la transformée de Fourier
fenétrée qui, a la différence de la méthode traditionnelle qui compare la totalité du signal
& des sinusoides de durée infinies de fréquence différentes, définit une fenétre temporelle
limitant I’espace d’analyse.

Mais la solution réalisant le meilleur compromis possible entre la résolution temporelle
et fréquentielle de I’analyse du signal, est la transformée en ondelette continue. Les algo-
rithmes performants de transformée en ondelettes discrétes et d’analyse multirésolution
permettent des nombreuses applications & la théorie des ondelettes.
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3.1.1 Des ondelettes continues aux ondelettes discrétes

Le lien entre la transformée en ondelettes continue et discréte n’est pas évident, il
correspond a une discrétisation judicieuse du plan temps-échelle. Ce paragraphe détaille
les notions de base de la théorie des ondelettes : de la transformée en ondelettes continues
a la transformée en ondelettes discrétes.

3.1.1.1 La transformée en ondelettes continues

La transformée en ondelettes continue réalise une projection sur un ensemble de fonc-
tions appelées classiquement ondelettes. Partant d’une fonction ¢» de L?(R) de moyenne
nulle appelée ondelette mére, la famille de fonctions analysantes 1),; est obtenue par
action conjointe des opérateurs de dilatation en échelle et de translation en temps :

1  t—b
—=(
Va
Dans cette expression, a est le facteur d’échelle et b le paramétre de translation. La
variable a joue le role de I'inverse de la fréquence : plus a est petit moins 'ondelette créée
est étendue temporellement. Le facteur multiplicatif % permet de conserver I’énergie lors

P(t) — bap(t) = ) (3.1)

a

du changement d’échelle. I’équation (3.2) montre cette conservation de 1’énergie.

sl = [ 1= 1 [ o i = i 52)
ol WVa e T e - |
L’ensemble des fonctions analysantes 1),;, définit un espace bidimensionnel : le plan
temps-échelle, dans lequel I'information du signal va étre représentée.
Définition : La transformée en ondelettes continues d’un signal x(t) de L?*(R) peut alors
étre définie par :

L2(R) — L*(R?)
w(t) — Tyz(a,b) = [1 7 x(t);,(H)dt

[e.e]

(3.3)

On peut montrer que si ’ondelette est convenablement choisie, la transformation en on-
delettes est inversible et la fonction peut étre reconstruite aprés analyse suivant 1’équation
(3.4).

+oo +o0o
(1) :Ciw /_ ) /_ } %T¢x(a,b)wa,b(t)dadb (3.4)

avec le coefficient 'y, donné par I’équation :

+oo v
Co= [ WP (55
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ou ¥ (v) est la transformée de Fourier de 9 (t).
La condition d’admissibilité de la fonction d’ondelette analysante est la condition d’exis-
tence de ce coefficient, c’est-a-dire :

+o0 d
/ |11/(y)|27” = Oy < +0 (3.6)
0

Cette relation se raméne le plus souvent a la condition exprimée par I’équation (3.7) qui
n’est pas trés contraignante et indique seulement que la fonction ondelette doit étre a
moyenne nulle :

“+o00
U(0) = Y(t)dt =0 (3.7)
Le choix de 'ondelette est donc en principe trés ouvert, il faut cependant noter que
la robustesse et la vitesse de convergence de l’algorithme de reconstruction donné par
I’équation (3.4) sont trés dépendantes du choix de I'ondelette.

3.1.1.2 Représentation dans le plan temps-échelle

La résolution dans le plan temps-fréquence de la transformation peut étre estimée
par I’écart-type temporel AT, (cf. équation (1.45)) et I'écart-type fréquentiel AF,,, (cf.
équation (1.46)) de l'ondelette analysante ¢, = 1, 0.

En notant AT, et AF), les écart-types temporel et fréquentiel de I'ondelette mére v, on
peut calculer :

ot = [ eara= [ elptpas [ el pepar = o)

et
+o00 +o00 1 +o00 xQ 1 dr (AF )2
AFy,)? = 2w, 2dt:/ 2~ |aW 2dt:/ | (2)P = =
N B L K L T
avec V,(v) la transformée de Fourier de ,(?).
Les résolutions temporelles et fréquentielles de ’ondelette 1), vérifient alors :
ATwa = G,AT¢
{ AF,, = = 38)

Ainsi, les cellules élémentaires qui couvrent le plan temps-échelle sont de surface constante
alors que la résolution temporelle est proportionnelle & a et que la résolution fréquentielle
est inversement proportionnelle & a comme le montre le pavage de la figure 3.1.
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Q=

¥

Fi1G. 3.1 — Pavage du plan temps-échelle.

3.1.1.3 Discrétisation de la transformée en ondelettes

La formule de construction des ondelettes (3.3) est doublement continue. D’une part,
les coefficients a et b sont réels et d’autre part l'intégrale est continue. Cette transfor-
mation est donc redondante [85]. Un échantillonnage de la transformée continue permet
d’obtenir une transformation non-redondante. La figure 3.1 suggére une méthode de dis-
crétisation exponentielle pour les échelles et pour le temps. Dans ’expression w(%), le
pas de translation & I’échelle a est 2 On posera donc :

a = a} et b= kbyal, avec (ag, by) € (Z,7) (3.9)
Si on choisit ag = 2 et by = 1, on parle alors de transformée dyadique.

Définition : La transformée en ondelettes discréte DWT (Discrete Wavelet Transform)
est donc obtenue par échantillonnage des coefficients d’échelle et de temps. Pour la trans-
formée dyadique a I’échelle 27, on obtient les coefficients DWT (], k) donnés par :

DWTyz(j, k) = Tyw(a=20,b=k2) =273 / m 2(O)Y(277 — k)dt (3.10)

—00

Certaines de ces ondelettes peuvent étre générées par analyse multirésolution, nous
allons voir dans la partie suivante comment les coefficients de la transformée en ondelettes
discréte d’un signal peuvent étre obtenus par analyse multirésolution.
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3.1.2 Principe de ’analyse multirésolution

L’analyse multirésolution est un formalisme mathématique qui permet de construire ai-
sément des bases orthonormées d’ondelettes. Ce formalisme a été développé par Stéphane
Mallat [86, 57| et a été utilisé dans de nombreux ouvrages [85] et théses [87, 88, 89]. Le
principe consiste a décomposer le signal & analyser en une suite de coefficients d’approxi-
mation et de détail. A chaque itération de cette décomposition, les coefficients de détail
correspondent aux coefficients en ondelette du signal a une échelle donnée.

3.1.2.1 Les espaces d’approximation et de détails
On appelle analyse multirésolution toute suite (V});cz décroissante de sous-espaces
emboités ...V, C Vo C V... de L*(R) qui vérifient les propriétés suivantes :
1. Pintersection des V; est nulle soit ﬂjji§ V; = {0}
P : j=+00
2. Punion des Vj est dense dans L*(R) soit [ JJ_"2 V; = {L*(R)}
3. x(t) est dans V; si et seulement si sa version contractée par un facteur 2 est dans
Vj_1, c’est-a-dire :
z(t) €V & x(2t) € Vo & z2(2t) € V
4. si x(t) est dans V}, ses translatées « entiéres » sont dans V

z(t)eV,ext—k) eV, Yk ek

5. il existe une fonction ¢(t) de V; telle que la famille {¢(t — k), k € Z} est une base

orthonormée de Vj.

Les espaces V; constituent des espaces d’approximation. La projection d’une fonction
z(t) de L*(R) sur le sous-espace V; constitue une approximation de z(¢) a Péchelle 277. La
condition (3) assure que toute fonction de L?*(R) peut étre approchée dans cette analyse.
La derniére condition implique qu’une base orthonormée de V; peut se déduire de V; a
partir d’une seule fonction ¢(t) appelée fonction d’échelle en construisant la famille :

{6i0t) = 273027t = k), (j,k) € (2,2)} (3.11)

Au niveau de la représentation temps-fréquence, quand on passe de V; & V1, on dilate
I'ondelette d’un facteur 2 et on divise sa bande fréquentielle par 2.

Les coefficients d’approximations a;; au niveau de résolution j sont obtenus par pro-
jection du signal sur les éléments de la famille {¢;x, (j, k) € (Z,Z)} :

G — /_ T 6 a(t)dt (3.12)

[e.9]
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La différence d’information entre deux résolutions successives conduit & introduire les
coefficients de détails de sorte que les coefficients d’approximations a une résolution donnée
se retrouvent a partir de ceux d’approximation et de détails & la résolution suivante.

Si l’'on attribue aux détails un espace d’existence W, on aura & un niveau de résolution

]
Via=V,;oW; (3.13)

Ce qui signifie que W; est le complémentaire orthogonal de V; dans V;_;.
La figure 3.2 représente le passage d’une échelle & une autre dans le domaine fréquentiel.

F1G. 3.2 — Représentation dans le domaine fréquentiel des espaces V; et W.

De fagon similaire aux Vj, les W; vérifient un certain nombre de conditions :

L =i w; = {0}

2. U2 w; = {L2(R)}

3. 2(t) e W, & x(2t) e W4
4. z(t)e W, ezt —k)e W,;,, Vk € Z

Le probléme suivant est celui de savoir si I’on dispose d’une base orthonormée dans les
W; de sorte qu’'une collection :

{vialt) = 273027t~ b), (k) € (2,2)} (3.14)

constitue une base orthonormée de L*(R). Pour cela, il suffit d’avoir une fonction (t) de
W, telle que la famille {¢)(t — k), k € Z} soit une base orthonormée de Wj. Cette fonction
sera alors appelée ondelette.
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Les coefficients de détails d;; au niveau de résolution j sont obtenus par projection du
signal sur les éléments de la famille {+;;, (j, k) € (Z,Z)} :

A= / T st (3.15)

—00

3.1.2.2 La fonction d’échelle

La fonction ¢(t) est appelée fonction d’échelle. L’analyse multirésolution lui donne
des propriétés intéressantes. Puisque Vy C V_;, n’importe quelle fonction dans Vj peut
s’écrire comme combinaison linéaire des fonctions de V_;. On considére donc ¢(t) dans V;
et ¢(2t —n) dans V_q, reliées selon :

B(t) = V2 hap(2t —n) (3.16)

Les h, sont les coordonnées de ¢(t) dans la base {¢(2t —n), n € Z}. Pour une base
orthonormeée, les coordonnées vérifient [85] :

—+00

+o0o +oo
hy = $(t)p(2t —n)dt, Y hi=Tlet Y h,=V2 (3.17)

n=—oo n=—oo

3.1.2.3 La fonction d’ondelette

On peut, de la méme fagon, caractériser I'ondelette ¢(t) qui est dans Wy, C V_; en
introduisant le filtre discret g tel que :

U(t) = V2D gag(2t —n) (3.18)

Les g, sont les coordonnées de (t) dans la base {¢(2t —n), n € Z}. Pour une base
orthonormée, les coordonnées vérifient [85] :

+o0

+oo +oo
Gn = W(t)p(2t — n)dt, Z g2 =1let Z gn =10 (3.19)

n=—oo n=—oo

Les filtres g et h sont des Filtres Miroirs en Quadrature (FMQ). Ils sont reliés par la
relation :

gn = (=1)"h1n, (3.20)
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3.1.3 Utilisation des bancs de filtres

Nous avons vu que ’analyse multirésolution permettait de décomposer un signal en co-
efficients d’approximation et de détail, ceci a partir d’une fonction d’échelle ¢(t) et d’une
ondelette 1 (t). Chacune de ces fonctions est estimée au moyen des séquences h et g et il
suffit de connaitre les valeurs de la suite h pour effectuer la décomposition. Ainsi, 'ana-
lyse multirésolution peut entiérement étre construite a partir des filtres numériques h et g.

3.1.3.1 Algorithme d’analyse

Les coeflicients d’approximation et de détails & une échelle donnée j s’expriment comme
un produit scalaire :

Q51 = <$, ¢,k>
{ dj,k _ <$,¢jk> (3.21)

avec < g,h >= [ g(t)h(t)dt.

On souhaite évaluer récursivement les coefficients d’approximation a;; a ’échelle j :

ajp = /+OO 2(£)2726(279t — k)dt (3.22)
= /+OO 2(t)27% [ﬁz hnd(2(279t — k) —n)| dt (3.23)

=> h, /+OO 2(1)27T ¢(270V¢ — (2K + n))dt (3.24)
= Z hnaj_172k+n (325)

= Z Py —ok@j -1 (3.26)

= a; = Z hok—n@j_1, avec h, = h_, (3.27)

En terme de filtrage, les coefficients d’approximation a 1’échelle 7 s’obtiennent donc a
partir des coefficients d’approximation & 1’échelle j — 1 par convolution puis par décima-
tion d’un facteur 2.
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Pour les coefficients de détails, on obtient de la méme facon la relation :

= djr = Zng—naj—l,n avec gp = J—n (3.28)

n
On peut donc formaliser la décomposition par le banc de filtres représenté sur la figure
3.3. Les coefficients d’approximation et de détails a échelle j+ 1 sont déterminés a partir
des coeflicients d’approximation a 1’échelle ;7 par convolution avec un filtre passe-bas h

(pour Papproximation) et un filtre passe-haut g (pour les détails) suivies d’'une décimation
(] 2) d’un facteur 2.

T
=~

V21 ajt1k

|
Q|

42 j djtq ke

F1G. 3.3 — Algorithme d’analyse multirésolution.

3.1.3.2 Algorithme de reconstruction

La phase reconstruction appelée synthése permet de rétablir les coefficients d’approxi-
mation a partir du détail et de 'approximation de la résolution suivante.

Si I'on part du fait que W, est le complémentaire orthogonal de V; dans V,_;, on
peut écrire que I’approximation x;_;(¢) a la résolution j — 1 du signal x(¢) est égale a la
somme de I’approximation x;(t) & la résolution j et du signal de détail reconstruit a cette
résolution :

=400
ria(t) = 2() + D dia(t) (3.29)
l=—o00
L’approximation x;(¢) correspond & la projection de x(¢) sur les éléments de la base V;
donc se développe en :

=400

i (t) = Z a;10;(t) (3.30)

l=—0c0

On a donc
l=+o00 l=+o00 l=+o00

> b)) = > audut) + Y dijab(t) (3.31)

l=—00 l=—00 l=—00
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Et en prenant le produit scalaire avec ¢;_1 4(1),

=400 =400
aj-1k = Z a1 (i1, dj-1k) + Z dji (ias b1k (3.32)
l=—0c0 l=—0c0

On peut évaluer que les produits scalaires sont égaux a :

(Djis Dj—1k) = hi—2
{ wﬂv ¢j—17k> = Gk-21 (3.33)

Finalement, I’algorithme de synthése est :

= Qi1 = Z ajihg—o + Z d;j19k—2 (3.34)
1 1

On peut formaliser la reconstruction par le banc de filtre de la figure 3.4.

Les coeflicients d’approximation & I’échelle j sont déterminés a partir des coefficients d’ap-
proximation et de détails a 1’échelle j + 1 par une expansion (1 2) d’un facteur 2 suivi
d’une convolution avec un filtre passe-bas h (pour I'approximation) et un filtre passe-haut
g (pour les détails). La somme de ces deux traitements donne les coefficients d’approxi-
mation a I’échelle j.

ajp1 g 12— h — gk

dj—l—l,k: 12 g

F1G. 3.4 — Algorithme de synthése multirésolution.

3.1.3.3 Structure générale

On peut donc effectuer le calcul de la transformée discréte en ondelettes sur des bases
orthonormées a partir d’opérations de filtrage numérique suivies de sous-échantillonnage
(figure 3.3). La reconstruction parfaite s’effectue également par des filtrages numériques
précédés de sur-échantillonnage (figure 3.4).

La figure 3.5 décrit la structure d’une analyse multi-résolution compléte suivie d’un syn-
thése multi-résolution. Dans cet exemple, la profondeur de I'analyse est 3. Le signal & ana-
lyser s[k] correspond aux coefficients d’approximation a ’échelle 0. En itérant la structure
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de la figure 3.3, on obtient les coefficients d’approximation a ’échelle 3 et les coefficients
de détails aux différentes échelles.

Pour la synthése, il est possible de reconstituer le signal d’origine a partir du signal d’ap-
proximation et des coefficients de détails en itérant la structure de la figure 3.4. Dans des
conditions de reconstruction parfaite, on trouve agj = s[k].

Synthése multirésolution

F1G. 3.5 — Algorithme d’analyse-synthése multi-résolution a 1’échelle 3 du signal s[k|.

Les mémes filtres sont utilisés pour ’analyse et la synthése. Leur nature conditionne
la complexité de calcul, elle est liée aux bases d’ondelette et d’échelle choisies. Il existe
plusieurs types d’ondelettes aux propriétés temporelles et fréquentielles différentes. Le
choix d’une ondelette dépend du signal a analyser ou de ’application.

Dans la partie suivante, nous présentons les ondelettes de Daubechies et de Meyer qui ont
pour principale caractéristique d’étre & support compact.

3.1.4 Les ondelettes 4 support compact

I. Daubechies a montré qu’il est possible de construire une analyse multirésolution et
par conséquent les bases d’ondelettes en partant des éléments discrets. Ces éléments sont
les réponses impulsionnelles des filtres miroirs en quadrature. Cette approche a permis de
construire des ondelettes orthonormales & support compact. Nous rappelons dans cette
partie la construction des ondelettes dites de Daubechies.
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3.1.4.1 Théorie sur les ondelettes & support compact

Une ondelette posséde p moments nuls si et seulement si sa fonction d’échelle décrit
tout polynéme de degré inférieur ou égal & p. Alors que cette propriété sert, pour les
fonctions d’échelle, & décrire les capacités des analyses multirésolutions & approximer des
signaux réguliers, du point de vue des ondelettes, elle permet de caractériser une propriété
« duale », c’est-a-dire I'ordre des singularités d’un signal. Le nombre de moments nuls est
entiérement déterminé par les coefficients h[n] du filtre h intervenant dans 1’équation
d’échelle. Si la transformée de Fourier de ’ondelette est p fois différenciable, les trois
conditions suivantes sont équivalentes :

— l'ondelette i) posséde p moments nuls;

— la fonction d’échelle ¢ reconstitue les polynémes de degré inférieur ou égal a p;

— la fonction de transfert du filtre h et ses p—1 premiéres dérivées sont nulles en w = p.

Il existe des ondelettes et des fonctions d’échelle a support compact [57]. La fonction

d’échelle ¢ est a support compact si et seulement si le filtre h est a support compact et
leurs supports sont identiques. Si le support de ¢ et h est [N1, N2], le support de I'onde-
lette est [([N1— N2+41)/2,(N2— N1+1)/2].
Daubechies a montré que, pour avoir une ondelette orthogonale & p moments nuls, il faut
utiliser un filtre A de longueur au moins 2p. Les filtres de Daubechies, correspondant aux
ondelettes de Daubechies, sont de longueur 2p et sont un exemple classique d’ondelettes
a support compact.

3.1.4.2 Les ondelettes de Daubechies

La théorie des ondelettes & support compact a été publiée par Ingrid Daubechies en
1988 [90]. Plutot que de construire la base orthonormée des ondelettes ¢» & partir d’une
fonction échelle ¢, la construction s’effectue essentiellement & partir de la connaissance de
la grandeur fz(u), la transformée de Fourier de h, satisfaisant 1’équation :

bW+ by + )P = 1 (3.35)
Toutes les solutions de cette équation n’engendrent pas des base d’ondelettes intéres-
santes. Nous donnons ici les principales idées qui supportent cette construction. Les bases
orthonormales construites n’ont pas d’expression analytique simple. Leur approche est
purement numérique. Pour s’en convaincre, il suffit de regarder les courbes de la figure
3.6 représentant deux exemples de ces ondelettes.

Construction de iz(u) : Pour construire des ondelettes v & support compact, nous allons
partir de la fonction d’échelle ¢ dont la famille {¢(t — n), n € Z} orthonormée est une
base de V. On suppose de plus que les ¢ sont & support compact. En considérant que
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Vi C Vg, et en décomposant ¢(%) sur la base {¢(t —n), n € Z}, on obtient :

%qﬁ(%) _ ; had(t — n) avec hy, — /t (1 — n)gb(%)dt (3.36)

Puis en passant dans le domaine fréquentiel, en notant 2 (v) = 3, hne~2™", I'ortho-
gonalité de la famille {¢(t —n), n € Z} implique la relation [85] :

B + b + ) =1 (3.37)

Il est important d’avoir des fonctions échelles et des ondelettes ayant un maximum de
régularité.

Théoréme : Soient f et f' deuzr fonctions non nulles telles que < fi ., [}, >= 0;10k.m,
avec fix(t) =275 F(279t — k) et fl,(t) = 272 (271t — m).
Si :

Lf@) < CA+t))™™ avec a > m + 1,

2. f€C™ avec f™ bornés pour n < m,

alors les moments sont tels que [, t" f(t)dt =0, pour n =0,1,2, ..., m.

On peut alors appliquer ce théoréme avec f = f' = . Ainsi, si ¢, x(t) = 2*%@(2_%—]{;)
est une base orthonormée de L?(R), avec |1(t)| < C(1 + [t])™™ ! et ¢p € C™ avec ™
bornés pour n =0,1,2,...,m alors

/t"w(t)dt =0, pourn=0,1,2, ..., m (3.38)
t

Dans ce cas, et avec ’hypothése supplémentaire |(t)| < C(1 + |¢|)~™!, h(v) peut se
factoriser sous la forme h(v) = ((1 4 ¢ 2™)/2)"1Q(v) ot Q € C™ est 1-périodique.

Pour des fonctions d’échelle ¢ & support compact, on montre ainsi que iz(u) est un poly-
nome trigonométrique. Si h(v) = ((1+e72™)/2)NQ(v), on pose |h(v)]? = (cos? Tv)V|Q(v)?
et si on note P = |Q|? qui peut s’exprimer en termes de (cos?7v) ou (sin® 7v), alors la
condition d’orthonormalité (3.37) devient :

YYPA-Y)+(1-Y)VP(Y)=1 (3.39)

avec Y = cos?(v).

En résumé, on recherche un polynéme trigonométrique h(v) = >, hpe 2™ ot les
h, sont réels. Afin d’obtenir un maximum de régularité, on cherche h(v) sous la forme
h(v) = (1 + e 2™)/2)NQ(v) ot Q(r) est un polynome trigonométrique a coefficients
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réels. h(v) doit étre solution de I'équation (3.37) qui donne les condition de quadrature.

Lorsque fL(l/) est déterminé, on définit ¢ et 1) par

=[] h@7v) et d(v) = e (2 1)&(%) (3.40)

Jjz1
Alors ¢ et 1) sont des fonctions de L?*(R) & support compact satisfaisant :

\/_Zhngb 2t —n) et ¥(t) \fz 1)"hy_nd(2t — ) (3.41)

Une condition supplémentaire sur iz(y) permet d’assurer le fait que la famille
{¢j7k(t) = 273279t — k), (4, k) € (Z, Z)} est une base orthonormée de L*(R).
Les coefficients h,, ont été publiés par Ingrid Daubechies en 1988 dans [90].

3.1.4.3 Exemples d’ondelettes de Daubechies

Les ondelettes & support compact se caractérisent donc par leur nombre de moments
nuls. Le moment d’ordre k£ d’un filtre de réponse impulsionnelle A, est défini par m; =
S .

Quelques exemples d’ondelettes de Daubechies sont représentés sur la figure 3.6.

Pour les ondelettes de Daubechies, I'ordre mesure la régularité d'une courbe, 'ondelette
d’ordre 6 est plus lisse que celle d’ordre 2. Notons que plus I'ordre de I’ondelette est
élevé, plus la réponse impulsionnelle des filtres sera de taille importante et la complexité
d’autant plus élevée.

On note également que les filtres h,, et g, donnés par Daubechies ont des coefficients réels.
Les fonctions d’ondelette et d’échelle générées par ces filtres sont donc réelles (cf. figure
3.6 : leur spectre respectif est symétrique par rapport & v = 0).

3.1.4.4 Les ondelettes de Meyer

Une ondelette de Meyer a une transformée de Fourier & support compact comme les
ondelettes de Daubechies. Ces ondelettes se construisent avec des filtres miroirs conjugués
h(v) qui vérifient :

[ V2 si vel0,1/6]U[5/6,1]
h<”>_{ 0 si vel[l/3,2/3) (342)

Le seul degré de liberté réside dans le choix du comportement de h(v) sur les bandes
intermédiaires [1/6,1/3] U [2/3,5/6], qui doit vérifier la condition de quadrature :

B + b + ) =1 (3.43)
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F1G. 3.6 — Formes d’onde et spectres d’ondelettes de Daubechies et de leur fonction
d’échelle associée.

Construction d’une ondelette de Meyer [57] : Afin de vérifier la condition de qua-
drature (3.43), on peut définir le A(v) de (3.42) en prenant :

h(v) = V2cos gﬁ (6|lv] — 1)] pour |v| € [1/6,1/3] (3.44)
ou f(z) est une fonction variant de 0 & 1 sur U'intervalle [0, 1] et vérifiant
Vo e [0,1], f(z) +B(1 —z) = 1. (3.45)
Un exemple di & Daubechies [91] est
B(x) = 2*(35 — 842 + 702 — 202°). (3.46)

A une échelle donnée, la figure 3.7 nous montre la fonction d’échelle et une fonction
d’ondelette associée au filtre hln|. Le filtre h[n] a une réponse implusionnelle de taille
L = 62 coefficients. Ainsi, en comparaison avec les ondelettes de Daubechies présentées
sur la figure 3.6, le support temporel est plus important pour ’ondelette de Meyer, mais
son spectre présente des lobes secondaires beaucoup plus faible.

Les filtres de Meyer ont également des coefficients réels.

3.1.5 Paquets d’ondelettes

Le principe de I’analyse multirésolution de I’espace L*(IR) des fonctions continues d’une
variable réelle et de carré intégrable peut-étre étendu a des sous-espaces de celui-ci. On
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F1G. 3.7 — Forme d’onde et spectre de I'ondelette de Meyer et de sa fonction d’échelle
associée.

peut, par exemple, appliquer le méme schéma aux sous-espaces IW; engendrés par I’analyse
précédente. Cette analyse peut-étre menée avec les mémes bases de fonctions d’échelle et
d’ondelettes ou avec des bases différentes. On peut, de méme, changer de fonctions de
base & chaque échelle. Dans ces algorithmes, la reconstruction parfaite est assurée par la
réutilisation lors de la synthése, pour une résolution donnée, de la méme base que lors de
I’analyse pour cette résolution.
La figure 3.8 illustre ce procédé d’extension de ’analyse multirésolution : elle décrit 2
étages d’une analyse multirésolution auxquels un étage est adjoint afin d’analyser le sous-
espace de détails.
La généralisation qui consiste & analyser les sous-espaces de détails du signal est appelée
analyse en paquets d’ondelettes. Il existe 2 approches de construction :

e l'approche théorie des groupes qui conduit a ’obtention de paquets d’ondelettes

continues,
e |'approche théorie des bancs de filtres qui donnent des ondelettes discrétes plus adap-
tées aux traitements numériques.

C’est cette derniere approche qui permettra le passage de la théorie des ondelettes a son
application aux systémes de communication numérique. Cet algorithme conduit & une
décomposition en sous-bandes de fréquence du signal, ajustable par le choix des compo-
santes. Ce type d’analyse offre une grande souplesse pour l'utilisateur et lui permet de
s’adapter au signal & analyser.
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3.1.5.1 Définition d’une base de paquets d’ondelettes

L’idée de la décomposition en paquets d’ondelettes est donc d’étendre la construction

de nouvelles bases a partir de tous les sous espaces engendrés |92, 93|. Pour une analyse
multirésolution, un espace d’approximation V; peut étre décomposé en deux espaces de
résolution inférieure Vjy; et W ;. Cette division est obtenue en transformant la base
orthogonale {¢;(2/t — k)}rez de V; en deux bases orthogonales : {¢;1(277t — k) }rez et
{tj11(27FH — k) brez de Wi,
Le concept de cette transformée en ondelettes a ainsi été étendu par la création de bases
orthogonales qui sont obtenues en appliquant cette division aux espaces de détails W.
On peut alors représenter I’ensemble des bases de la décomposition par une structure en
arbre comme le montre la figure 3.8. Cette décomposition permet une analyse spectrale
uniforme dont la précision dépend de la profondeur de I’arbre. On notera P cet arbre
dans lequel chaque nceud correspond a un sous-espace ;' qui admet une base orthogonale
{p?(t — k) brez-

Ainsi, & un niveau de résolution j, on aura :

P =P} @ P! (3.47)

Bases de I'analyse multirésolution

rg

0 1 > 3
P P P3 Ps

Extention de la décomposition
aux espaces de détails

Fi1G. 3.8 — Arbre P des sous-ensembles P]"

Les fonctions ainsi obtenues sont des paquets d’ondelettes qui sont déterminés récursi-
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vement par :
pi(t) = V2 h(k)pj(2t — k) (3.48)
PN = V2 g(k)pp (2t — k) (3.49)

En fait, p) représente la fonction d’échelle et pj 'ondelette associée exactement comme
définies précédemment pour ’analyse multirésolution, notées respectivement ¢ et 1.

Les filtres h,, et g, sont les filtres miroirs en quadrature préalablement définis en (3.17)

et en (3.19). h, est un filtre passe-bas et g, est un filtre passe-haut. Ils sont reliés par la
relation :

gn) = (=1)"h(1 —n) (3.50)

et leurs réponses impulsionnelles satisfont toujours les conditions :
> h(n—2k)h(n—21) = 6y et > h(n) = V2 (3.51)
Z g(n—2k)g(n — 2l) = oy et Zg(n) =0 (3.52)

Définition : On appelle base de paquet d’ondelettes de L?(R) toute base orthonormée
sélectionnée parmi les fonctions :

(1) = Q%p"(th —k), (k) €ZxXZ, neN} (3.53)

3.1.5.2 Décomposition en paquets d’ondelettes
Ainsi, toute fonction f(¢) de L?(R) peut étre décomposée sur la base de fonctions
{ka(t)u (jv k) €7Z X Z} :

F&) =" alpii(t) (3.54)
n,k

avec « j » : la profondeur de la décomposition ;
« k» : 'indice temporel ;
« n» : l'indice fréquentiel, équivalent au numéro de ’ondelette.
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Les coeflicients a7, a une échelle donnée j s’expriment comme un produit scalaire :

400
r =< [0}, >= f( )P (t)dt (3.55)

Un exemple de décomposition est représenté par ’arbre de la figure 3.9. Dans ce cas,
I’analyse en paquets d’ondelettes de la fonction f est effectuée avec une profondeur de 3.

0o .1 > 3 4 5 6 7
a3 A3k 23k 23k 3k A3 A3k 3k

F1G. 3.9 — Arbre binaire de décomposition d’un signal en paquets d’ondelettes.

L’ensemble des coefficients a, constitue 'analyse en paquets d’ondelettes discrétes
(DWPT - Discrete Wavelet Packet Transform) de f(t) et sa décomposition inverse
(IDWPT - Inverse Discrete Wavelet Packet Transform) est donnée par :

ajy1 g = th 2 Jk-i‘zgk 205 (3.56)

€L €L

D’aprés les équations (3.49) et (3.55) et un raisonnement identique & celui de 'ana-
lyse multirésolution, I’analyse en paquets d’ondelettes discrétes est équivalente a filtrer le
signal & partir d’un filtre passe-bas h,, et d’un filtre passe-haut g, alors que la synthése
consiste a combiner les signaux basse et haute fréquences en un seul signal. Ces 2 procé-
dures donnent le banc de filtre représenté sur la figure 3.10 avec h,, = h_, et G, = g_n.
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2n n
afy L ik —H12—1h Ly

a2 g

(A) (S)

F1G. 3.10 — Une étape de I’analyse (A) en paquets d’ondelettes et de la synthése (B).

3.1.5.3 Choix de la base

La décomposition totale d’un signal en paquets d’ondelettes (correspondant a tous
les neeuds de I'arbre P) fournit une représentation fortement redondante du signal. A
chaque niveau de I’arbre, toute I'information est représentée. A un niveau de décompo-
sition donnée, correspond un découpage fréquentiel régulier. Au dernier niveau, chaque
fréquence est représentée par un point, toute 'information temporelle du signal est perdue
et sa décomposition est purement fréquentielle. La figure 3.11 montre le pavage temps-
fréquence d’un signal f décomposé suivant I’arbre de la figure 3.9 pour chaque échelle de
la décomposition.

fréquence
-

—
temps

Echelle 1 Echelle 2 Echelle 3 Echelle 4

F1G. 3.11 — Pavage temps-fréquence pour différentes échelles de ’arbre de décomposition.

Pour avoir une représentation non-redondante, il faut choisir une base de paquets, c’est-

a-dire un ensemble de noeuds de I'arbre dont la projection dans I’espace temps-fréquence
forme une partition. Par exemple, en s’appuyant sur la décomposition présentée sur la
figure 3.9, 'ensemble des coefficients {a,,a;,,a;,} ou {ad,, a3, a3, a3,,a3,} forme
une partition.
Il existe plusieurs critéres d’admissibilité de ’arbre et de sélection de meilleures bases de
paquets d’ondelettes [88] mais ces problémes ne seront pas rencontrés pour notre étude,
le choix de la base correspondant & chaque fois a I’ensemble des paquets pour une échelle
donnée. Ce choix permet un découpage régulier et uniforme du spectre. Dans 1’exemple
de la figure 3.11, ce découpage correspond au pavage temps-fréquence de 1’échelle 4.
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3.2 Présentation de la modulation DWMT

Dans la partie précédente, une vue d’ensemble de la théorie des ondelettes a été effec-
tuée. L’extension de cette théorie a celle des paquets d’ondelettes permet une flexibilité
dans le choix de la base de fonctions analysantes. C’est a partir de cette généralisation
qu’il est possible de définir une base de fonctions d’ondelettes applicables a la modulation
muliporteuses.

3.2.1 Proposition

L’idée proposée dans cette thése est donc d’évaluer ’application de la théorie des onde-
lettes aux modulations multiporteuses. Notre étude est donc consacrée a la détermination
d’un banc de filtres adapté, au sens de la répartition fréquentielle qu’il réalise, a la trans-
mission.

L’idée développée dans I'utilisation de la théorie des ondelettes pour la modulation mul-
tiporteuses est basée sur les remarques suivantes :

— Les ondelettes ont la qualité de filtres passe-bande dont la largeur dépend de la
profondeur de I'analyse. On a vu qu’une base d’ondelettes discrétes orthogonales
constitue un ensemble de filtres complémentaires recouvrant sans redondance ’axe
fréquentiel, elle constitue ainsi un banc de filtres.

— Pour une ondelette initiale, il existe une multitude de bases possibles, obtenues par
filtrage, dilatation et décalage de ’ondelette initiale. Choisir une base particuliére
selon un critére dépendant du signal a analyser revient donc a sélectionner un banc
de filtre uniforme ou non dépendant du signal.

— La décomposition en paquets d’ondelettes offre une multitude de bases possibles.
Dans notre cas, la décomposition est organisée selon une structure dyadique exploi-
table. Elle rend possible la détermination d’un banc de filtres uniforme ou non, adapté
au signal. Pour le développement d’un systéme de communication multiporteuses, le
banc de filtres doit permettre un découpage régulier et uniforme du spectre.

Les premiéres études de 1'utilisation des ondelettes en communication ont été developpées
en 1993 [94, 12|.

3.2.2 Principe

D’aprés ’équation (3.54), toute fonction f(t) de L?(R) peut s’exprimer comme la
somme de paquets d’ondelettes pondérés par les coefficients a7,. Du point de vue des
systémes de communication, cette formule peut se traduire par « le signal f(¢) est la
somme de paquets d’ondelettes modulées par des symboles a’/) ».

On peut ainsi définir le principe de la modulation multiporteuses utilisant les paquets
d’ondelettes. Il s’agit a ’émission de transformer les symboles du domaine des ondelettes
au domaine temporel par une IDWPT et a la réception de transformer le signal recu du
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domaine temporel a celui des ondelettes par une DWPT.

La modulation multiporteuses utilisant la transformée en paquets d’ondelettes s’appelle
la modulation Discrete Wavelet MultiTone (DWMT).

La transformation en paquets d’ondelettes offre une liberté dans le choix de la base de
fonctions. Mais son application aux modulations multiporteuses impose plusieurs contraintes.
En effet, sans connaissance particuliére du canal de propagation, les sous-canaux doivent
étre de taille identique. La décomposition en sous-bande doit donc étre uniforme et régu-
liére.

Pour avoir une représentation purement fréquentielle du canal de propagation avec

M sous-bandes égales, il faut donc utiliser les coefficients de 1’échelle maximale d’une
décomposition en paquets d’ondelettes. Donc si on note J ’échelle maximale, I’analyse en
paquets d’ondelettes permet un découpage en M sous-canaux avec M = 27,
La figure 3.12 représente le découpage fréquentiel idéal de la modulation DWMT. La
décomposition en paquets d’ondelettes utilise des filtres & coefficients réels dans le cas
des ondelettes de Daubechies ou de Meyer. Le spectre a donc une symétrie par rapport a
v = (0. Par analogie avec les transmultiplexeurs modulés présentés dans la partie 2.2.2, le
découpage fréquentiel de la modulation DWMT est semblable & celui des bancs de filtres
en cosinus (cf. figure 2.15).

v

M=
M|
=
=
(@]
e
=
M=

F1G. 3.12 — Réponse fréquentielle idéale d’'un systéme DWMT.

La figure 3.13 présente un modulateur et démodulateur DWMT. L’exemple est donné
pour un systéme a 8 sous-porteuses, soit une analyse en paquets d’ondelettes a une échelle
de 3. Le modulateur a donc la structure en arbre d’une IDWPT et le démodulateur celle
d’'une DWPT. Les blocs (5) et (A) sont les bancs de filtres définis dans la figure 3.10.
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F1G. 3.13 — Principe de la modulation (a) et de la démodulation (b) multiporteuses
utilisant les ondelettes.

3.2.3 [Equivalence entre la structure en arbre et la structure pa-
ralléle

Par construction, I’émetteur DWMT est implémenté par une structure récursive en
arbre, on peut cependant définir une structure équivalente utilisant un transmultiplexeur.
Il est relativement facile de passer d’une structure en arbre & une structure paralléle équi-
valente. La figure 3.14 présente un banc de filtre avec une structure en arbre et un avec
une structure paralléle. Nous allons déterminer sous quelles conditions ces structures sont
équivalentes et comment passer de 'une a 'autre.

La structure paralléle est paramétrée par le facteur de sur-échantillonage M, elle est com-
posée de M branches différenciées par un filtre de synthése h;(z), i1 =1, ..., M—1.

La structure en arbre est paramétrée par la profondeur J de la synthése et par les filtres
G'(2) de ses cellules élémentaires.

On note {G'(z), I =1, ..., J} la séquence de filtres en partant de la racine de I'arbre

jusqu’a la i®™¢ sous-bande. L’équivalence entre les deux structures est obtenue pour :

Hi(z) = [ [ Gi(=") (3.57)
M=o

Dans le cas de la modulation DWMT, les filtres G'(z) prennent leur valeur parmi { H(z2), G(2)}.

On peut également déterminer la taille équivalente des filtres H;(z) en fonction de la
taille des filtres de bases H(z) et G(z2).
On note T’ la taille des filtres H;(z) pour une profondeur d’analyse de J. Le calcul de T}
peut étre fait par la relation de récurrence donnée par 1’équation (3.58). Il dépend de la
taille L des filtres utilisés dans la structure en arbre (H(z) et G(z) sont de méme taille
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zo(z) % zo(z) ——

| | |12 HGH(=2)
7i(2) e %‘s(z) 1!

Structure en arbre Structure paralléle

ARW

e (2)

F1G. 3.14 — Représentations équivalentes d’un banc de filtres.

par construction) et de la profondeur J de 1’analyse.

T, =L
{ Tr=@T;—1)+L—1 (3.58)

En résolvant I’équation de récurrence, la longueur du filtre équivalent & une profondeur J
est égale a :

T;=2(L—1)—(L-2) (3.59)
On retrouve ainsi le support de 'ondelette discréte donné dans [95].

On a vu que la modulation DWMT peut étre implémentée avec une structure paralléle.
La structure en arbre permet la construction récursive des paquets d’ondelettes a partir
des filtres de bases qui déterminent les caractéristiques de I'ondelette. C’est donc cette
structure qui sera utilisée en pratique. La structure paralléle équivalente peut étre utile
théoriquement pour la comparaison entre les différents systémes multiporteuses.

3.2.4 Formulation du signal DWMT

On a vu que, dans le cas des ondelettes de Meyer ou de Daubechies, les bases ortho-
normales construites n’ont pas d’expression analytique simple. Ce probléme se répercute
sur la formulation du signal DWMT.

On peut cependant faire les liens avec la théorie des paquets d’ondelettes et 1’expression
générique des systémes multiporteuses définie dans le chapitre 1.
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Ainsi, une formulation a temps continu du signal DWMT est obtenue par réécriture de

I’équation (3.54) de la décomposition en paquets d’ondelettes. En prenant a7}, = x,,[n],
le signal DWMT a I’échelle J s’écrit, :

+oo 271

s(t) = Z me[n]an(t) (3.60)
n=—o00 m=0
Le signal DWMT peut également s’identifier a la formulation générique (1.41) des
systémes multiporteuses :

+oo0 M-1 — 9J
s(t)= > ) wm[n]thma(t) avec { i\i :(752) =7 (1)

n=—o0 m=0
Une formulation a temps discrét du signal DWMT peut étre décrite par le lien entre
les paquets d’ondelettes et les bancs de filtres. En effet, la décomposition en paquet d’on-
delette se fait par une structure en arbre et la synthése du signal DWMT dépend du choix
du filtre h,,. Introduite dans le paragraphe précédent, I’équivalence des structures en arbre
et paralléle permet de décrire le signal DWMT par la formulation des transmultiplexeurs
(2.52) :

(3.61)

sin] = Y Y aww[k]hm[n — kM) (3.62)
avec les filtres h,, définis par (3.57).

On peut également faire I’analogie avec les transmultiplexeurs modulés du 2™ cha-
pitre. En effet, le découpage fréquentiel de la modulation DWMT est le méme que celui
des bancs de filtres en cosinus (voir la figure 2.15). Les deux modulations utilisent des
filtres réels qui peuvent étre formulés par :

him[n] = 20 [n] cos (W

) pour m =0, ..., M—1 (3.63)
Dans le cas des bancs de filtres en cosinus, h™[n] = h[n]. L’enveloppe de chaque forme
d’onde est identique. Alors que pour la modulation DWMT, chaque forme d’onde modu-
lante est différente, c’est une combinaison différente des filtres h,, et g,,. L’implémentation
de I'émetteur DWMT utilisant un banc de filtres en cosinus nécessiterait donc un filtre
prototype différent par fréquence porteuse.

3.3 Etude de complexité

D’aprés I’étude de la DWMT et la présentation des bancs de filtres modulés (§2.2.2),
on distingue donc 2 types de structures permettant la construction de transmultiplexeurs
adaptés a la modulation multiporteuses :
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— Le principe de la structure en arbre est de diviser la bande de fréquence en 2 sous-
bandes en utilisant un passe-bas et un passe-haut. La solution pour augmenter le
nombre de canaux est décomposer les sous-canaux aussi en 2 parties en utilisant
les mémes filtres, ce qui conduit 2,4,8, ...,27 sous-canaux avec J la profondeur de
I’analyse.

— L’autre structure est de mettre les M sous-canaux en paralléle. Les filtres sont indi-
viduels, également espacés en fréquence et de méme largeur de bande. Chaque filtre
peut étre concu indépendamment mais les techniques usuelles consistent a dériver
les filtres & partir d’un filtre prototype.

Cette partie a pour objet la comparaison entre les deux structures en terme de com-
plexité. Dans un premier temps, nous justifierons le gain en complexité de la structure en
arbre en appliquant I'algorithme « diviser pour régner » aux bancs de filtres. Ensuite, nous
évaluerons la complexité de 'implémentation de I’émetteur DWMT en utilisant les deux
structures. Finalement, les résultats seront comparés a la complexité de la modulation
OFDM (§2.1.4).

3.3.1 Application de I’algorithme « Diviser pour régner »

L’algorithme « Diviser pour régner » est utilisé pour résoudre des problémes de grande
taille avec un complexité réduite [96, 97]. L’idée essentielle de cet algorithme est celle
utilisée dans la récursion : paramétrage du probléme a résoudre, traitement du cas général
en le ramenant a un cas simple et résolution du cas trivial.

3.3.1.1 Principe général

L’algorithme a la structure suivante : pour résoudre un probléme de taille M, I’algo-
rithme consiste a décomposer le probléme en a sous-problémes ayant tous la taille M /b et
a appliquer ’algorithme & ces sous-problémes, puis & construire une solution du probléme
en composant les solutions des sous-problémes. Cette méthode est naturelle, mais elle
permet souvent une réduction importante de la complexité.

Soit C'(M) la complexité dans le pire des cas de I’algorithme appliqué a un probléme de
taille M. On suppose que les opérations de décomposition du probléme et de recomposition
des solutions des sous-problémes ont une complexité notée f(M). Enfin, on se donne la
complexité C(1) sur un probléme de taille 1. La complexité de I’algorithme est donc
déterminée par ’équation de récurrence suivante :

C(M) = QG%) + (M) (3.64)

Résolvons cette équation lorsque M est une puissance de b soit M = b", dans ce cas



102 CHAPITRE 3. ETUDE THEORIQUE DE LA DWMT

I’équation s’écrit :
C(b™") = aC(b" 1) + f(b") (3.65)

La solution de cette équation de récurence est :
n—1
C(") =aC(1)+ > a'f(") (3.66)
1=0

Le premier terme a” = a8 = M98 correspond & la complexité due & la résolution de
tous les sous-problémes. Le second terme est la complexité due a toutes les opérations de
décomposition et de recomposition.

Théoréme : [97] Soit a > 1 et b > 1 deux constantes, f une fonction de N dans RT et
C' définie par la récurrence :

C(M) = aC(%) L (M) (3.67)

alors :
1. si 3e > 0 tel que f(M) = O(M (9= qalors C(M) = O(M'"8 ) ;
2. si f(M) =0O(M"°), alors C(M) = ©(M" & *log, M) ;
3. siJe > 0 tel que f(M) = O(M@&:(+9)) alors C(M) = O(f(M)).

Dans le cas 3, la décomposition du probléme ne conduit & aucune accélération, les
opérations de décomposition et de recomposition étant dominantes.

Exemple : La transformée de Fourier rapide FF'T

L’algorithme « Diviser pour régner » peut étre appliqué a la DFT en utilisant la méthode
Radix 2 présentée dans la partie 2.1.4.

On a vu que I’évaluation directe de la DFT a une complexité C'(M) = O(M?). L’algo-
rithme Radix montre qu’il est possible de diviser le probléme en 2 sous-problémes de taille
M/2. On a vu également qu’il faut M /2 modules élémentaires (1 multiplication complexe
et 2 additions complexes) pour reconstituer la DFT de taille M a partir des 2 DFT de
taille M /2.

Il est donc possible d’écrire I’équation de récurrence suivante :

C(M) = 2C(M/2) + M/2 (3.68)

Si on applique le théoréme 3.3.1.1,onaa =2,b=2et f(M) = O(M). On se trouve donc
dans le cas 2 et on retrouve donc que la complexité de la FFT est en O(M log, M).
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3.3.1.2 Application a la théorie des bancs de filtres

Comme pour la FFT, I'algorithme peut étre appliqué aux transmultiplexeurs. L’ob-
jectif est de montrer qu’une structure en arbre utilisée par la modulation DWMT a une
complexité réduite par rapport & une implémentation directe.

L’émetteur DWMT correspond & une décomposition en paquets d’ondelettes discrétes
IDWPT. De par sa structure en arbre (figure 3.13), une IDWPT de profondeur J est
obtenue par 2 IDWPT de profondeur J — 1 suivi d’une cellule élémentaire.

Dans le paragraphe précédent, nous avons vu comment implémenter une IDWPT d’ordre
J avec une structure paralléle composée de M = 27 branches.

En notant H,, les filtres d’une structure paralléle permettant de calculer une IDWPT
d’ordre J et H/ ceux permettant de calculer une IDWPT d’ordre J — 1, la figure 3.15
décrit I'implémentation d’'une IDWPT de profondeur J par 2 structures équivalentes. A
gauche, 'implémentation directe avec une structure paralléle composée de M branches.
A droite, 'implémentation de 2 IDWPT identiques de profondeur J — 1 avec une struc-
ture paralléle composée de M /2 branches, la IDWPT de profondeur .J est obtenue par
combinaison des sorties des 2 IDWPT de profondeur J — 1 avec une cellule élémentaire.

o) Ao | e+ ngHf)(z)—JY
D) j{s»()
$¥(23¢‘“§H6(2)l {2 HewF
| D
wpr—1(2) < ™M —{Har—1(z) |— zpo1(2) ¢%_H%1(Z)J

F1G. 3.15 — Division d’un banc de filtre de taille M en 2 bancs de filtres de taille M /2.

D’aprés ’équation (3.59), les filtres H,, et H/ ont des réponses impulsionnelles de
longueur 7" et T" respectivement. En fonction de M, les longueurs des filtres s’écrivent :

T=ML-1)—(L-2) (3.69)
I %(L—l) (L-2) (3.70)

Pour la structure de gauche, la complexité du calcul des M échantillons de sortie du banc
de filtre varie donc en ©(M?).



104 CHAPITRE 3. ETUDE THEORIQUE DE LA DWMT

Pour la structure de droite, la complexité du calcul des M /2 échantillons de sortie du
chaque banc de filtres varie aussi en ©(M?). Le calcul des M échantillons de sortie par la
cellule élémentaire a une complexité en O(ML).

On note C(M) la complexité de I'implémentation d’'un banc de filtres composé de
M branches. On a vu qu’il est possible de diviser I'implémentation en 2 sous-problémes
de taille M/2. On a vu également qu’il faut une cellule élémentaire pour reconstituer
I'IDWPT de taille M a partir des 2 IDWPT de taille M /2.

Il est donc possible d’écrire ’équation de récurrence suivante :

C(M) = 2C(M/2) + O(ML) (3.71)

Si on applique le théoréme 3.3.1.1, on a a = 2, b = 2 et f(M) = ©(LM). On se trouve
donc dans le cas 2 et on trouve donc que la complexité est :

C(M) = ©(M log, M) (3.72)

L’application de I'algorithme « Diviser pour régner » permet de justifier I'utilisation
d’une structure en arbre pour ’émetteur DWMT. En effet, pour le calcul de M échan-
tillons, une structure paralléle a une complexité en ©(M?) contre ©(M log, M) pour une
structure en arbre.

Cependant, cet algorithme ne donne qu’un ordre de grandeur des complexités. Dans la
partie suivante, nous allons donc détailler la complexité de la modulation DWMT.

3.3.2 Complexité de la modulation DWMT et du banc de filtres
équivalent

Dans cette partie, les complexités des deux structures d’implémentation de I'émetteur
DWMT sont évaluées et comparées a celle de ’émetteur OFDM.
On note Coppm la complexité de calcul d’un symbole OFDM. Nous avons vu dans le
troisiéme chapitre que la modulation OFDM a la complexité suivante pour le calcul de
M échantillons :

% log, M multiplications complexes

Mlog, M additions complexes (3.73)

CYOFDM = {

Complexité d’une cellule de la modulation DWMT

Intéressons-nous dans un premier temps a la complexité d’une cellule élémentaire de la
synthése en paquets d’ondelettes représentée sur la figure 3.16. La complexité, notée Cphwr,
de cette cellule correspond au nombre d’opérations nécessaires au calcul des 2 échantillons
de sortie. On note 7T, la période d’échantillonnage a I’entrée de la cellule et Tie le rythme
des échantillons & ’entrée de la cellule élémentaire.
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Rythme : - e
Te Te

F1G. 3.16 — Une cellule de la synthése en paquets d’ondelette.

L’introduction de zéros due au sur-échantillonnage d’ordre 2 fait que seulement %
coefficients des filtres h et ¢ sont nécessaires pour le calcul d’'un échantillon de sortie
des filtres. Les coefficients des filtres étant réels, il faut donc 2L multiplications réelles et
2(L—2) additions réelles pour calculer 2 échantillons complexes en sortie de chaque filtrage
des symboles. Une cellule est composée de deux branches, un échantillon de sortie est la
somme des échantillons de chaque branche, il faut donc 4 additions réelles supplémentaires
pour calculer les 2 échantillons de sortie. Au total, le calcul des échantillons en sortie
nécessite :

4L multiplications réelles
Cowr = { 4(L — 1) additions réelles (3.74)
Complexité de I’émetteur DWMT
Nous avons vu (figure 3.13) que ’émetteur DWMT est composé d’un ensemble de cellules
élémentaires, les cellules forment une structure en arbre. On note Cpowyr la complexité
de ’émetteur DWMT pour le calcul d’'un symbole DWMT de M échantillons. Chwwmr
dépend de la profondeur de 'arbre J = log, M et de la taille L des filtres h et g.

Notons N(I) le nombre de cellule élémentaire a I’échelle [ et R(l) le rythme a I’entrée
d’une cellule de I’échelle [. La figure 3.17 présente la structure de I’émetteur DWMT avec
le détail de R(I) et N(I) pour chaque échelle.

On peut facilement déterminer que :

{ Zézl)) B 2 (3.75)

Te

La complexité d’'un étage est égale a la complexité d'une cellule Cpwr multipliée par
le nombre de symboles en entrée de la cellule T, R(l), le tout multiplié par le nombre de
cellules. La complexité a 1’échelle | est donc donnée par :

Cowwr(l) = Cowr * TuR(1) * N(1) (3.76)
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I=J
- (5
b 4 4 4
Nﬂ'rnbri’?f) cellule | 2,]—1 | 2J—2 i 20 E
Rythme l 2 2J_ 1 2.]
o Te Te T Te

F1G. 3.17 — Nombre de cellules et rythme a I’entrée de chaque étage d’'un émetteur DWMT.

La complexité totale de I'émetteur DWMT est la somme des complexités de chaque
échelle :

Cownr = Cowr »_ N()R()T. (3.77)

=1

En remplagant (3.75) dans (3.77), on trouve :

J
Cpwmr = Cpwr Z 271 (3.78)

=1

Finalement, ’expression de la complexité de ’émetteur DWMT s’exprime :

J27 J+1 s Tieats :
{J2 L multiplications réelles (3.79)

Cowmr = TCDWT ~\ J2/tH(L—1) additions réelles

En fonction du nombres de porteuse M = 27, la complexité Cpyar du calcul de M
échantillons d’un symbole DWMT s’écrit :

2LM logy M multiplications réelles

Cownr = { 2(L —1)Mlog, M additions réelles (3:80)

Complexité du banc de filtres paralléle équivalent
Afin de comparer les structures paralléle et arbre de I’émetteur DWM'T, on peut déter-
miner la complexité du banc de filtres avec la stucture paralléle de la figure 3.14.
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La complexité trouvée pour 1’émetteur FMT proposé dans ce mémoire (2.67) peut étre
adaptée a celle de la structure paralléle. Chaque branche de I’émetteur FMT est compo-
sée du filtre prototype et d’une multiplication par une exponentielle complexe (cf. figure
2.14) alors qu’elle n’est composée que d’un filtre pour la structure paralléle de I’émetteur
DWMT. 1l faut juste supprimer la multiplication par I’exponentielle complexe en sortie
du filtre. Dans notre cas, la longueur du filtre est notée T},, le calcul d’un échantillon de
sortie s[n| nécessite donc :

4Ty multiplications réelles (3.81)

M(21 —1) additions réelles )
Pour le calcul des M échantillons du symbole DWMT, la complexité serait :

AMTy multiplications réelles (3.82)

M?(2%2 — 1) additions réelles '

Finalement, en remplagant 7, en fonction de n et L (cf. équation (3.59)), I'émetteur
DWMT utilisant une implémentation avec une structure paralléle équivalente aurait la
complexité suivante :

{ 4M?*(L — 1) — 4M(L — 2) multiplications réelles (3.83)

M (ME=D2E2) ) additions réelles

Le tableau 3.1 présente la complexité en nombre de multiplications réelles de I’émetteur
DWMT pour I'implémentation avec les structures en arbre et paralléle. La complexité est
donnée pour différentes taille des filtres L et en fonction du nombres de porteuses M.
Les complexités sont comparées a celle de la modulation OFDM (on considére qu’une
multiplication complexe équivaut a 4 multiplications réelles).

Elles sont également comparées a la complexité de 'émetteur FMT (2.68) utilisant une
structure polyphase pour le calcul de M échantillons en sortie et un filtre de taille T’y :

{ 2M log, M + 2T multiplications réelles

2M logy M + 2Ty — 2M additions réelles (3.84)

Conclusion

La premiére conclusion de cette étude est que 'utilisation d’une structure en arbre offre
une complexité réduite par rapport a une implémentation paralléle du banc de filtres. Les
résultats sont d’autant plus significatifs que le nombre de porteuses est important, en effet
Cpowwr varie en ©(M log, M) (3.80) alors que la complexité de la structure paralléle varie
en ©(M?) (3.83).

On note également que les modulations (FMT et OFDM) utilisant I’algorithme de FFT
ont une complexité inférieure a celle de la modulation DWMT. Cependant, la variation de
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DWMT FMT OFDM
Structure arbre | Structure paralléle | Structure Polyphase
M6 | s 50801 o156 768
M=128 LL = 12 271156084 gg?% Zggg 1792
M=256 LL =0 4118??21 2788866914444 gggg 4096

TAB. 3.1 — Nombre de multiplications de I'implémentation de ’émetteur DWMT, FMT
et OFDM.

la complexité en fonction du nombre de porteuses est identique pour les trois modulations,
de l'ordre de ©(M log, M).

Le principal avantage de la structure en arbre est que les résultats obtenus avec un banc
de filtres de base avec deux sous-canaux peuvent étre directement transférés a M sous-
canaux, il suffit de bien définir ’arbre de base pour définir entiérement la structure. Pour
la structure paralléle, il faut construire les M filtres séparément en fonction du canal pour
que le systéme dans sa globalité soit & reconstruction parfaite. Mais 1'utilisation de banc
de filtres modulés permet de remédier & ce probléme en conditionnant le filtre prototype.
Des solutions hybrides sont possibles avec des bancs de filtres en arbre avec des filtres
différents d’un étage a l'autre en fonction du cahier des charges. Une autre possibilité
est d’augmenter le nombre de filtres d’un étage, ainsi le nombre de sous-canaux n’est pas
restreint & une puissance de deux.

3.4 Comparaison des modulations OFDM et DWMT

L’objectif de cette partie est d’acquérir une vue d’ensemble des modulations multipor-
teuses OFDM et DWMT. L’étude des différentes formes d’onde temporelles et fréquen-
tielles permet de maitriser le fonctionnement de la modulation DWMT par rapport a la
modulation OFDM. Des premiéres mesures en présence de bruit blanc additif gaussien
seront effectuées afin de valider I’algorithme de modulation multiporteuses.

En conclusion, une premiére comparaison entre la modulation OFDM et la modulation
DWMT sera effectuée au niveau des formes d’onde, du spectre occupé et du débit.

3.4.1 Chaine de transmission multiporteuses

Afin d’analyser les deux modulations multiporteuses, le dispositif de simulation dé-
taillé sur la figure 3.18 a été mis en place. Les données binaires a transmettre sont dans
un premier temps modulées sur une constellation, cette opération est appelé « mapping ».
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Pour notre étude, les données sont modulées sur des modulations d’amplitude en qua-
drature (QAM). Les symboles ainsi formés sont ensuite multiplexés sur les différentes
sous-porteuses OFDM ou DWMT. Pour les deux modulations, le signal transmis est com-
plexe, le canal est réduit & un bruit blanc additif gaussien. A la réception les étapes
complémentaires de 1’émission sont effectuées afin de récupérer les données transmises.

Données de : | Medulation | Démodulation
Mapping Canal

: Décision des
o > Dem apping—w
" utilisateur OFDW/D W IT BT

" OFDMDWIT données

Calcul du TEB

¥

¥

¥

h 4

F1G. 3.18 — Chaine de transmission pour ’analyse des modulations OFDM et DWMT.

Les différents paramétres de 1’étude sont les suivants :

— Constellation : 4-QAM ;

— Nombre de porteuses : M = 128;

— OFDM : utilisation d’un préfixe cyclique de 20% de la durée symbole (si nécessaire) ;
— DWMT : utilisation d’ondelettes de Daubechies;

— Canal : bruit blanc additif gaussien (AWGN).

3.4.2 Analyse de la transmission sur une porteuse

Dans un systéme ou la bande allouée a la transmission est divisée en M = 128 sous-
canaux, le systéme est tout d’abord réduit a 1’utilisation d’une seule porteuse : les symboles
ne sont transmis que sur une seule sous-porteuse, les symboles émis sur les autres sous-
porteuses sont nuls.

3.4.2.1 Formes d’onde temporelles

La figure 3.19 représente les parties réelles et imaginaires d’une forme d’onde utilisée
pour la modulation OFDM et la modulation DWMT utilisant I’ondelette de Daubechies
a 2 moments nuls.

La forme d’onde OFDM a un support de M points. C’est un signal complexe avec un
déphasage de 7/2 entre sa partie réelle et sa partie imaginaire.

Contrairement a I’OFDM, la forme d’onde DWM'T est un signal réel, sa partie imaginaire
est nulle. Le support temporel d’un symbole est supérieur au nombre de porteuses M,
il dépend du nombre de coefficients des filtres et de la profondeur de la décomposition
en paquets d’ondelettes. Pour un systéme & M = 128 sous-porteuses, d’aprés 1’équation
(3.57) la profondeur d’analyse est J = 7.

Soient 1" la taille du support de I'ondelette et L. = 4 pour une ondelette de Daubechies &
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FiG. 3.19 — Parties réelle et imaginaire d’une forme d’onde de la modulation OFDM et

DWMT.

2 moments nuls. L’équation (3.59) permet de déterminer que le support du signal DWMT
a une longueur de 7" = 386 échantillons.

3.4.2.2 Formes d’onde fréquentielles

La figure 3.20 représente les Densités Spectrales de Puissance (DSP) de la neuviéme
porteuse pour les modulations OFDM et DWMT utilisant une ondelette de Daubechies
d’ordre 4. Toutes les fréquences données dans ce mémoire sont normalisées par la bande
de fréquence B allouée pour la transmission (v = % avec f la fréquence réelle).

Power Spectral Density (dB)
U
N
ul

OFDM

i
0.05

Frequency (V)

0.1

0.15

Power Spectral Density (dB)

DWMT - Daubechies d'ordre 4

il |

0.05
Frequency (v)

0.1 0.15

F1G. 3.20 — Spectre d’une forme d’onde de la modulation OFDM et DWMT.



3.4. COMPARAISON DES MODULATIONS OFDM ET DWMT 111

Pour la modulation OFDM, I'utilisation de la transformée de Fourier discréte en émis-
sion et en réception impose le choix d’une fenétre temporelle rectangulaire. Cette condition
permet d’obtenir une reconstruction parfaite mais les spectres des sous porteuses se che-
vauchent de facon importante. En effet, le premier lobe secondaire d’une porteuse est
atténué de 13dB par rapport au lobe principal.

La densité spectrale de puissance d’une porteuse DWMT (Daubechies d’ordre 4) montre
que les lobes secondaires sont plus faibles que ceux de la porteuse OFDM. En effet, pour la
porteuse DWMT le ler lobe secondaire est atténué de 21dB par rapport au lobe principal
et ’amplitude des lobes secondaires décroit beaucoup plus rapidement que celle des lobes
secondaires de la porteuse OFDM.

Il faut noter que, pour la modulation OFDM, I’allure de la DSP ne dépend pas de la
fréquence porteuse alors qu’elle dépend énormément du choix de la forme d’onde pour la
modulation DWMT. Par construction, chaque forme d’onde DWMT a un spectre différent
qui dépend d’un certain nombre de combinaison des filtres h et g.

Le spectre dépend également du choix de I’ondelette. [’atténuation des lobes secondaires
augmente avec la complexité de ’ondelette de Daubechies.

3.4.2.3 Localisation temps-fréquence

Nous avons vu dans le premier chapitre (§1.4) que les caractéristiques temps-fréquence
des formes d’onde modulantes influencent de maniére significative les performances du
systéme. Le choix de la forme d’onde peut ainsi réduire conjointement 'IES et I'ICI.

Dans la premiére partie, les moyennes temporelle (1.43) et fréquentielle (1.44) ainsi
que les dispersions temporelle (1.45) et fréquentielle (1.46) sont définies pour des formes
d’onde & temps continu. On peut définir la localisation temps-fréquence d’un signal a
temps discret.

Il faut dans un premier temps définir la transformée de Fourier discréte :

U] = TFy[v) = > olk]e ™ (3.85)

k=—o00

En discrétisant les signaux, I’énergie des formes d’onde devient :
Ey =Y |0k (3.86)
k

Dans notre cas, toutes les formes d’onde sont normalisés, on a FE;, = 1 quelle que soit la
forme d’onde modulante (OFDM ou DWMT).

Ainsi, aprés discrétisation, les moments d’ordre 1 et 2 temporels et fréquentiels s’écrivent
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respectivement :
F=Y Kk et (AT)? =4 (k — k)’ K] (3.87)
D= vU) et (AF)’=4x) (v— 1)’ T[]’ (3.88)

La localisation temps-fréquence de la forme d’onde [k] est toujours donné par x =
AT.AF.

Afin de réaliser ’étude de la localisation temps-fréquence, seule la forme d’onde corres-
pondant & la 5™ porteuse est dans un premier temps observée. La figure 3.21 représente
les formes d’onde et le spectre de cette porteuse pour les modulations OFDM et DWMT
respectivement. Dans cet exemple, la modulation DWMT utilise un ondelette de Meyer.
Les dispersions temporelle AT et fréquentielle AF sont également données pour chaque
forme d’onde.

Le spectre de 'ondelette de Meyer est symétrique par rapport a v = 0.5 alors que celui

de la fenétre rectangulaire comporte un seul lobe principal. On peut ainsi insister sur le
fait que la modulation DWMT utilise des formes d’onde « réelles » alors que la modulation
OFDM utilise des formes d’onde « complexes ».
Au niveau de 'allure temporelle des signaux, la forme d’onde DWMT a un support trés-
supérieur a la fenétre OFDM (4032 échantillons contre 128). En terme de localisation,
I'écart n’est pas si important (AT = 307 pour 'ondelette de Meyer et 131 pour la mo-
dulation OFDM). Par contre, ’ondelette de Meyer utilisée par la modulation DWMT est
beaucoup mieux localisée en fréquence que la forme d’onde rectangulaire de la modulation
OFDM. En effet, AF pour la modulation DWMT est ~ 20 fois plus petit que celle de la
modulation OFDM.

Finalement, les formes d’onde ont comme support temps-fréquence :

k = 10.9 pour la modulation OFDM (3.89)
x = 1.35 pour la modulation DWMT (3.90)

La localisation temps-fréquence de 1’ondelette de Meyer est donc nettement supérieure a
celle de la forme d’onde rectangulaire utilisée par la modulation OFDM.

Une différence importante entre les modulations OFDM et DWMT est que, pour la
modulation DWMT, les spectres des formes d’onde sont différents en fonction de la fré-
quence porteuse alors que I’allure des spectres des formes d’'onde OFDM sont identiques.
Au niveau de la localisation temps-fréquence, cette différence se traduit par un s constant
quelle que soit la forme d’onde OFDM alors qu’il est différent pour chaque forme d’onde
DWMT.
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Forme d'onde

113

Spectre de la forme d'onde

0.12 12
0.1 100
0.08 - 8r
0.06 - 6
0.04 4l
0.02 2r
0 . . . . . o bonitf i
0 1000 2000 3000 4000 5000 6000 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Time (n) Frequency (v)
AT =130.98
AF =0.083
Zoom sur la forme d'onde Zoom sur le spectre
0.12 12
0.1 10+
0.08 8r
0.06 - 6
0.04f 4l
0.02 2F
0 . . . . . . 0 f . . 1 . . f .
0 50 150 200 250 300 350 0.08 009 01 011 0.12 013 014 015 016 0.17
Time (n) Frequency (v)
DWMT — Ondelette de Meye}r
Forme d'onde Spectre de la forme d'onde
0.12 T T 12 T T T
101
sl
6l
al
2k
0 . . . .
o 1000 2000 3000 4000 5000 6000 0o 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Time (n) Frequency (v)
AF = 0.0044
Zoom sur la forme d’onde Zoom sur le spectre
0.12 T T 12 T T
0.1r 101
0.08 85
0.06 - 6
0.04 al
0.02 2r
° ...unnmmlﬂum“mhhﬂ Lullmmlllllm o . . .
3600 3800 4000 4200 4400 4600 0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
Time (n) Frequency (v)

F1G. 3.21 — Localisation temps - fréquence des formes d’onde OFDM et DWMT (Ondelette

de Meyer).
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La figure 3.22 illustre cette différence : elle montre le produit x des dispersions temporelle
et fréquentielle pour chaque porteuse d’un systéme a M = 128 porteuses.
Pour la modulation OFDM, la forme d’onde modulante est identique pour chaque por-

50

OFDM
451 = = = DWMT - Meyer 4
*+ DWMT - Daubechies d'ordre 6|

40t :

Dispersion temps—fréquence k

Numéro de la porteuse

F1G. 3.22 — Dispersion temps-fréquence x pour chaque porteuse.

teuse. Le support ~ est donc constant (la petite variation est due a la méthode de calcul
de k). Les ondelettes ont un support qui varie en fonction de la fréquence porteuse. En
effet, par construction, chaque forme d’onde est une combinaison différente des filtres A,
et g, (cf. equation (3.57)). Leur support est assez important pour certaines fréquences
porteuses. Par la suite, nous considérerons, pour un type d’ondelette, le support £ moyen
sur I’ensemble des M porteuses.

Le tableau 3.2 donne les dispersions temporelle et fréquentielle pour plusieurs types
d’ondelettes ainsi que leur support k. Les mesures sont effectuées dans un contexte de
modulation DWMT a M = 128 porteuses, les valeurs données correspondent a la disper-
sion moyenne sur I’ensemble des porteuses. Pour chaque ondelette, la longueur des filtres
est donnée entre parenthéses. Ces mesures sont comparées a celles de la forme d’onde
rectangulaire utilisée par la modulation OFDM. Les dispersions de la fonction gaussienne
sont également données, cette fonction permet d’obtenir la borne minimale du principe
d’incertitude d’Heisenberg.

Le choix des ondelettes de Daubechies ne semble pas étre judicieux pour obtenir des
formes d’onde bien localisées, leur support temps-fréquence est supérieur a celui de la
fenétre rectangulaire.
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‘ Forme d’onde H AT ‘ AF ‘ AT AF ‘
Haar (2) 132.3 | 0.26 35.3
Coiflet 1 (6) 146.6 | 0.164 23.8

Daubechies 2 (4) 150.9 | 0.168 | 25.09
Daubechies 6 (12) | 249.3 | 0.068 | 16.61
Daubechies 20 (40) || 560.3 | 0.026 | 14.15

Meyer (64) 2952 [ 0.016 | 4.63
| OFDM | 130.98 | 0.083 | 10.88 |
| Gaussienne | 22.63 | 0.044 | 1 |

TAB. 3.2 — Localisation temps-fréquence pour différentes formes d’onde.

Par contre, I'ondelette de Meyer permet d’obtenir un support x inférieur a celui de la
forme d’onde OFDM, ceci au prix d’une complexité assez importante.

3.4.3 Analyse de la transmission multiporteuses

Le systéme est maintenant utilisé dans sa globalité, toutes les M = 128 sous-porteuses
sont utilisées.

3.4.3.1 Formes d’onde temporelles

La figure 3.23 schématise la modulation de deux symboles OFDM et DWMT consécu-
tifs.
Le signal DWMT est généré a partir de bancs de filtres dont le support de la réponse
impulsionnelle est important (7" > T). Malgré cela, chaque symbole est transmis tous les
T,. Il n’y a pas de diminution du débit malgré 'augmentation du support temporel des
symboles.
Pour la modulation OFDM, il n’y a pas de chevauchement temporel entre 2 symboles
OFDM. Un symbole est transmis tous les T + A. La transmission dans un canal multi-
trajets impose I'insertion d’un préfixe cyclique entre chaque symbole OFDM. Cette tech-
nique est efficace et simple & mettre en ceuvre mais elle réduit I’énergie utile du signal et
par conséquent le débit du systéme.

3.4.3.2 Formes d’onde fréquentielles

Un des principaux avantages de la modulation OFDM est ’obtention d’efficacités spec-
trales élevées grace au chevauchement spectral des sous porteuses. La figure 3.24 représente
les spectres de 5 sous-porteuses pour les modulations OFDM et DWMT.
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F1G. 3.23 — Modulation de deux symboles OFDM et DWMT consécutifs.
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Fi1G. 3.24 — Représentation fréquentielle de 5 porteuses OFDM et DWMT.

Le spectre du signal OFDM est formé des symboles modulant les sous-porteuses aux
fréquences v,,. Autour de ces fréquences, le spectre s’élargit suivant un sinus cardinal a
cause du spectre de la fenétre rectangulaire temporelle de durée 7.

L’orthogonalité entre les sous-porteuses est obtenue en choisissant 1’espacement entre deux
sous-porteuses successives de % Cet espacement implique que lorsque le spectre d’une
sous-porteuse est maximal, celui des autres est annulé. Cette condition d’orthogonalité

permet d’avoir un recouvrement optimal des spectres des sous-porteuses sans augmen-
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ter I'ICI. Cependant, un léger décalage de I’échantillonnage fréquentiel peut entrainer une
perte des conditions d’orthogonalité et ainsi augmenter 'interférence entre sous-porteuses.

Pour la modulation DWMT, le spectre de chaque sous-porteuse est différent et dépend
des combinaisons successives des filtres i et g. La construction a également un effet d’en-
trelacement fréquentiel des données, 'ordre des symboles modulants n’est pas celui des
porteuses en fréquence. De plus, les porteuses DWMT sont espacées de i Les lobes
principaux des spectres se chevauchent donc de fagon plus importante.

La figure 3.25 représente les DSP des signaux OFDM sans préfixe cyclique, OFDM avec
préfixe cyclique et DWMT (Ondelettes de Daubechies & 2 moments nuls). Ces signaux
sont composés de M=128 porteuses et le préfixe cyclique a une longueur A = 0.27;. Afin
d’observer 'occupation spectrale des signaux, la transmission est dans ce cas effectuée en
bande transposée autour d’une fréquence f.

OFDM sans prétixe cyclique OFDM avec préfique cyclique DWMT Daubechies d'ordre 2

o o
s o
o o

Densité Spectrale de Puissance
i
&
Densité Spectrale tde Puissance
)
Densité Spectrale de Puissance
R
&

BB BB

Fréquence relative a Fy Fréquence relafive & FU Fréquence relative a Fy

F1G. 3.25 — Densité Spectrale de Puissance des signaux OFDM sans et avec préfixe cyclique
et DWMT pour une transmission autour de fj.

La technique OFDM présente 'avantage de générer un signal qui occupe de fagon
optimale la bande de fréquence allouée. En effet, le spectre de puissance tend vers un
spectre plat dans cette bande. Ainsi, I’énergie du signal est mieux restituée en réception.
Les sous-porteuses étant espacées de Tis, la bande totale occupée fréquentiellement est
de B = TMS a laquelle il faut ajouter les lobes secondaires des sinus cardinaux de part et
d’autres de la bande.

Les ondulations constatées sont provoquées par l'insertion du préfixe cyclique. L’aug-
mentation du temps symbole de T & T;+ A a pour effet que les sous-porteuses ne sont plus
orthogonales lorsqu’elles traversent le canal de propagation. L’orthogonalité est restituée
en réception par la suppression du préfixe cyclique. Plus le préfixe cyclique est grand, plus
ces ondulations sont importantes. Ainsi, lorsque A = 0, il n’y a plus d’ondulation dans la

bande occupée.
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De la méme facon que le signal OFDM, le signal DWMT occupe de facon optimale la
bande de fréquence allouée. Le spectre est rectangulaire idéal et la largeur de la bande
occupée est de B = TM

La différence entre les deux techniques vient des lobes secondaires de part et d’autres
de la bande fréquentielle occupée. Ceux de la modulation DWMT sont beaucoup plus
atténuées que ceux de la modulation OFDM. Ainsi, un signal DWMT émis & une fréquence

fo interfére faiblement sur les signaux émis aux fréquences voisines de fj.

3.4.4 Taux d’erreur binaire en canal additif gaussien

Cette étude de la transmission en présence d’un bruit blanc additif gaussien (AWGN)
ne refléte pas un cas réel de transmission. Elle permet seulement de vérifier les hypothéses
d’orthogonalité des modulations OFDM et DWMT, et de valider 'implémentation de 1’al-
gorithme de modulation DWMT.

La figure 3.26 illustre 'influence du choix de la constellation et du nombre de sous-
porteuse pour une transmission DWMT utilisant une ondelettes de Daubechies d’ordre 2.
La figure de gauche représente le taux d’erreur binaire d’une modulation DWMT & 128
sous-porteuses pour les constellations BPSK, 4-QAM, 8-QAM et 16-QAM. La figure de
droite représente le taux d’erreur binaire d’une transmission DWMT a 16, 128 et 1024
sous-porteuses modulées par des symboles 4-QAM.

Les sous-porteuses utilisées par la modulation DWMT sont parfaitement orthogonales par

M=128 ~ 4-QAM
T T T

—&— DWMT - 16 porteuses
—— DWMT - 128 porteuses
—&— DWMT - 1024 porteuses|

—8— BPSK
—%— 4-QAM

Taux d Erreur Binaire

F1G. 3.26 — Taux d’erreur binaire en canal AWGN de la modulation DWMT en fonction
du choix de la constellation et du nombre de porteuse.

construction et ’ajout d’un bruit gaussien n’engendre pas d’interférences entre symboles et
entre sous-canaux. Il n’y a donc pas de perte d’orthogonalité en réception et les résultats
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obtenus sur la figure 3.26 sont donc identiques a ceux obtenus pour une transmission
monoporteuse. Le nombre d’erreurs ne dépend que du type de constellation utilisée et ne
dépend pas du nombre de porteuses. On retrouve ainsi les taux d’erreur binaire théoriques
des modulations QAM.

La figure 3.27 permet de comparer les modulations OFDM et DWMT en terme de
taux d’erreur binaires en présence de bruit additif gaussien. La modulation OFDM est
testée sans 'insertion du préfixe cyclique. Le nombre de porteuses utilisées est de 128,
les symboles modulants sont des 4-QAM et la modulation DWMT est testée pour des
ondelettes de Daubechies d’ordre 2 et d’ordre 6.

Pour les mémes raisons que précédemment, il n’y a pas de perte d’orthogonalité pour

M=128 - 4-QAM
T T T

T
—— OFDM

—&— DWMT - Daubechies 2
—&— DWMT - Daubechies 6

H
<:>|
L
T

Taux d Erreur Binaire

107k

10°

F1G. 3.27 — Taux d’erreur binaire en canal AWGN pour les modulations OFDM et DWMT.

une transmission en canal AWGN. Les porteuses OFDM et DWMT étant orthogonales, il
est donc logique que le nombre d’erreurs soit identique pour les deux modulations et ce,
quelle que soit 'ondelette utilisée pour la modulation DWMT.

3.4.5 Synthése de la comparaison entre les modulations OFDM
et DWMT

3.4.5.1 Formes d’onde réelles contre formes d’onde complexes

Pour la modulation OFDM, la DFT utilise des formes d’onde complexes qui trans-
forment un signal réel ou complexe en un signal complexe dans le domaine fréquentiel.
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Pour la modulation DWMT, la DWPT utilise, elle, des formes d’onde réelles qui trans-
forme un signal réel en un signal réel dans le domaine des ondelettes. Pour transformer les
symboles complexes 1/Q, I'émetteur DWMT utilise deux DWPT identiques en paralléle,
une pour I et une pour Q. Ainsi, les parties I et Q sont modulées séparément pour la
modulation DWMT alors qu’elles le sont simultanément pour la modulation OFDM.
Cette différence est illustrée par la figure 3.28 qui détaille I’émission des symboles com-
plexes pour les deux types de modulation. Le spectre des porteuses est également sché-
matisé. Pour la modulation DWMT, les parties réelle I et imaginaire Q du symbole sont
transmises sur la méme sous-porteuse réelle. La modulation OFDM utilise des porteuses
complexes pour moduler les symboles. C’est cette caractéristique qui explique I'espace-
ment de i des sous-porteuses DWMT alors qu’il n’est que de Tis pour les sous-porteuses
OFDM.

E[O] : I eiQ?ﬁ/Qt —T 1 17 r IS
AT et Lot

. 03 ¥

Module des porteuges

Module des porteuses

s I =
A —
M —1]: 2T gt =1 i
? —< v Q—{hpr—1 [ 5

1 0,5 1

(a) OFDM (b) DWMT

F1G. 3.28 — Principe de I’émission OFDM et DWMT de symboles complexes.

On peut également faire le lien avec les transmultiplexeurs modulés présentés dans le

paragraphe 2.2.2. En effet, les transmultiplexeurs modulés complexes de type FMT uti-
lisent des filtres a coefficients complexes. Les formes d’onde modulantes sont complexes
et les sous-canaux générés sont espacés de TLS (cf. figure 2.13) comme pour la modulation
OFDM. I’analogie entre ces deux modulations a d’ailleurs été faite dans §2.2.4.
Les bancs de filtres en cosinus utilisent des filtres & coefficients réels. Les formes d’onde
modulantes sont réelles et ’émission des symboles complexes est effectuée de facon iden-
tique a la modulation DWMT. Les sous-canaux générés sont, de la méme facon, espacés
de 5 comme le montre la figure 2.15.

3.4.5.2 Débit

Afin de pouvoir comparer les 2 modulations en terme de taux d’erreur, il faut dans
un premier temps vérifier que leur débit est identique pour une bande spectrale occupée
donnée et une puissance d’émission identique.
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Par construction, la bande occupée et la puissance d’émission sont normalisées et donc
égales pour les 2 modulations. Soit une bande de fréquence B allouée a la transmission,
pour diviser le canal en M bandes, ’espacement entre les sous-porteuses est de % pour
la modulation DWMT et de % pour la modulation OFDM. Pour la modulation OFDM,
nous considérons dans un premier temps que le préfixe cyclique n’est pas inséré.

Pour une durée symbole OFDM et DWMT, il y a M symboles complexes transmis. Le

débit binaire de chaque systéme de modulation est donc :

277/
DOFDM = et DDWMT = Tq (391)
SOFDM SDWMT
avec Ty e €t Tsoppy 1@ durée d'un symbole DWMT et OFDM respectivement et ¢ le

nombre de bits par symbole modulé.
Par construction, le rythme vpwyr des symboles DWMT est le méme que celui voppy de
I’OFDM. En effet, pour les deux modulations, des blocs de M symboles sont présentés au
modulateur & un rythme 4,.. On a ainsi :

— VorpMm = Minee avec M le nombre de porteuses OFDM ;

— vpwMmT = 2" Vploe avec n la profondeur de I'analyse multirésolution.

En choisissant M = 2", le rythme des symboles transmis est le méme pour les 2 modula-
tions. On a alors T .py = Tspwur = Ls-
Pour la transmission de symboles complexes et dans le cas de la modulation OFDM sans

préfixe cyclique, les débits des deux modulations sont donc égaux.
— Dorpm = Dpwwur (3.92)

L’apport déterminant de la modulation DWMT est le débit lorsque la modulation
OFDM est associée a la technique du préfixe cyclique. En effet, contrairement a la durée
du symbole DWMT, la durée du symbole OFDM est en réalité de T, + A. Le gain en
débit est donc de :

(3.93)

3.5 Conclusion

En conclusion de ce chapitre, 'application des ondelettes aux modulations multipor-
teuses permet de transmettre I'information sur de nouvelles formes d’onde. En effet, au
prix d’une certaine complexité, la modulation DWMT permet de générer des formes
d’onde en ondelettes mieux localisées que celles utilisées par la modulation OFDM.

La modulation DWMT a des caractéristiques temporelles et fréquentielles bien distinctes
de celles de la modulation OFDM. L’analyse didactique a permis de tirer des premiéres
conclusions sur la comparaison entre les modulations OFDM et DWMT.
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La modulation OFDM a montré son efficacité en présence de canaux dispersifs. Il faut
désormais adapter les caractéristiques de la modulation DWMT & des conditions réelles
de communication. Pour notre étude, nous évaluerons les performances de la modulation
DWMT dans deux contextes de transmission :

— l'influence d’un brouilleur bande étroite sur la transmission ;

— la transmission & travers des canaux dispersifs.
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Chapitre 4

Sensibilité au brouilleur bande étroite
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La transmission utilisant les modulations multiporteuses de type OFDM peut étre per-

turbée par les interférences entre symboles et les interférences entre sous-canaux adjacents.
De maniére classique, nous avons vu que ces interférences sont réduites en introduisant
un préfixe cyclique au début de chaque symbole transmis. Cette technique est simple a
mettre en ceuvre, cependant elle ne permet pas de lutter contre les interférences bande-
étroite qui réduisent la capacité de ce type de systéme.
En effet, les performances de la modulation OFDM sont rapidement détériorées lors de
la transmission dans un environnement avec des forts bruits & bande étroite. Ainsi, en
présence de ce type de brouilleur, la fréquence parasite va fortement perturber non seule-
ment la porteuse la plus proche mais aussi plusieurs porteuses voisines en raison de leurs
lobes secondaires importants [98].

La modulation multiporteuses utilisant la transformée en ondelettes a été introduite
dans le troisiéme chapitre. L’utilisation de la modulation DWMT pour un systéme de
transmission multiporteuses permet notamment d’améliorer les performances de la trans-
mission en présence d’un brouilleur bande étroite et ces résultats ont été présentés dans
[99].

Le but de cette étude est donc de montrer les résultats obtenus sur la sensibilité des
porteuses OFDM et DWMT en présence d’un brouilleur. Dans un premier temps, des
exemples de communication en présence de bruit bande étroite seront présentés ainsi que
les modéles de brouilleurs employés pour notre étude. Dans un second temps, la compa-
raison se fera de maniére didactique en comparant les porteuses des 2 systémes. En effet,
la densité spectrale de puissance d’une porteuse DWMT montre que 'atténuation des
bandes secondaires est plus importante que pour celle d'une porteuse OFDM, le ler lobe
secondaire d’une porteuse OFDM est atténué de 13dB par rapport au lobe principal alors
qu’il est atténué d’au moins 25dB pour une porteuse DWMT. Les porteuses DWMT sont
donc moins affectées par la présence d’une fréquence parasite sur un lobe secondaire. En-
fin, ’étude des performances des systémes OFDM et DWMT en présence d’un brouilleur
bande étroite sera effectuée. Des résultats numériques en terme de taux d’erreur binaire
de transmission montrent ’amélioration du systéme pour des signaux brouilleurs avec
différentes puissances et différentes fréquences.

4.1 Les brouilleurs bande-étroite

4.1.1 Les brouilleurs réels

L’étude de I'influence d’un brouilleur bande étroite sur la qualité d’une transmission
est souvent justifiée par la cohabitation fréquentielle des systémes de communication. En
fait, lorsque deux systémes utilisent simultanément la méme bande de fréquence, I'un peut
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souvent étre modélisé comme une interférence bande étroite vis-a-vis de 1’autre.

Deux exemples de systémes de communication sont ici présentés. Les deux utilisent la mo-
dulation OFDM et sont soumis au probléme de la transmission en présence de brouilleur
bande étroite.

4.1.1.1 La transmission dans la bande ISM

La bande Industry, Scientific and Medical (ISM) [100] & 2.4GHz est une plage de fré-
quences destinée aux applications courtes portées industrielles, scientifiques et médicales.
Elle se situe entre 2.4GHz et 2.4835GHz, elle a donc une largeur de bande de ’ordre
de 80MHz. [’exploitation de la bande ISM ne nécessite aucune obtention de licence, elle
trouve alors un grand nombre d’utilisateurs qui sont autant de brouilleurs potentiels les
uns pour les autres.

Les réseaux locaux sans-fil WLAN (Wireless Local Area Networks), actuellement dé-

veloppés a travers la norme 802.11g, utilisent la bande ISM-2.4GHZ et les données sont
transmises selon la modulation OFDM.
Les WLAN utilisant la modulation OFDM sont des transmissions large bande (environ 20
MHz) permettant des débits élevés et une robustesse aux multi-trajets. Cependant, 1’uti-
lisation de la bande ISM peut avoir des inconvénients. En effet, la bande ISM est occupée
par de nombreux appareils utilisant les ondes radio-électriques tels que la transmission
Bluetooth, les téléphones sans-fil ou les fours & micro-ondes. La présence d’autres commu-
nications peut dégrader le fonctionnement du WLAN. Les systémes Bluetooth peuvent
étre vus comme des brouilleurs pour un réseau WLAN.

Bluetooth est un systéme de transmission bas débit et courte distance (inférieure a
10 métres) utilisé pour les réseaux sans fil personnels WPAN (Wireless Personal Area
Networks). Le principe est de transmettre les données en utilisant la technique de saut
de fréquence (Frequency Hopping Spread Spectrum) : le choix de la porteuse se fait de
maniére pseudo aléatoire parmi les canaux disponibles afin d’obtenir un étalement du
spectre. Le systéme travaille sur la totalité de la bande ISM : la porteuse est choisie parmi
79 fréquences possibles séparées de 1IMHz chacune. La durée d’émission sur une fréquence
est de 625us, ainsi les données sont transmises sur une seule porteuse qui change toutes
les 625us.

On constate donc que les dispositifs Bluetooth peuvent étre considérés comme des
brouilleurs bande étroite a un instant donné, puisque uniquement une fréquence dans la
bande ISM est utilisée pour transmettre les données. La bande utilisée est de 1,6kHz, elle
est considérée comme étroite par rapport a la bande occupée par le réseau WLAN qui
occupe un tiers (environ 20Mhz) de la bande ISM.
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La figure 4.1 illustre 'influence du systéme Bluetooth sur la transmission large bande
WLAN utilisant la modulation OFDM.

Bluetooth .
V77 Interférences
. @ Interférence Bluetooth
(a) / WLAN % \ dans la bande d'émission
‘ f Interférence Bluetooth
@ en dehors de la bande
@ @ d'émission

’—‘ Bluetooth ’—‘ ;
W77 wran

(b)

F1G. 4.1 — Interférences d’un signal Bluetooth sur un signal WLAN en fréquence (a) et
en temps (b).

4.1.1.2 Le réseau filaire

Un des supports tres utilisé pour les systémes de communication moderne est la ligne
téléphonique, elle permet de développer des réseaux de communications haut-débit. Le
systéme VDSL (Very high-speed Digital Subscriber Line) communique sur ce type de ré-
seau. Un des problémes de cette technique est que le signal VDSL occupe la méme bande
de fréquence que certains émetteurs radio-fréquence (RF) tel que les diffuseurs de radio
AM et les radios amateurs [101]. Les émissions RF générent des champs électromagné-
tiques qui peuvent induire un signal électrique perturbateur dans la ligne téléphonique,
le fil fonctionnant alors comme une antenne.

La diffusion de radio AM est encore trés courante en France, elle permet de transmettre

le signal sur de trés longues distances. Elle est utilisée par des radios commerciales dif-
fusant de la voix et de la musique. La bande de fréquence allouée pour cette modulation
est [0.5-1.6MHz]| et les puissances d’émission sont trés élevées (jusqu’a 50kW).
Les radios amateurs sont utilisées pour transmettre de la voix. Elles sont autorisées a
émettre dans la bande [1.8-30MHz|. Leur puissance d’émission est moins élevée que celle
des diffuseurs AM mais la proximité avec d’autres systémes peut engendrer des interfé-
rences.

Dans son fonctionnement habituel, le signal audio téléphonique occupe une bande de
base en basse fréquence [0.3-3.4kHz|, ce signal peut facilement étre isolé des fréquences
parasites par des opérations de filtrage et de blindage du cable. Pour le systéme VDSL,
une bande de fréquence plus large est allouée au signal, [0.3-30MHz|. Dans ce cas, le si-
gnal partage la méme bande de fréquence que certains signaux RF, le systéme doit donc
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assurer la communication en présence de ces fréquences parasites.
Le systéme VDSL permet des débits allant jusqu’a 50Mbit /sec, la technique employée est
la modulation DMT (Discrete Multi Tone) basée sur le principe de PTOFDM.

Les radios amateurs et AM diffusent de la voix et de la musique, la largeur de bande
occupée par le signal n’excéde jamais 10kHz. Le systéme VDSL utilise une modulation
OFDM & 256 sous-canaux sur une bande de 30MHz, ’espacement entre les sous-canaux
est donc d’environ 116kHz, il est largement supérieur a la bande occupée par les radios.
Ainsi, les radios amateurs et AM peuvent étre modélisées comme des interférences bande
étroite pour un systéme de transmission VDSL.

4.1.2 Modélisation des brouilleurs

La partie suivante décrit les modéles de brouilleurs employés pour I’étude d’une trans-
mission multiporteuses en présence de brouilleurs.
On note que si les exemples de brouilleurs se situent & des bandes de fréquences élevées
(2.4GH z pour la bande ISM et quelques M Hz pour les fréquences radios), les modéles
seront définis en bande de base pour les simulations. De la méme facon qu’il existe un
canal de transmission en bande de base, on obtient des signaux complexes équivalents
bande de base des brouilleurs.
Il existe deux modéles de brouilleur dans la littérature : le « brouilleur sinusoidal » mo-
délisant une onde sinusoidale pure [102, 103| et le « brouilleur bande étroite » modélisant
un bruit coloré a bande étroite [21]. Pour ces deux modéles de brouilleur, la transmission
est considérée sans ajout de bruit gaussien (AWGN).

4.1.2.1 Le brouilleur sinusoidal

Le brouilleur bande étroite peut étre modélisé par une onde sinusoidale qui vient per-
turber la transmission. Le signal interférant j(¢) (du terme anglais « jammer » signifiant
brouilleur) est une sinusoide d’amplitude A; et de fréquence v;. Le schéma de fonction-
nement du brouilleur est détaillé sur la figure 4.2. Le récepteur regoit ainsi la somme du
signal émis avec le signal interférant :

r(t) = s(t) + j(t)avec j(t) = A;e*™s" (4.1)
Le signal brouilleur est défini par sa fréquence v; et sa puissance F;.

P; = 10log(A?) (4.2)

4.1.2.2 Le brouilleur bande étroite

Le modéle précédent est réduit a la perturbation due & une fréquence pure. Le mo-
déle suivant permet d’approcher le brouilleur bande étroite, il consiste & superposer au
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7(t) — Ajei27r1/jt

s(t) Ax > (1)

N

Fi1G. 4.2 — Schéma fonctionnel du brouilleur sinusoidal.

signal transmis plusieurs porteuses trés proches, d’amplitudes aléatoires. Les paramétres
importants du modéle sont la puissance d’émission, la largeur de bande et la position du
brouilleur dans le domaine fréquentiel.

La technique utilisée pour modéliser ce brouilleur bande étroite est de générer un
bruit stationnaire coloré. La figure 4.3 montre le synoptique pour simuler ce bruit. Une
source blanche, gaussienne, de densité spectrale Ny/2 est filtrée par un filtre numérique
de fonction de transfert H;(v).

Source gaussienne . Signal
de DsP 20 n(t) H?(I/) 3(¢) bande étroite

FiGc. 4.3 — Modélisation du bruit bande étroite.

Si on note DSP(j) la densité spectrale de puissance du signal brouilleur, DSP(j) a la
méme densité spectrale de puissance que celle du filtre et on aura créé de la sorte le
brouilleur désiré :

DSP(j) = S [H,(0)P (4.9

C’est donc le filtre H;(v) qui caractérise la DSP du bruit bande étroite. La Figure 4.4
représente la réponse fréquentielle du filtre utilisé, c’est a partir de ce modéle que sont
déduits les coefficients du filtre numérique. Les caractéristiques du filtre sont :

- BW (BandWith) en % : la largeur de bande du brouilleur relative a la bande occupée

par le signal brouillé;

— v; : la fréquence centrale de la bande occupée par le brouilleur.

La puissance du bruit bande étroite dépend de la puissance du bruit blanc filtré.
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F1G. 4.4 — Réponse fréquentielle du brouilleur bande étroite.

4.2 Etude de la transmission en présence d’un brouilleur
sinusoidal

Les interférences dues au brouilleur sinusoidal seront étudiées pour la transmission sur
une seule porteuse. L’influence du brouilleur sur la porteuse modulée est estimée afin de
déterminer des critéres de choix de cette porteuse.

Pour une transmission monoporteuse, la modulation consiste a mettre en forme les
symboles a transmettre autour d’'une fréquence porteuse ry. De maniére classique, les
modulations utilisent des exponentielles complexes limitées & la durée T, du symbole. On
note g(t) la forme d’onde modulante et I1(¢) I’enveloppe rectangulaire :

1 pour 0 <t < Ty,

0 sinon. (4.4)

g(t) = eiZWVOtHOTS (t) avec Hgs(t) = {

Soit G(v) la transformée de Fourier de ¢(t), le schéma de la transmission monoporteuse
est décrit sur la figure 4.5 avec G(v) et H(v) les filtres d’émission et de réception autour
de la fréquence 1. Afin d’assurer la reconstruction parfaite des symboles, les filtres sont
définis tel que G(v).H(v) = 1.

j(n)

2(n) | GOy |5 }) r(™) JH Y L 5(n)

F1G. 4.5 — Chaine de transmission monoporteuse.
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En notant X (v) et X (v) les transformées de Fourier des symboles recus et émis, et
S(v), R(v) et J(v) respectivement celles des signaux émis, regu et brouilleur, le spectre
du signal recu s’écrit :

R(v) = S(v) + J(v) avec S(v) = G(v)X (v) (4.5)
Le spectre des symboles recus est donc :
X(v)=HW)GW)X(v)+ Hv)J(v) (4.6)

Or pour un brouilleur sinusoidal, J(v) = A;6(v —v;). Le spectre des symboles regus s’écrit
finalement :

A~

X(v) = X(v) + A;H(v)) (4.7)

Le spectre X (v) du signal re¢u se décompose en deux termes : une partie utile correspon-
dant au spectre X () du signal émis et une partie relative aux interférences.

Au niveau spectral, on s’apercoit donc que l'interférence du brouilleur dépend du terme
H(v;) qui correspond & la valeur du spectre de la forme d’onde modulante & la fréquence
interférente.

Pour une porteuse modulant le signal autour de la fréquence 14, si la fréquence interférente
v est égale a 1y, la transmission est de fagon évidente trés perturbée voire impossible a
partir d’une certaine puissance du brouilleur.

Mais dans le cas ol v; est différent de 1y, la transmission sera quand méme affectée par
le brouilleur. En effet, le signal parasite affectera les lobes secondaires de la porteuse et
la transmission sera donc d’autant plus perturbée que les lobes secondaires seront impor-
tants.

Dans le cas de la modulation utilisant des formes d’onde & enveloppe rectangulaire
pour moduler I'information, le spectre de la forme d’onde est un sinus cardinal, le 1¢* lobe
secondaire de la porteuse est seulement atténué de 13 dB par rapport au lobe principal.
L’objectif étant de réduire la sensibilité du systéme de communication au brouilleur bande
étroite, il faut mettre en ceuvre une forme d’onde modulante dont les lobes secondaires
du spectre seront plus atténués que ceux de ’exponentielle complexe & enveloppe rectan-
gulaire.

La présentation dans le chapitre 3 a montré que les ondelettes ont la propriété d’avoir
des lobes secondaires trés atténués par rapport au lobe principal. En comparaison avec la
forme d’onde & enveloppe rectangulaire, I’énergie de leurs lobes secondaires est inférieure,
cependant elle dépend du choix et de la complexité de ’ondelette.

Par exemple, la DSP de I'ondelette de Daubechies d’ordre 6 montre que ces lobes secon-
daires sont atténués d’au moins 25 dB par rapport au lobe principal alors qu’ils ne le sont
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que de 13 dB pour la forme d’onde a enveloppe rectangulaire. L’utilisation des ondelettes
permet de créer des formes d’onde dont les lobes secondaires du spectre sont de faibles
énergies.

Nous avons également développé la construction d’un systéme de modulation multipor-
teuses basé sur ces formes d’onde. Il existe de nombreuses familles d’ondelettes, ce choix
nous permettra de bien paramétrer notre systéme de communication.

4.3 Résultats de simulation en présence d’un brouilleur
sinusoidal

Afin de vérifier les hypothéses sur le choix des formes d’onde, le modéle employé dans un
premier temps est le brouilleur sinusoidal. L’étude se décomposera en deux points. Tout
d’abord, la sensibilité au brouilleur des formes d’onde basées sur les ondelettes sera compa-
rée & celle de I'enveloppe rectangulaire utilisée par la modulation OFDM. Ensuite, I’étude
sera élargie au cas des transmissions multiporteuses utilisant les modulations OFDM et
DWMT.

4.3.1 Chaine de transmission

Basés sur la modulation DWMT, le systéme expérimental utilisé pour tester la sensi-
bilité au brouilleur bande étroite est décrit sur la figure 4.6.

: c[n] o s[n]
ﬂf[n]—b Mapping » S\P IDWPT
> (LQ)
y
Brouilleur
) 1.Q)
_ u[n] *
x[n] +—| Demapping |+ P\S| DWPT  [«—
o 7[n]

F1G. 4.6 — Chaine de transmission DWMT.

Les données x[n] a transmettre sont dans un premier temps converties en symboles qui
forment le flux c[n], la constellation choisie pour notre étude est une modulation 4-QAM.
Ensuite, les symboles sont projetés dans le domaine temporel par une IDWPT. Si 'on
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note WT{.} lopérateur de DWPT et WT'{.} 'opérateur de IDWPT, le signal transmis
est donc :

s[n] = WT*{c[n]} (4.8)

Le puissance P; du signal DWMT s[n| est normalisée, on a donc P; = 0dB. s[n] est ensuite
perturbé par un brouilleur bande étroite j[n| de puissance P;. Le signal requ est :

r[n] = s[n] +jln] (4.9)

A la réception, le signal r[n] est converti dans le domaine des paquets d’ondelettes par
une DWPT. Les symboles requs u[n] sont donc :

uln] = WT{WT {c[n]}} + WT{j[n]} (4.10)

La DWPT et la IDWPT forment un systéme & reconstruction parfaite, la partie utile
des symboles recus est donc parfaitement reconstruite. La seule interférence vient du
brouilleur j[n] projeté dans le domaine des ondelettes :

u[n] = c[n] + WT{jn|} (4.11)

La qualité de la transmission dépend donc du terme WT{j[n|} qui correspond a la repré-
sentation du signal interférant dans le domaine des ondelettes.
Les symboles regus sont ensuite démodulés afin de détecter les données regues z[n].

Pour notre expérimentation, nous utiliserons un systéme multiporteuses & M = 128
sous-canaux et les symboles modulés sont des 4-(QQAM.
Les résultats obtenus seront comparés a ceux obtenus par la modulation OFDM. On
rappelle que la modulation OFDM est simulée de la méme maniére que la modulation
DWMT en remplacant a I’émission la IDWPT par une IDFT et la réception la DWPT
par une DFT [5].

4.3.2 Influence du brouilleur sinusoidal sur une porteuse

Pour tester la sensibilité des porteuses OFDM et DWMT au brouilleur sinusoidal, le
systéme est dans un premier temps réduit a 1’utilisation d’une seule sous-porteuse. Pour
la porteuse DWMT, une ondelette de Daubechies d’ordre 6 est utilisée.

Les symboles 4-QAM sont transmis sur la sous-porteuse v = 0.0625 et le brouilleur
utilisé est de fréquence v; = 0.075 et de puissance —15 dB.

L’observation des constellations en réception permet d’analyser I’effet du brouilleur sur
les symboles émis. Les constellations émise et recue sont représentées sur la figure 4.7.

A la fréquence v; = 0.075, la constellation recue en DWMT est bien localisée autour
des symboles originaux. Alors que la constellation OFDM est plus dispersée.
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Fi1Gc. 4.7 — Effet du brouilleur sur la constellation.

A la puissance du brouilleur utilisée, il n’y a pas d’erreur commise en réception, les inter-
férences étant trop faibles. Avec une puissance plus importante, la détection des symboles
en réception OFDM sera plus rapidement soumise a des erreurs que pour la détection
avec une porteuse en ondelette. On peut noter ici ’aspect déterministe des simulations
effectuées, la transmission s’effectue sans bruit additif aléatoire.

Il est donc intéressant de mesurer la sensibilité de ces porteuses en terme de Taux
d’Erreur Binaire (TEB). La puissance du brouilleur est maintenant de 10 dB afin que les
deux systémes soient soumis a des erreurs de transmission. Les résultats sont présentés
sur la figure 4.8, les TEB obtenus pour une fréquence interférente variant de 0 & 0.2 sont
comparés aux spectres des formes d’onde utilisées.

En faisant varier la fréquence du brouilleur, le nombre d’erreur en réception est plus
faible pour la modulation DWMT. Au niveau des lobes secondaires de la porteuse, 1’effet
du brouilleur est complétement annulé pour la porteuse DWMT et le taux d’erreur est nul
alors que le nombre d’erreur est assez important pour la modulation OFDM. La porteuse
DWMT est donc moins sensible au brouilleur que la porteuse OFDM.
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F1G. 4.8 — Taux d’Erreur Binaire en fonction de la fréquence du brouilleur en comparaison
avec le spectre de la forme d’onde utilisée.

On définit 'erreur quadratique faite sur ’estimation des symboles & en réception. L’er-
reur quadratique moyenne (EQM) est normalisée par rapport a la distance avec 1’ensemble
) des symboles de la constellation :

12 — ||
Dica 1T = @il ?

L’erreur quadratique a été mesurée pour une puissance du signal brouilleur P; = 0 dB.
La modulation DWMT est testée pour une ondelette de Daubechies d’ordre 6 et d’ordre
20. Les résultats obtenus sont présentés sur la figure 4.9.

La mesure de I'erreur quadratique moyenne permet une précision supérieure a la me-
sure du TEB, les résultats sont ainsi plus significatifs. On constate que les erreurs sont
beaucoup plus faibles pour les ondelettes que pour la modulation OFDM. On peut noter
I’amélioration importante due a 'utilisation de I’ondelette de Daubechies & 20 moments
nuls. Cependant, le nombre de coefficients du filtre h, pour cette ondelette est 3 fois
supérieur a celui de ’ondelette de Daubechies d’ordre 6.

EQM = (4.12)

4.3.3 Performances de la modulation DWMT en présence d’un
brouilleur sinusoidal

Soit maintenant un systéme global de transmission. On compare les modulations OFDM
et DWMT avec des symboles 4-QAM transmis sur M=128 porteuses. L’ondelette utili-
sée pour la modulation DWMT est celle de Daubechies d’ordre 6 et celle de Daubechies
d’ordre 20.
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F1G. 4.9 — Comparaison de 'erreur quadratique moyenne en fonction de la fréquence du
brouilleur.

Le brouilleur utilisé a une fréquence variable et le test est fait pour une puissance constante
de 10 dB, 20 dB et 30 dB. Les résultats en Taux d’Erreur Binaire sont présentés sur la
figure 4.10.

En observant le nombre d’erreurs commises en fonction de la fréquence du brouilleur, on

observe que la transmission DWMT est moins sensible au brouillage que la transmission
OFDM. Les performances de la transmission DWMT sont de plus en plus significatives
avec I’augmentation de la puissance de brouilleur.
On remarque aussi que le TEB varie moins en fonction de la fréquence interférente. De
part leur construction, chaque sous-porteuse DWMT présente des lobes secondaires dif-
férents. Le systéme réagit donc différemment en fonction de la fréquence interférente, ce
qui explique les non-régularités des courbes d’erreurs.
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F1G. 4.10 — Taux d’Erreur Binaire en fonction de la fréquence du brouilleur.

Pour la modulation OFDM, le nombre d’erreurs commises reste faible lorsque la fréquence
du brouilleur est égale a la fréquence d’une porteuse. En effet, 'orthogonalité des por-
teuses OFDM a pour conséquence qu’a la fréquence d’une porteuse, le spectre des autres

porteuses est nul. Ainsi, lorsque la fréquence du brouilleur est identique & celle d’une
porteuse, seule cette porteuse est affectée.

Le tableau 4.1 donne les taux d’erreur binaire moyennés en fonction de la fréquence du
brouilleur. Les mesures ont été effectuées pour la modulation OFDM et pour la modula-
tion DWMT utilisant des ondelettes de Daubechies a 4, 6 et 20 moments nuls. Le tableau
montre qu’il faut augmenter la complexité de I'ondelette pour que la modulation DWMT
soit plus performante que la modulation OFDM, d’autant plus lorsque la puissance du
signal interférent est faible.

Par contre, lorsque la puissance est importante, I’amélioration apportée par la modula-
tion DWMT est plus significative. Pour une puissance P; = 20 dB, un gain de 10 est en
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‘ P; H OFDM ‘ Daubechies 4 ‘ Daubechies 6 ‘ Daubechies 20 ‘

10 || 0.050 0.0545 0.031 0.0159
20 || 0.188 0.0893 0.0497 0.021
30 || 0.361 0.1293 0.0697 0.0261

TAB. 4.1 — Taux d’erreur binaire moyen en fonction de la puissance du brouilleur.

moyenne obtenu entre le TEB de la transmission DWMT (Daubechies d’ordre 20) et celui
de la transmission OFDM.

La figure 4.11 illustre le fait que la transmission OFDM est plus rapidement dégra-

dée avec 'augmentation de la puissance. Elle décrit les TEB des modulations OFDM et
DWMT (Daubechies d’ordre 6 et 20) en fonction de la puissance P; d’un brouilleur sinu-
soidal de fréquence v; = 0.15.
Lorsque la puissance est faible (P; < —15 dB), le brouilleur n’a pas suffisamment d’in-
fluence sur les porteuses, les systémes ont alors la méme qualité de transmission. Par
contre, pour une puissance élevée (P; > 20 dB), la transmission devient quasiment im-
possible pour la modulation OFDM (TEB > 0.2) alors que les TEB obtenus pour la
modulation DWMT sont largement inférieurs a 1071

vi= 0.15
10

OFDM

— — — DWMT - Daubechies 6
DWMT - Daubechies 20

TEB

-20 -10 0 10 20 30
Puissance du Brouilleur (dB)

Fi1G. 4.11 — Taux d’Erreur Binaire en fonction de la puissance du brouilleur sinusoidal.
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4.3.4 Comparaison en fonction du choix de Iondelette

La modulation multiporteuses par paquets d’ondelettes a été évaluée jusqu’a présent en

utilisant des ondelettes de Daubechies. Ces ondelettes ont été présentées dans le troisiéme
chapitre.
Afin de valider ce choix, il est intéressant de tester la transmission d’autres types d’on-
delettes en présence d’un brouilleur sinusoidal. Les performances sont définies au niveau
du compromis entre la qualité de la transmission et la complexité de I’ondelette. Quatre
familles d’ondelettes, présentées dans [91]| par I. Daubechies, sont comparées :

— les ondelettes de Daubechies (cf. §3.1.4.2);
— les symlets;

— les coiflets;

— les ondelettes biorthogonales.

Les taux d’erreur binaire moyennés en fonction de v; sont donnés dans le tableau 4.2.
Les mesures ont été effectuées pour une puissance du signal interférent de 10 dB. Les
différentes ondelettes utilisées pour la modulation DWM'T sont précisées dans le tableau
ainsi que leur complexité.

La complexité correspond au nombre de coefficients du filtre d’analyse h. Pour les on-
delettes biorthogonales, la taille des filtres h et g est différente, les deux tailles sont
distinguées dans le tableau.

[ Forme d’onde || Daub. 20 [ Daub. 6 | Bior. 6.8 [ Sym. 6 | Bior. 5.5 [ Coif. 2 | Sym. 4 | Coif. 1 [ Harr |

TEB 0.016 0.031 0.032 0.038 0.049 0.052 | 0.054 | 0.097 [ 0.176 |
Complexité 40 12 17/11 12 9/11 12 8 6 2|

TAB. 4.2 — Taux d’erreur binaire moyen pour différentes ondelettes.

Il est important de comparer les mesures obtenues pour des complexités d’ondelettes
équivalentes. L’ondelettes de Daubechies d’ordre 6, la coiflet d’ordre 2, la symlet d’ordre
6 et 'ondelette biorthogonale 5.5 utilisent des filtres avec 12 coefficients.

Les mesures montrent que l'utilisation des ondelettes de Daubechies donne des perfor-
mances supérieures aux autres ondelettes. La différence n’est pas significative mais elle
justifie le choix de la famille d’ondelettes de Daubechies.

L’ondelette de Meyer n’a pas été utilisée dans cette étude. La complexité de I’ondelette est
le critére limitatif, d’autant que les résultats obtenus avec les ondelettes de Daubechies a
complexité moindre sont satisfaisants. La robustesse au brouilleur serait sans doute d’au-
tant plus importante avec 'utilisation de ’ondelette de Meyer.
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4.4 Reésultats de simulation en présence d’un brouilleur
bande étroite

La partie précédente détaille 'influence d’un brouilleur sinusoidal sur les modulations
OFDM et DWMT. Les résultats montrent que la modulation utilisant les ondelettes est
moins sensible & ce type de brouilleur. Cependant, la modulation OFDM reste perfor-
mante lorsque la fréquence interférente correspond a la fréquence d’une porteuse, dans ce
cas, seule cette porteuse est affectée. Cette condition est toutefois peu probable.

Un modéle plus général est donc utilisé dans cette partie : le brouilleur dit « bande
étroite ». Il permet notamment de paramétrer la largeur de bande du brouilleur par rap-
port & celle occupée par les signaux OFDM et DWMT.

4.4.1 Influence du brouilleur bande étroite sur une porteuse

De la méme facon que pour I’étude en présence d’un brouilleur sinusoidal, le systéme
est dans un premier temps réduit & 1'utilisation d’une seule sous-porteuse afin de tester
la sensibilité des porteuses OFDM et DWMT au brouilleur bande étroite.

Les symboles 4-QAM sont donc transmis sur la sous-porteuse v = 0.0625 et le brouilleur
utilisé a une largeur de bande BW = 0.5% et une puissance de 0 dB.

Les résultats sont présentés sur la figure 4.12, I’erreur quadratique moyenne (4.12) entre
les symboles émis et les symboles regus a été mesurée pour une fréquence interférente va-
riant de 0 & 0.2. La porteuse DWM'T employée est 'ondelette de Daubechies d’ordre 6 et
d’ordre 20.

Les conditions de simulations sont donc identiques & celles de la figure 4.9, la seule diffé-
rence est le modéle du brouilleur utilisé.

En comparaison avec la figure 4.9, il n’y a plus de lobes secondaires pour I’erreur qua-
dratique de la porteuse OFDM, la courbe correspond a I’enveloppe de celle obtenue en
présence d’'un brouilleur sinusoidal. L’erreur quadratique est donc plus importante pour
la transmission OFDM alors que celle des transmissions DWMT est presque identique.
L’influence de la largeur de bande occupée par le brouilleur est donc plus significative sur
la transmission OFDM. En présence d’un brouilleur sinusoidal, I'influence du brouilleur
est nulle lorsque sa fréquence est exactement égale aux zéros du spectre de la porteuse
OFDM. En augmentant la largeur de bande du brouilleur, ce cas de figure est impossible,
et la transmission sur une porteuse OFDM est donc beaucoup plus perturbée.

Pour les porteuses DWMT, leurs lobes secondaires sont plus atténués et plus espacés. La
largeur de bande du brouilleur a donc peu d’influence sur la transmission.
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F1G. 4.12 - EQM en fonction de la fréquence brouilleur.

4.4.2 Performances de la modulation DWMT en présence d’un
brouilleur bande étroite

Les systémes sont maintenant utilisés dans leur globalité. L’objectif est de tester I’in-

fluence de 'augmentation de la largueur de bande du brouilleur sur les modulations OFDM
et DWMT.

Le brouilleur bande étroite utilisé a une fréquence v; variable et une largeur de bande
BW = 0.5%. Les mesures sont effectuées pour une puissance constante de 0 dB, 10 dB
et 20 dB. Les résultats en Taux d’Erreur Binaire en fonction de v; sont présentés sur la
figure 4.13.

La principale différence avec I’étude des modulations multiporteuses en présence d’un
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F1G. 4.13 — Taux d’Erreur Binaire en fonction de la fréquence du brouilleur.

brouilleur sinusoidal (figure 4.10) est que les performances de la modulation OFDM sont
plus constantes en fonction de la fréquence interférente. Lorsque la fréquence interférente
est égale a la fréquence d’une porteuse, la transmission est quand méme perturbée. L’avan-
tage de la modulation OFDM n’est plus significatif dés lors que le brouilleur a une bande
assez large.

Pour la modulation DWMT, la sensibilité de la transmission est moins influencée par la
largeur de bande occupée par le brouilleur.

On remarque aussi que les performances des deux types de modulations sont plus rapide-
ment dégradées avec ’augmentation de la puissance du brouilleur bande étroite qu’avec
celle du brouilleur sinusoidal.

La largeur de bande du brouilleur perturbe d’avantage la modulation OFDM que la
modulation DWMT. Cependant, il est évident qu’au dela d’une certaine largeur de bande
ou d’une certaine puissance, l'influence des lobes secondaires des porteuses ne sera plus
significative. Les deux types de modulations multiporteuses sont ainsi perturbées de la
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méme fagon. Il est donc intéressant de déterminer 1’occupation fréquentielle maximale
ol un signal interférent sera considéré comme « bande étroite » par rapport a la bande
occupée par le signal émis.

Cette limite est mesurée en déterminant la qualité d’une transmission OFDM et DWMT
en fonction de la largeur de bande BW occupée par le bruit interférant. La figure 4.14
décrit les résultats en taux d’erreur binaire. Le brouilleur bande étroite a une puissance
P; =5 dB et une fréquence v; = 0.125.

PJ.:SdB Vj:0'125

100 T

OFDM
— — — DWMT - Daubechies 6
DWMT - Daubechies 20

10°

0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
Jammer BandWith (%)

F1G. 4.14 — Taux d’Erreur Binaire en fonction de la largeur de bande du brouilleur.

Pour cette mesure, nous sommes donc le cas ou v; est égale a la fréquence d’une por-
teuse. Tant que la largeur de bande reste trés faible (BW < 0,2%), la transmission OFDM
est moins sensible au brouilleur que les transmissions DWMT.

Dés que la largeur de bande BW augmente, les autres porteuses OFDM sont plus dé-
gradées que les porteuses DWMT. La courbe de taux d’erreur binaire de la modulation
OFDM augmente donc plus rapidement que pour la modulation DWMT.

Par contre, les performances des 2 systémes sont a nouveau identiques dés que la bande
spectrale occupée par le brouilleur a atteint une certaine valeur. Sur la figure 4.14, on voit
que les modulations OFDM et DWMT utilisant ’ondelette de Daubechies d’ordre 6 sont
perturbées de la méme facon & partir de BW =~ 1, 5%.

Le systéme utilise M =128 sous-porteuses, I’espacement entre les sous-porteuses est Av =
ﬁ ~ 0,7%. En présence d’un brouilleur bande étroite, ’amélioration de la modulation
DWMT par rapport a la modulation OFDM est donc significative tant que la bande
occupée par le brouilleur est inférieure a 2 fois 'espacement entre les sous-porteuses :
BW < 2Av.
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4.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons montré que le systéme de modulation multiporteuses
utilisant les paquets d’ondelettes est robuste aux perturbations d’un brouilleur bande
étroite. Dans un premier temps, la transmission en présence de brouilleur a été présentée
et I'influence du brouilleur sinusoidal sur la transmission été évaluée. Ensuite, nous avons
justifié que la modulation DWMT est un systéme adapté a cet environnement et nous
avons validé nos hypothéses par des résultats sur les TEB et I’erreur quadratique.

En présence d’un brouilleur bande étroite, I'utilisation de la modulation multiporteuses
par paquets d’ondelettes est efficace en comparaison avec la modulation OFDM. Les tests
effectués montrent que la modulation DWMT est moins sensible aux brouilleurs bande
étroite, les résultats sont d’autant plus significatifs que la puissance du brouilleur est im-
portante. De plus, les ondelettes permettent une souplesse dans la conception du systéme,
le choix dépend d’un compromis entre les performances souhaitées et la complexité du
systéme. De plus, les deux modulations ont des complexités comparables en fonction du
nombre de porteuses.

La modulation OFDM montre ses limites en présence d’un brouilleur bande étroite.
Mais combinée avec I'insertion d’un préfixe cyclique, elle est trés efficace dans un environ-
nement multi-trajets. Il en résulte une égalisation par sous-bande extrémement simple a
mettre en ceuvre. Les performances de la modulation DWMT restent a démontrer pour un
canal multi-trajets, notamment au niveau de la complexité de son égalisation. La trans-
mission & travers un canal multi-trajets est I’objet de I’étude présentée dans le chapitre
suivant.



144



145

Chapitre 5

Etude de la transmission DWMT a
travers un canal multi-trajets
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Le choix d’'une modulation dépend essentiellement de ses performances dans un en-
vironnement multi-trajets. Les performances sont souvent évaluées par un compromis
entre la qualité de la transmission (TEB ou EQM) et la complexité de I’égaliseur utilisé.
L’intérét des modulations multiporteuses est de simplifier considérablement 1’étape d’éga-
lisation puisque si les paramétres de la modulation sont bien choisis, celle-ci doit pouvoir
se réduire a un coefficient. Néanmoins, ceci n’est qu’une approximation dépendante des
caractéristiques des formes d’onde modulantes. Il est intéressant d’étudier & quel point
I’approximation d’une égalisation a un seul coefficient est valable.

Dans le cas de la modulation OFDM pour un canal non-dispersif en fréquence et un préfixe
cyclique plus grand que la durée du canal, ’effet du canal multi-trajets est complétement
annulé et I’égalisation se réduit exactement a un coefficient par sous-bandes.

Pour limiter les interférences, la modulation DWMT n’utilise pas de préfixe cyclique mais
les propriétés de localisation fréquentielle des formes d’onde utilisées. Nous allons donc
étudier dans ce chapitre la faisabilité d’'une modulation multiporteuses utilisant les on-
delettes dans un contexte de transmission a travers un canal multi-trajets. Nous verrons
pourquoi la modulation DWMT n’est pas adaptée a cet environnement et nous propose-
rons des éléments de réponses a ce probléme.

De maniére générale, le canal de propagation est a la fois dispersif en temps et en fréquence
mais, dans ce chapitre, nous étudierons principalement la transmission & travers un canal
multi-trajets invariant en temps (la dispersion en fréquence sera simplement I’objet d’une
simulation & la fin du chapitre).

5.1 Etude théorique de la modulation DWMT & travers
un canal dispersif

Cette partie a pour objectif de calculer I'effet du canal sur les symboles aprés démodu-
lation afin de déterminer une méthode d’égalisation. La théorie repose sur la description
générique des systémes multiporteuses, elle est donc valable pour tous les systémes multi-
porteuses. La spécificité de la modulation DWMT repose sur les propriétés de ses formes
d’onde.

5.1.1 Effet du canal de propagation

Pour un systéme a M sous-porteuses, le signal DWMT est de la forme :

+o0 M-1

sh)= D D tmnldma(t) (5.1)

n=—oo m=0

On considére un canal de propagation h(t, 7), dispersif en temps et en fréquence, dont
la longueur de la réponse impulsionnelle est 7, et la fréquence Doppler maximale est f,.
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On considére également un bruit blanc gaussien additif (AWGN) n(t). Le signal recu r(¢)
apres le passage dans le canal, s’écrit :
TL
r(t) = (hxs)(t) +n(t) = / h(t,7)s(t — 7)dT + n(t) (5.2)

=0

En introduisant H (v, 7) la transformée de Fourier de h(¢,7), on peut introduire la fré-
quence Doppler f; dans ’expression du signal recu :

r(t) = /TLO /T_f_d H(v,7)s(t — 7)e’*™ drdy + n(t) (5.3)

Iq ,
En notant H{s(t)} = [, [ ] g, H(v,7)s(t — 7)e?*™ drdy, (H{.} est un opérateur dé-
v=—5%

crivant effet du canal), on peut alors simplifier I’expression (5.3) du passage dans le canal
par :

r(t) = H{s(t)} + n(t) (5.4)

Le signal est ensuite démodulé par le banc de filtres adapté ¢, ,(—t) avec m =
0, M —1.
En sortie du filtre adapté ¢y, .(—t), Pestimation du symbole ¥,/ [n'], correspondant & la

m'®me sous-porteuse du n*™ symbole DWMT, est déterminée par :

yel] = / ()0 (1)t (5.5)

= S S ) / H (o ()} (1) + / () (B)dt (5.6)

n=—oo m=0

On peut simplifier ’écriture de cette équation par :

I e N N () S s 1 (5.7)

Le coefficient hy, p, v v T€présente 'intercorrélation produite par le canal entre la forme
d’onde & I'émission 1, ,(t) et celle en réception v, ./ (t) :

Rt it =< H{hmn(8)}, Vs >= /t H {$p () }hr o ()l (5.8)

On note n,y[n'] = |,

() Yy v (t)dt le bruit en sortie du filtre adapté.

m/,n’
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La transmission a travers des canaux doublement dispersifs engendre des interférences
entre les symboles aprés démodulation. Ainsi, comme dans Particle [104], on peut décom-
poser I’équation (5.7) par :

+oo +oo M—-1
ym/ [TLI] — h,mlﬁn/ym/’n/xm/ [n/] + Z Tm! [n]hm/7n1m/7n/ + Z Z Im [n]hm,n,m/,n/ + Nm! [TI,/]
. . n = —oo n = —oo m = —oo .
Signal utile n#n' n#n' m £ m Bruit
IES ICI

ou le premier terme correspond au symbole utile x,,/[n] & un coefficient complexe preés.
Les deuxiéme et troisiéme termes représentent les interférences entre le symbole z,,/[n/]
et les autres symboles. Le quatriéme terme est le bruit en sortie du filtre adapté.

Les interférences sont séparées en deux types : l'interférence entre symbole (IES), qui
existe entre les symboles voisins (I # ') et qui est provoquée par I’étalement temporel
du canal, 'autre est I'interférence entre canaux (ICI), qui se produit entre les fréquences
adjacentes (m # m’) et est induite par dispersion fréquentielle du canal.

Une localisation temps-fréquence adaptée devrait permettre une sensibilité réduite aux
dispersions de canal. Si le canal n’est pas trop dispersif, on pourra choisir des filtres d’émis-
sion et de réception bien localisés dans le plan temps-fréquence de sorte que les conditions
(1.48) et (1.49) énoncés dans le premier chapitre 1.4 soient vérifiées, le canal pourra alors
étre considéré comme non dispersif en temps et en fréquence, et les interférences IES et
ICI seront négligeables, c’est-a-dire qu’on pourra faire I’approximation :

Ym! [nl] R 55;71 [nl]hm’,n’,m’,n/ + Ty [n/] (5.9)

5.1.2 [Egalisation

La modulation multiporteuses a pour objectif d’utiliser une égalisation & faible com-
plexité. Les symboles regus ,,[n’| peuvent étre estimés par une égalisation minimale
de type « Zero Forcing » (cf. §1.1.2.3) a l'instar de celle utilisée en OFDM. Les coeffi-
cients complexes de ’égaliseur sont notés g, ., et les symboles Z,,/[n’] aprés I’égalisation
s’expriment :

fi'm’ [nl] = Ym/ [nl]gm’,n’ (510)
1
gm/7n/ —= hi
avec m/n!,m 5.11
{ hm’,n’,m’,n’ =< H{wm’m'(t)}? :rL’,n’ > ( )
Dans le cas ou I'approximation (5.9) est vérifiée, les symboles Z,,/[n'] s’écrivent :
/ !/
o] = I oy o] (5.12)
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5.2 Effet du canal dispersif en temps

Dans la partie 1.4, nous avons montré que la localisation fréquentielle des formes d’onde

DWMT permet d’obtenir un systéme moins sensible que la modulation OFDM a la dis-
persion temporelle induite par le canal. L’objectif de cette étude est la mise en oeuvre de
la modulation DWMT dans le cas d’une transmission de symboles complexes 4-QAM sur
un canal dispersif en temps.
L’ensemble des simulations est effectuée pour des systémes & M = 128 sous-porteuses.
La modulation OFDM est testée avec et sans l'insertion du préfixe cyclique. Lorsqu’il
est utilisé, la longueur du préfixe cyclique sera égale & 15% du temps d’un symbole (soit
Na = 19 échantillons), la modulation est alors notée « OFDM ». La modulation sans
préfixe cyclique (notée « OFDM sans Prefixe Cyclique ») permet de comparer, a débit
identique a celui de la modulation DWMT, l'influence des caractéristiques des formes
d’onde sur la transmission.

5.2.1 Etude d’un cas simple

Dans un premier temps, 1’étude est réduite au canal dispersif en temps présenté dans
la partie 1.2.1.1. Le canal est composé de 2 trajets et est invariant en temps.
En discret, le signal regu s’exprime donc :

r[n] = s[n] + as[n — 7] + b[n| (5.13)

Le premier trajet a une puissance unitaire, le second est atténué de 3 dB (soit 10log(a) =
—3 dB). Le délai 7 relatif entre les 2 trajets est choisi égal & 12 échantillons (7 = 12),
il correspond & un retard ou l'atténuation relative aux M = 128 sous-canaux n’est plus
parfaitement constante. Le bruit b est AWGN et est paramétré par le rapport signal sur
bruit %

La modulation DWMT est testée pour I'ondelette de Daubechies d’ordre 20 et 1’on-
delette de Meyer. Les parties réelles et imaginaires des symboles 4-QAM sont transmises
indépendamment sur les formes d’onde réelles comme présenté dans le paragraphe 3.4.5.

[’égalisation des symboles aprés démodulation est effectuée en supposant une estima-
tion parfaite du canal de propagation.
Pour la modulation OFDM, I’égalisation des symboles est présentée dans le paragraphe
2.1.3 et est équivalente & un coefficient par sous-canal défini par :

1
Gm:H—pouIOSmgM—l (5.14)
avec H,, la réponse fréquentielle de la m™®™¢ sous-bande.
Pour la modulation DWMT, I’égalisation des symboles est également effectuée par un
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coefficient par sous-bande comme démontré par (5.12). Les coefficients g, ,, de I’égaliseur
(5.11) de la m™™¢ sous-bande et du n**™® symboles sont calculés par :

1
Imn = 7 avec  Nhpmnmn =< H{pm (1)}, U, > (5.15)

hm,n,mm

La figure 5.1 donne le TEB en fonction du rapport signal sur bruit ff—g pour les trans-
missions OFDM et DWMT & travers le canal & 2 trajets.

1=12 - 0=-3dB - Egalisation 1x1

DWMT - Daubechies 20‘

Taux d Erreur Binaire

—&=— OFDM
10" F:| —%— OFDM - sans Prefixe Cyclique E
—A— DWMT - Daubechies 20
—%— DWMT - Meyer

10"

0 5 10 15 20
EbNO

F1G. 5.1 — Performances des modulations OFDM et DWMT dans un canal 2 trajets
invariant en temps.

Les performances des modulations OFDM sont confirmées : la longueur du préfixe
cyclique utilisé étant supérieure a 1’étalement temporel du canal (Na > 7), son inser-
tion permet d’annuler totalement 'effet du 2°™¢ trajet. Les résultats obtenus avec la
modulation OFDM sans préfixe cyclique sont donc largement dégradés par rapport a la
modulation OFDM utilisant un préfixe cyclique.

Les performances des modulations DWM'T sont encore plus dégradées que celle de la mo-
dulation OFDM sans préfixe cyclique. L’approximation faite a I’équation (5.9) n’est donc
pas justifiée car les interférences apres la démodulation ne sont pas négligeables.

La dégradation des performances n’est pas due aux caractéristiques fréquentielles des
formes d’onde. La partie suivante permet de montrer que 1'utilisation de formes d’onde
réelles pour transmettre des symboles complexes n’est pas adaptée a la dispersion tem-
porelle du canal.
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5.2.2 Deéfaut de la modulation DWMT : la sensibilité au décalage
temporel

Les ondelettes sont utilisées avec succés dans de nombreuses applications du traitement
du signal et de 'image telles que la compression [105], estimation de mouvement [106],
la segmentation et la classification [107]|. Ces applications tirent profit des propriétés spé-
ciales des ondelettes : la symétrie, la localisation temps-fréquence, la régularité [57].
Cependant, un défaut majeur de la transformée en ondelette discréte (DWT) est sa sen-
sibilité au décalage temporel [108]. Un décalage du signal a analyser fait varier consi-
dérablement les coefficients de la DWT. Dans [57], il est montré que la transformée en
ondelettes continues est une représentation invariante par translation mais que 1’échan-
tillonage temporel uniforme détruit cette invariance.

Cette propriété est également valable pour la transformée en paquets d’ondelettes dis-
crétes (DWPT) : la modulation DWMT est donc sensible au décalage temporel induit par
le canal. I’information par sous-bande n’est pas stationnaire et un retard de propagation
va distribuer I’énergie du signal sur plusieurs sous-bandes voisines.

La sensibilité de la DWPT au décalage temporel est illustré par la figure 5.2, elle est
comparée a celle de la DFT et de la DFT associée a un préfixe cyclique (utilisées par les
modulations OFDM sans préfixe cyclique et OFDM respectivement). Pour chaque modu-
lation, un signal « idéal » s[k] est généré et les modules des sorties de la transformation
correspondante sont donnés pour les instants n—1, n et n+1. Les coefficients de la DFT
sont complexes alors que les coefficients issus de la DWPT sont réels. Le signal est dit
« idéal » car, aprés décomposition, il ne donne qu'un seul coefficient non-nul dans une
seule sous-bande.

Les signaux sont ensuite décalés temporellement de A = 7 échantillons. L’observation
des signaux aprés démodulation permet de montrer que, pour la modulation DWMT, les
autres sous-bandes et les instants voisins contiennent une partie significative de ’énergie
du signal. La modulation DWMT est testée avec ’ondelette de Meyer et I'ondelette de
Daubechies d’ordre 6. L’ondelette de Meyer est moins sensible au décalage temporel que
celle de Daubechies : les sous-canaux voisins contiennent peu d’énergie. Par contre, les
instants voisins possédent une grande partie du signal, quelle que soit 'ondelette choisie.
Pour la modulation OFDM, il y a toujours un seul coefficient non-nul dans une seule
sous-bande, les autres sous-bandes et les instants voisins sont strictement nuls. Le préfixe
cyclique permet d’avoir une décomposition invariante par décalage tant que le préfixe
cyclique est plus long que A. Pour la modulation OFDM sans préfixe cylique, les autres
sous-bandes et les instants voisins sont faibles sans étre strictement nuls, la perte d’énergie
reste faible.

Cet exemple simple montre que la transformée en ondelette discréte utilisé par la modu-
lation DWMT est trés sensible au décalage temporel.



152  CHAPITRE 5. TRANSMISSION A TRAVERS UN CANAL MULTI-TRAJETS

OFDM OFDM sans préfixe cyclique
n—1 T n-+1 1] n—1 T n-+1 1]
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ymln : i [r]
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ymfn] ; nln]
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F1G. 5.2 — Sensibilité au décalage temporel des modulations OFDM et DWMT.

Une explication de cette sensibilité au décalage temporel est ’absence d’information
sur la phase de la transformée DWPT, les symboles complexes 1/Q sont traités séparé-
ment par la forme d’onde réelle. La transformée de Fourier utilise une base de fonctions
exponentielles complexes avec la partie réelle en quadrature avec la partie imaginaire,
ainsi elle décompose un signal réel ou complexe en un signal complexe dans le domaine
des fréquences. L’information est contenue dans ’amplitude et la phase et un décalage
dans le domaine temporel entraine un déphasage dans le domaine fréquentiel.

Les transformations utilisant des formes d’onde réelles ne sont donc pas adaptées aux
traitements des données complexes [109], en effet elles ne transforment que ’amplitude
des données sans tenir compte de leur phase. La méme expérience que précédemment
est effectuée sur une transformée en cosinus discréte (équivalente aux bancs de filtres en
cosinus présentés dans le §2.2.2) qui est également une transformation réelle. Le résultat
est donné sur la figure 5.3, on constate le méme effet que pour la DWPT : un décalage
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temporel entraine un étalement de I’énergie sur les sous-bandes et les instants voisins.

n—1 b4 n+4+1
wenln-11
s[k] T
sen[i]
B P B R St ]
tinln-1] —0—0-0-0—0-0-0—0=0-0—0—00—tm0—0
sk — A]
wmln] —e w2 P TTT:.? 0
munFl] e e e 2
temps 'k’ indice du sous-canal 'm’

F1G. 5.3 — Sensibilité de la DCT au décalage temporel.

Pour résoudre le probléme de sensibilité au décalage temporel, une approche proposée
est d’omettre ou d’omettre partiellement le sous-échantillonage qui est a I’origine de cette
sensibilité. Ces techniques sont parfois appellées banc de filtres sur-échantillonné [110] ou
transformeée en ondelettes non-décimée [57]. Cependant, leur application aux modulations
multiporteuses ne semble pas intéressante a cause d’un coiit important en terme de débit
et de complexité.

Plusieurs approches sont envisagées dans cette thése pour résoudre ce probléme :

— la premiére démarche est de laisser les interférences dues a la démodulation et de
recombiner ensuite les symboles par 1’utilisation d’un post-détecteur matriciel ;

— la deuxiéme méthode est de réduire les interférences en sortie du démodulateur par
I'utilisation de formes d’onde complexes moins sensibles au décalage temporel.

5.2.3 Egalisation fréquentielle matricielle
5.2.3.1 Principe

L’idée d’utiliser un égaliseur matriciel est tirée des techniques utilisées par la modu-
lation multiporteuses utilisant des bancs de filtres en cosinus. D’aprés [111], il existe 2
méthodes possibles pour égaliser le signal DWMT en réception.

La premiére est d’utiliser un filtre linéaire a ’entrée du récepteur. La fonction du filtre
d’égalisation est d’inverser la réponse impulsionnelle du canal. La détermination du filtre
se fait par la méthode des moindres-carrées (MMSE) ou du forgage a zéro. Cette solution
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n’est pas utilisée car la simplicité de ’égalisation d’un systéme multiporteuses est alors
perdue. En effet, cette technique n’est efficace que pour un filtre de taille importante [111].
L’autre solution est de faire de 1’égalisation fréquentielle matricielle. Le schéma du récep-
teur DWMT utilisant un égaliseur matriciel est détaillé sur la figure 5.4.

to[n]

Egalisation jf
matricielle || :

Op—1ln]

¥

Zg[n]

r[n] —»

yp—1ln] 53;1-171[”]

F1G. 5.4 — Synoptique du récepteur DWMT utilisant I’égaliseur matriciel.

L’objectif de 1’égalisation aprés la démodulation est de définir une correction de ’effet
du canal pour chaque sous-canal. Cette correction s’effectue par la détermination d’une
variable de décision 6,,[n] pour le m*™ canal du n*®™® symbole & partir d’une combinaison
linéaire des sous-canaux voisins et des instants voisins.

La formulation de 6,,[n] est la suivante :

Om[n] = > &ulllyall] (5.16)

ue leT

iéme

avec () I'espace des canaux pris en compte pour déterminer la variable de décision, et T’
I'espace des symboles. y,,[n] correspond aux sorties du démodulateur et £ correspond aux
facteurs de corrections appliqués aux sorties voisines de y,,[n| pour le calcul de 6,,[n].
Les symboles ,,[n] sont ensuite décidés par seuil a partir de la variable de décision 6,,[n].

L’égalisation fréquentielle peut étre vue comme un filtrage a 2 dimensions qui agit
en temps et en fréquence. L’'idée est illustrée par la figure 5.5 : les points représentent
les coefficients en sortie du démodulateur DWMT dans la plan temps-fréquence, la zone
carrée entoure les coefficients utilisés par un égaliseur matriciel 2x 7" (3x 3 dans ’exemple)
pour déterminer la variable de décision 6,,[n] pour le sous-canal m a U'instant n.

Dans le cas de la modulation DWMT, chaque forme d’onde est différente en fonction
de la fréquence porteuse. Chaque sous-canal doit donc utiliser un égaliseur matriciel &, [{]
spécifique.

5.2.3.2 Le détecteur a annulation d’interférences

Il existe plusieurs méthodes pour déterminer les coefficients & de 1’égaliseur [32, 42]. La
structure choisie est celle d’'un détecteur a annulation d’interférences.
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F1G. 5.5 — Représentation temps-fréquence de 1’égalisation matricielle.

L’implémentation du détecteur est détaillée sur la figure 5.6 pour la détermination du n’™e
symbole de la m™®™¢ sous-bande #,,[n]. Le principe consiste & soustraire une estimation
des interférences issues des symboles voisins au symbole y,,[n] puis de faire une égalisation

& un coefficient.

fym_%_[n — %] ,,,,,,,, 'ym_%[n + g] 4. \*

rln s : 1
] P (u,l) #m,n v /
4ym+%[n7%] ........ ym+%[71+g]4" :
?Jm[ﬂ]
L —» Fm[n]

FI1G. 5.6 — Structure de la détection & annulation interférences.
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Pour une détection & annulation d’interférence, 1’équation (5.16) devient :

Qm[n] = hymi - [Z Zhu,l,m,nyum

] (5.17)
m,n,m,n ueQ 1eT (u,l)#(m,n)

La détection est effectuée avec une connaissance parfaite du canal de propagation.
Une phase d’estimation des coefficients h,, ;, , est nécessaire a I'implémentation du post-
détecteur. Cette phase demande une complexité assez importante, la structure proposée
ne serait pas efficace pour des canaux variant rapidement en temps.

Sans tenir compte du calcul des coefficients Ay, le nombre d’opérations pour le
calcul 0,,[n] est de T' x Q multiplications et additions, la complexité augmente donc
rapidement avec la taille de 1’égaliseur. Par la suite, il faudra faire un compromis entre
les performances et la complexité de 1’égaliseur.

5.2.4 Etude d’un cas simple : performances de 1’égalisation ma-
tricielle

Afin de valider les solutions envisagées dans cette thése, la transmission est dans un
premier temps effectuée dans les mémes conditions que pour I’étude de la modulation
DWMT avec une égalisation a un coefficient (cf. §5.2.1). Le canal est dispersif en temps
avec 2 trajets (« = —3 dB et 7 = 12) et non dispersif en fréquence.

L’intérét premier des systémes multiporteuses étant la simplicité de 1’égalisation dans

le domaine fréquentiel, il faut dans un premier définir les paramétres 2 et 1" de 1’égaliseur
matriciel en cherchant & ne pas trop augmenter la complexité de 1’égalisation tout en
améliorant les performances en terme de TEB.
Les performances de I’égalisation sont présentées sur la figure 5.7 comme une fonction du
nombre () de sous-canaux voisins pour différentes tailles 7" d’instants voisins. Les résultats
sont donnés pour une modulation DWMT utilisant I’ondelette de Meyer et I’ondelette de
Daubechies d’ordre 20 afin de comparer I'effet de la localisation fréquentielle des formes
d’onde.

Pour T'= Q2 = 1, I’égaliseur a 1 coefficient ainsi défini est identique a celui utilisé dans
le § 5.2.1, les TEB obtenus sur la figure 5.7 sont donc égaux a ceux présentés sur la figure
5.1 pour &+ = 20 dB.

Dés que la taille de I’égaliseur augmente (7' = 2 = 3), la prise en compte des premiers
voisins temporels et fréquentiels méne & une réduction des interférences qui conduit a un
gain de 5 sur les TEB. Une augmentation plus importante de 7" et () n’apporte aucune
amélioration significative. Le choix d'un égaliseur 3 X 3 est un bon compromis entre la
complexité et les performances. Cependant, I’étalement des interférences dépend du canal
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F1G. 5.7 — Influence de la taille de ’égaliseur & annulation d’interférences sur les perfor-
mances de la modulation DWMT utilisant I’ondelette de Meyer et I'ondelette de Daube-
chies d’ordre 20 a travers le canal a 2 trajets.

et donc le choix de la taille de 1’égaliseur doit étre adapté au canal. Par la suite, nous
utiliserons un égaliseur 5 x 5 afin de réduire avec siireté les interférences.

De plus, il est intéressant de noter que, alors que le choix de I'ondelette n’influence pas
les résultats lorsqu’une égalisation & un coefficient est employée, I’addition d’un égaliseur
plus complexe met en évidence la robustesse supplémentaire de 'ondelette de Meyer en
comparaison & ’ondelette de Daubechies d’ordre 20.

Les performances en terme de TEB de I'utilisation d’une détection a4 annulation d’in-
terférences sont présentées sur la figure 5.8 pour la transmission a travers le canal a 2
trajets. Les ondelettes utilisées sont celles de Meyer et Daubechies d’ordre 20 et la taille
de I’égaliseur est 5 x 5. Les résultats obtenus sont comparés avec ceux obtenus par la
modulation DWMT avec une égalisation a 1 coefficient.

On retrouve ’amélioration, constatée précédemment, de la qualité de la transmission

due a I'utilisation d’un égaliseur & annulation d’interférences par rapport a la transmission
avec une égalisation a un coefficient.
Les résultats montrent qu’un systéme utilisant I'ondelette de Meyer est moins sensible
aux multi-trajets que celui utilisant une ondelette de Daubechies, ce qui confirme, 1’effet
de la localisation fréquentielle des formes d’onde sur les performances de la transmission
a travers un canal dispersif en temps.
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F1G. 5.8 — Performances de la modulation DWMT utilisant ’égalisation matricielle en
comparaison avec ’égalisation & un coefficient, a travers le canal & 2 trajets.

5.2.5 La modulation CDWMT

Pour remédier aux problémes de sensibilité au décalage temporel de la transformée en
paquets d’ondelettes discrétes, une alternative a été proposée utilisant des ondelettes com-
plexes permettant d’atteindre approximativement l'invariance par translation. Il existe
plusieurs extensions de la transformée en ondelettes discrétes dans le plan complexe. Les
différentes méthodes proposées dans la littérature peuvent étre classées en 2 groupes [109] :
les transformées redondantes et les transformées non-redondantes.

Les solutions développées par Kingsbury [112] puis par Selesnick [113] sont basées sur une
structure appelée Dual-Tree DWT qui utilise deux structures DWT en paralléle. L’in-
variance par translation est obtenue avec ces structures mais au prix d’'une redondance
de l'information, c’est-a-dire que le nombre d’échantillons aprés la transformation est
supérieur & celui du signal d’origine. Au niveau d’un systéme de communication, cette
redondance va se traduire par une diminution du débit.

Les solutions non-redondantes proposés par Lawton [114] et Lina [115] sont plus adap-
tées aux modulations multiporteuses. Ils ont montré qu’il existe des versions complexes
des ondelettes de Daubechies. La transformation résultante est appelée la transformée en
ondelette discréte complexe (CDWT - Complexe DWT). Son principe consiste a rempla-
cer les filtres a coefficients réels de la DW'T par des filtres a coefficients complexes afin
de générer des ondelettes complexes avec des propriétés d’orthogonalité, de symétrie et
d’invariance par décalage.
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Nous appelons son application aux modulations multiporteuses : la modulation CDWMT
(Complex Discrete Wavelet MultiTone). Elle utilise, de fagon analogue a la DWMT,
la transformée en paquets d’ondelettes discrétes complexes (CDWPT - Complex Discrete
Wavelet Packet Transform).

5.2.5.1 Invariance par décalage

Pour illustrer les propiétés d’invariance par décalage de la transformée en paquets d’on-
delettes discrétes complexes, la transformée est testée dans les mémes conditions que celles
appliquées a la DWPT sur la figure 5.2. La figure 5.9 présente un signal « idéal » s[k] et
les modules des sorties d’'une CDWPT sont donnés pour les instants n—1, n et n+1.
Lorsque le signal n’est pas retardé, aprés décomposition par une CDWPT, il ne donne
qu’un seul coefficient non-nul dans une seule sous-bande.

Lorsque le signal est décalé temporellement de A = 7 échantillons, I’observation des coef-
ficients aprés décomposition permet de montrer que les autres sous-bandes et les instants
voisins sont faibles sans étre strictement nuls, la perte d’énergie est faible.

CDWMT - ondelette de Daubechies (L=62)

n—1 7 n+1 —
Ym =
s[k] '

ymfr+1]

sk —A wmln-1] - . s
VVU\W ym[n] —e L1 T T

ymln+1] —=setoe ot 7

temps 'k’ indice du sous-canal 'm’

F1G. 5.9 — Sensibilité au décalage temporel de 'ondelette de Daubechies complexe.

5.2.5.2 Principe de la modulation CDWMT

Nous allons maintenant présenter 1'utilisation de la CDWPT pour développer un sys-
téme multiporteuses utilisant des formes d’onde complexes. Pour la modulation CDWMT,
les symboles complexes sont transformées par un banc de filtres complexes alors que, pour
la modulation DWMT, I et (Q sont transformées séparément par un banc de filtres réels.
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La structure de I’émetteur CDOWMT est identique a I’émetteur DWMT, seule la nature
des filtres h et g caractérisant ’ondelette change. La figure 5.10 donne la cellule de base
d’un émetteur CDWMT, le choix de 'ondelette est caractérisé par le filtre (). Le filtre
() est donc un filtre avec des coefficients complexes, c’est un filtre passe-bas équivalent
au filtre h. Son conjugué Q* est un filtre passe-haut équivalent au filtre g. Les réponses
fréquentielles des filtres () et Q* sont également réprésentées sur la figure 5.10 pour une
ondelette de Daubechies complexe utilisant des filtres de taille L = 38.

@ Q"
zo[n] T2 Q — s[n] [

4

zan] —— 12 *
N « )

F1G. 5.10 — Cellule de base d’un émetteur CDWMT.

La figure 5.11 représente le découpage fréquentiel idéal de la modulation CDWMT. La
décomposition en paquets d’ondelette complexe utilise des filtres a coefficients complexe.
Par analogie avec les modulations multiporteuses classiques, le découpage fréquentiel de
la modulation CDWMT est le méme que celui de la modulation OFDM et des transmul-
tiplexeurs modulés complexes (cf. figure 2.13).

Y

o
-
SIS
-
N

F1G. 5.11 — Réponse fréquentielle idéal d’un systéme CDWMT.

En terme de complexité, la modulation CDWMT remplace les 2 multiplications réelles
(une pour la voie I, une pour la voie Q) de la modulation DWMT par une multiplication
complexes (soit 4 multiplications réelles). Donc pour une longueur de filtres équivalente, la
complexité de la modulation CDWMT est 2 fois plus importante que celle de la modulation
DWMT.
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5.2.5.3 Choix des filtres

Le choix des ondelettes complexes disponibles dans la littérature est assez restreint.
Nous utiliserons pour notre étude les ondelettes de Daubechies complexes [116].

F1G. 5.12 — Représentation fréquentielle de 8 porteuses CDWMT - Daubechies L=38.

En comparaison avec la figure 3.24, la figure 5.12 représente les spectres des 25%m¢ 3
32¢me sous-porteuses pour la modulation CDWMT avec M = 128 porteuses. La principale
différence avec la modulation DWMT est que les porteuses sont espacées de Tis contre i
pour la modulation DWMT. L’espacement est identique a celui des porteuses OFDM. Ce
découpage fréquentiel est la conséquence de 'utilisation d’ondelettes complexes.

5.2.6 Etude d’un cas simple : performances de la CDWMT

La modulation CDWMT est également testée avec un canal dispersif en temps a 2
trajets (&« = —3 dB et 7 = 12) et non dispersif en fréquence.

Le gain en performances obtenu avec l'utilisation d'un égaliseur & annulation d’in-
terférences est intéressant mais cette méthode ne va pas dans le sens des modulations
multiporteuses. En effet, I'intérét majeur de ces modulations est de réduire 1’égalisation
a 1 coefficient par sous-bande. L’utilisation de formes d’onde complexes pour réduire les
interférences est associée a une égalisation a 1 coefficient. Cette solution semble étre la
plus convenable du point de vue de la complexité de 1’égaliseur.

Les performances en terme de TEB de la modulation CDWMT sont présentées sur la
figure 5.13 pour la transmission a travers le canal & 2 trajets. La modulation est testée
avec des filtres complexes de Daubechies de taille L = 38 et L = 78 et une égalisation a
1 coefficient. Les résultats sont comparés avec ceux obtenus par la modulation DWMT
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utilisant ’ondelette de Daubechies d’ordre 20 avec une égalisation & 1 coefficient et une
égalisation matricielle 5 x 5.

1=12 0=-3dB

10

—A— DWMT - Daubechies 20 - Egalisation 1x1
—&— DWMT - Daubechies 20 - Egalisation 5x5
—&— CDWMT - Daubechies L=38 - Egalisation 1x1|
—>— CDWMT - Daubechies L=78 — Egalisation 1x1|

D—b>

Taux d Erreur Binaire
=
O\
5
T

10"

F1G. 5.13 — Comparaison des performances de la modulation CDWM'T comparaison avec
la modulation DWMT, a travers le canal a 2 trajets.

Avec un égaliseur & un coefficient, on constate une amélioration de la transmission uti-
lisant des ondelettes complexes par rapport a celle utilisant des ondelettes réelles. Un gain
d’environ 5 est obtenu entre les modulations CDWMT et DWMT pour une complexité
équivalente. Si la taille du filtre complexe est augmentée (L = 78), les performances seront
d’autant plus significatives. En comparaison avec les résultats obtenus par une modula-
tion DWMT utilisant une égalisation matricielle, les résultats de la modulation CDOWM'T
sont du méme ordre de grandeur.

L’utilisation d’ondelettes complexes est donc la solution la plus efficace : ses performances
en TEB sont semblables & celles obtenues avec 1’égalisation matricielle mais 1’égalisation
utilisée est moins complexe.

5.3 Evaluation des performances de la modulation DWMT
en canal multi-trajets

Nous allons maintenant comparer les performances des systémes proposés par rapport
a la modulation OFDM. Nous testerons deux systémes utilisant les ondelettes : la mo-
dulation DWMT utilisant une ondelette de Meyer et une égalisation matricielle de taille
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5 x 5, et la modulation CDWMT utilisant des filtres de Daubechies de taille L = 38 et
une égalisation a un coefficient par sous-bande.

5.3.1 Influence de I’étalement temporel du canal

La qualité de la transmission dépend de I’étalement temporel 77, du canal. Afin d’évaluer
I’influence de 7, sur les performances, nous utilisons toujours un canal composé de 2
trajets. Le signal recu s’exprime :

r[n] = s[n] + an — 7] + bn] (5.18)

Dans ces conditions, 7;, = 7. Les résultats en TEB en fonction de 7 sont donnés pour une
valeur de o de —3 dB et un rapport signal sur bruit % de 20 dB et sont présentés sur la
figure 5.14.

Eb/NOZZOdB oa=-3dB

e A e

10"

Taux d Erreur Binaire

10 . —B— OFDM
= f —— OFDM - sans Prefixe Cyclique
DWMT - Meyer - Egalisation 5x5
CDWMT - Daubechies L=38 - Egalisation 1x1|
I I I I

10”0 1 1 1 I 1
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

T

F1G. 5.14 — TEB en fonction du retard 7 des modulations CDWMT (Daubechies L=38),
DWMT (Meyer-Egalisation 5 x 5) et OFDM avec et sans préfixe cyclique.

Pour la modulation OFDM, nous avons vu théoriquement que 'utilisation du préfixe
cyclique permet d’annuler totalement 'influence des trajets multiples. Ainsi, les résultats
montrent que, tant que le délai 7 du deuxiéme trajet est inférieur a la longueur N du
préfixe cyclique, le TEB de la modulation OFDM reste constant. L’IES et I'ICI sont donc
totalement annulées et le TEB dépend uniquement de la puissance du bruit additif. Par
contre, dés que 7 est plus grand que Na, la valeur du TEB augmente. Les performances
de la modulation OFDM sont donc extrémement liées au choix du préfixe cyclique.

Le préfixe cyclique n’est pas utilisé pour les modulations DWMT et OFDM sans préfixe
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cyclique. Les performances dépendent donc directement des caractéristiques des formes
d’onde et de I’égalisation associée. Les résultats montrent que, dés que le délai augmente,
les modulations utilisant les ondelettes ont des TEB inférieurs a ceux de la modulation
OFDM sans préfixe cyclique. Tant que 7 < Na, les TEB obtenus sont supérieurs a ceux
de la modulation OFDM mais dés que ’étalement du canal est supérieur & Nx, les TEB
des modulations OFDM et OFDM sans préfixe cyclique convergent vers une méme valeur
et les modulations DWMT et CDWMT obtiennent des TEB sensiblement inférieurs.

La modulation DWMT utilisant une ondelette de Meyer et une égalisation matricielle
permet une amélioration nette des performances mais au prix d’une certaine complexité.
Ainsi, le résultat de la modulation CDWMT est d’autant plus significatif que la com-
plexité de I’égalisation est identique & celle de la modulation OFDM.

5.3.2 Influence de la puissance du deuxiéme trajet

Dans cette partie, nous allons maintenant évaluer les performances des modulations
DWMT et OFDM en fonction de la puissance du deuxiéme trajet. Les résultats en TEB
sont présentés sur la figure 5.15 pour deux délais différents 7 = 10 et 7 = 40.

Eb/ND=15dB 1=10 Eb/ND=15dB =40

—&— OFDM
—6— OFDM - sans Prefixe Cyclique

—&— OFDM

—6— OFDM - sans Prefixe Cyclique

1{] —A— DWMT - Meyer - Egalisation 5x5

~——<— CDWMT - Daubechies L=38 - Egalisation 1x1]

—A— DWMT - Meyer - Egalisation 5x5
-2
10| —<— CDWMT - Daubechies L=38 - Egalisation 1x1]

.
S

= =
S, o,

Taux d’Erreur Binaire
™
5
5,

Taux d’Erreur Binaire

,_
S,

@B O4p

Fi1G. 5.15 — TEB en fonction de la puissance o du retard pour 7 = 10 et 7 = 40.

Pour une valeur de « petite, ’effet du deuxiéme trajet sur la qualité de la transmission
est faible. Dans ce cas, on peut considérer que le canal est mono-trajet avec seulement
le bruit AWGN. Les performances des différentes modulations sont donc identiques et
dépendent uniquement de la puissance du bruit. Dés que o augmente, 'interférence du
deuxiéme trajet va dégrader la qualité de la transmission et les TEB augmentent.
Lorsque le délai est faible (7 = 10) et inférieur a la longueur du préfixe cyclique, la
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modulation OFDM avec préfixe cyclique est trés performante par rapport aux autres mo-
dulations. En effet, les résultats en TEB montrent que les modulations DWMT, CDOWMT
et OFDM sans préfixe cyclique sont plus rapidement dégradées avec 'augmentation de o
alors que la transmission OFDM n’est sensible que pour des puissances importantes.
Par contre, lorsque le délai est grand (7 = 40) et supérieur & Na, les performances des
modulations OFDM sont plus rapidement dégradées que celles des modulations basées
sur les ondelettes.

5.4 Evaluation des performances de la modulation DWMT
en canal dispersif en fréquence

La transmission a travers un canal dispersif en fréquence fait simplement I’objet d’une
simulation qui permet de vérifier 'hypothése de I'influence de la localisation temporelle
des formes d’onde sur la sensibilité d’une transmission & travers un canal dispersif en
fréquence.

En effet, dans la partie 1.4, nous avons montré que la localisation temporelle des formes
d’onde DWMT utilisées est supérieure a celle des formes d’onde OFDM. L’objectif de
cette étude est I’évaluation des performances de la modulation DWMT & la dispersion
fréquentielle induite par le canal.

Nous testerons la modulation DWMT utilisant les ondelettes de Daubechies d’ordre 6 et
20 et la modulation CDWMT utilisant un filtre de Daubechies complexe a L = 10 coeffi-
cients. La modulation OFDM est testée seulement sans 'insertion du préfixe cyclique. La
modulation OFDM avec ou sans préfixe cyclique utilise des formes d’onde rectangulaires.
L’influence de effet Doppler est donc identique pour ces deux types de modulation [117].

L’étude est réduite au canal dispersif en fréquence et non dispersif en temps. Le canal est
donc composé d’un trajet variable en temps «[n]. La variation du coefficient est paramétrée
par le produit f,;7 entre la fréquence Doppler maximale et le durée du symbole transmis.
Cette variation est décrite dans ’annexe A.

En discret, le signal recu s’exprime donc :

r[n] = aln]s[n] (5.19)

Le trajet a une puissance unitaire. Les résultats en EQM en fonction de f,;7 sont présen-
tés sur la figure 5.16.

Les résultats obtenus en présence d’un canal dispersif en fréquence vont dans le sens de
la théorie. En effet, les erreurs quadratiques des modulations DWMT sont supérieures a
celles de la modulation OFDM. Plus la dispersion fréquentielle de la forme d’onde utilisée
est importante, plus la modulation est sensible & la I'effet Doppler. Ainsi, 'ondelette de
Daubechies d’ordre 20 est plus sensible que ’ondelette de Daubechies d’ordre 6, elle-méme
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F1G. 5.16 — EQM en fonction de la fréquence Doppler f;7T, des modulations OFDM,
DWMT (Daubechies L=12 et L=40) et CDWMT (Daubechies L=10).

plus sensible que la fenétre rectangulaire utilisée par la modulation OFDM.
On note également que, pour des filtres de taille quasi-identique, la modulation CDWMT
permet d’obtenir des résultats supérieurs a ceux de la modulation DWMT.

5.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons montré les limites de la modulation DWMT lors d’une
transmission multi-trajets. L’analyse de ces limites nous a permis de proposer deux mé-
thodes permettant d’améliorer les performances : 'une basée sur une égalisation & annu-
lation d’interférences, I'autre basée sur 'utilisation d’ondelettes complexes.

En présence d’un canal multi-trajets, ’efficacité de la modulation OFDM reste supérieure
a celle de la modulation DWMT (quelles que soient 1’égalisation et les formes d’onde utili-
sées). Mais, c’est 'utilisation du préfixe cyclique qui permet d’améliorer les résultats, ainsi
les performances des modulations DWMT et OFDM sont équivalentes lorsque le préfixe
cyclique n’est pas une solution utilisée. La modulation DWMT est méme plus efficace
pour des canaux trés longs.

La transmission DWMT & travers un canal dispersif en fréquence est, par contre, plus
sensible que la transmission OFDM.
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Les techniques de modulation multiporteuses developpées actuellement sont associées
a un préfixe cyclique afin de supprimer les interférences inhérentes & la transmission a
travers les canaux dispersifs en temps. Cette méthode offre une grande robustesse aux
multi-trajets au détriment d’une perte d’efficacité spectrale.
La limitation de cette réduction de I'efficacité spectrale constitue un défi pour les com-
munications numériques. Afin d’essayer d’apporter une réponse, I’idée directrice de cette
thése est basée sur ces deux approches conjointes :
e l'utilisation de formes d’onde modulantes bien localisées en temps et en fréquence
pour limiter les interférences ;
e ’application des bancs de filtres aux modulations multiporteuses permettant de nou-
velles formes de modulations multiporteuses plus générales.
Ces deux pistes d’étude sous-tendent I'idée de ’amélioration possible d’une modulation
multiporteuses basées sur la théorie des ondelettes. L’objectif de cette thése a été 1’éva-
luation de la faisabilité de I'utilisation des ondelettes pour les systémes avancés de com-
munication multiporteuses.

La construction d’un systéme multiporteuses basé sur la théorie des ondelettes a été

développée dans le 3%m¢ chapitre. Nous avons vu que par le biais du formalisme des
ondelettes et de leur application aux bancs de filtres, il est possible de construire une
base de fonctions orthogonales appropriée aux modulations multiporteuses. L’utilisation
des paquets d’ondelettes est adaptée au découpage en sous-bandes de la réponse en fré-
quence du canal. La décomposition en paquets d’ondelettes permet de construire une base
de fonctions orthogonales en fréquences utilisée pour moduler I'information dans chaque
sous-canal, c’est le principe de base de la modulation DWMT.
Une des caratéristiques de la modulation DWMT est que I'implémentation de I’émetteur
et du récepteur est effectuée par la détermination d’un banc de filtres uniforme. La décom-
position en paquets d’ondelettes peut étre calculée par une structure de filtres en arbre
dont la profondeur détermine le nombre de porteuses du modulateur DWMT. Le signal
DWMT est ensuite caractérisé par le choix de 'ondelette et son arbre de filtres associé.
Ce choix détermine les formes d’onde modulantes et la complexité du systéme. L’étude
proposée est limitée a 1’utilisation d’ondelettes discrétes existantes dans la littérature qui
utilisent des filtres a coefficients réels.

La modulation multiporteuses par paquets d’ondelettes a été évaluée dans divers scéna-
rii de propagation. Les résultats présentés dans ce mémoire sont obtenus par simulation,
les études théoriques sont limitées par le fait que le signal DWMT n’a pas d’expression
analytique simple.

Les premiers éléments de la modulation DWMT que nous avons évalués sont la bande
spectrale occupée et le débit. Les signaux OFDM et DWMT occupent de fagon optimale
la bande de fréquence allouée : la différence entre les deux techniques vient des lobes
secondaires de part et d’autres de la bande fréquentielle occupée, ceux de la modulation
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DWMT sont beaucoup plus atténués que ceux de la modulation OFDM. En terme de
débit, celui de la modulation DWMT est identique & celui de la modulation OFDM sans
préfixe cyclique. La modulation DWMT a donc une efficacité spectrale supérieure a la
modulation OFDM utilisant un préfixe cyclique.

Nous avons ensuite effectué une étude de la complexité des modulations OFDM et DWMT,
I’évaluation montre que celle de la modulation OFDM utilisant ’algorithme de FFT est
inférieure & celle de la modulation DWM'T. Cependant, la variation de la complexité en
fonction du nombre M de porteuses est identique pour ces deux modulations, de I'ordre
de ©(M log, M). L’implémentation de I’émetteur DWMT par une structure en arbre offre
une complexité réduite par rapport & une implémentation paralléle d’un banc de filtres.
En effet, la complexité d’une structure en arbre varie en ©(M log, M) alors que celle de
la structure paralléle varie en ©(M?). La complexité de la modulation DWMT dépend
directement du choix de I'ondelette, en effet plus 'ordre de 'ondelette est élevé plus la
complexité du systéme est importante.

La transmission en présence d’'un bruit blanc additif gaussien est le premier cas de per-
turbations que nous avons étudié. Pour une efficacité spectrale donnée, 1’évaluation des
modulations multiporteuses en présence de bruit gaussien donne des résultats identiques
dés lors que les formes d’onde modulantes sont orthogonales. Les modulations OFDM et
DWMT utilisent une base de fonctions orthogonales, leur performance en présence d’'un
bruit AWGN sont identiques.

L’étude de la sensibilité au brouilleur bande étroite des systémes modernes de com-

munication a été justifiée par le fait que le spectre radio-fréquence et celui utilisé par les
systémes VDSL sont de plus en plus occupés par des signaux de communication. Dans
ces conditions, les systémes futurs doivent lutter, non seulement avec les dispersions du
canal, mais aussi avec les interférences dues aux autres sources.
L’étude développée dans le chapitre 4 a permis de montrer que I'utilisation des paquets
d’ondelettes pour un systéme de transmission multiporteuses permet d’améliorer les per-
formances de la transmission en présence d’un brouilleur bande étroite. Les points suivants
ont pu étre développés dans cette étude :

e La sensibilité d’un systéme multiporteuses au brouilleur bande étroite dépend direc-
tement de I’énergie des lobes secondaires du spectre des formes d’onde modulantes.
La fréquence parasite va non seulement perturber la porteuse la plus proche mais
également les porteuses voisines en raison de leurs lobes secondaires importants.

e Dans le cas de la modulation OFDM, la forme d’onde modulante est une exponentielle
limitée sur le temps symbole, I’atténuation du premier lobe secondaire est de 13dB
par rapport au lobe principal. Pour la modulation DWMT, le choix des ondelettes
permet d’obtenir des formes d’onde aux lobes secondaires plus atténués.

e [’énergie des lobes secondaires diminue lorsque la complexité de 1'ondelette aug-
mente, ainsi la sensibilité de la modulation DWMT au brouilleur bande étroite peut
étre réduite en augmentant 1’ordre de I'ondelette choisie.
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e En terme de Taux d’Erreur Binaire, un gain de 10 peut étre obtenu entre les per-
formances de la transmission DWMT utilisant ’ondelette de Daubechies d’ordre 20
et celles de la transmission OFDM. Les résultats sont sensibles a la fréquence du
brouilleur mais sont d’autant plus significatifs que la puissance du brouilleur est
importante.

Les résultats obtenus ont montré que la modulation DWMT est peu sensible aux interfé-
rences bande étroite, en contrepartie d’'une certaine complexité due au choix de I’ondelette.

La modulation DWMT fournit donc des résultats satisfaisant en terme de robustesse
en présence d’un brouilleur bande étroite. Cependant, la transmission & travers un canal
multi-trajets reste le scénario le plus important a traiter dans une étude d’un systéme de
communication, c’est ce que nous avons étudié dans le 5°™¢ chapitre de ce mémoire.
Nous avons vu que la qualité d’une transmission multiporteuses dépend directement des
formes d’onde modulantes utilisées. Ainsi, les interférences introduites par les multi-trajets
sont d’autant plus faibles que la localisation fréquentielle des formes d’onde sera bonne.
C’est I'une des raisons qui motive le choix des ondelettes comme formes d’onde modu-
lantes dans un systéme multiporteuses. Au prix d’une certaine complexité, nous avons vu
que les ondelettes de Daubechies ou de Meyer ont une localisation fréquentielle plus faible
que 'exponentielle fenétrée utilisée comme forme d’onde par la modulation OFDM.

Le probléme rencontré dans cette étude est qu'une des caractéristiques de la modulation
DWMT est I'utilisation de formes d’onde réelles pour moduler 'information, cette pro-
priété engendre une sensibilité du systéme aux décalages temporels induit par le canal.
Contrairement a la DFT ot un décalage temporel engendre un déphasage dans le domaine
fréquentiel, la transformée en paquets d’ondelette ne rend pas stationnaire ’information
par sous-bande, et nous avons vu qu’un retard de propagation va distribuer 1’énergie du
signal sur plusieurs sous-bandes adjacentes et sur les instants voisins. L’ICI et 'IES ainsi
générées vont limiter les performances du systéme en dépit des bonnes propriétés des
formes d’onde utilisées.

Deux solutions ont été proposées dans ce mémoire :

e La premiére est de laisser les interférences dues aux défauts de la démodulation et
de recombiner ensuite les symboles par l'utilisation d’'un égaliseur matriciel dans
le domaine fréquentiel. Nous avons proposé une structure d’égalisation matricielle
qui prend en compte les sous-canaux et les instants voisins afin de réduire a la fois
I'IES et I'ICI. En considérant 7" instants et {2 canaux voisins, le nombre d’opérations
par sous-canaux est de 7' x () multiplications et additions, la complexité augmente
donc rapidement avec la taille de I'égaliseur. Les résultats ont permis de montrer
que le choix d’un égaliseur 5 X 5 est un bon compromis entre la complexité et les
performances, au-dela le gain en performances n’est pas significatif. Avec ce type
d’égalisation, les résultats en TEB ont montré qu’un systéme utilisant 1’ondelette
de Meyer est moins sensible aux multi-trajets que celui utilisant une ondelette de
Daubechies, ce qui confirme, 'influence de la localisation fréquentielle des formes
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d’onde sur les performances de la transmission a travers un canal dispersif en temps.

e La deuxiéme méthode proposée est de réduire la sensibilité de la décomposition en
paquets d’ondelettes par I'utilisation de formes d’onde complexes. Des travaux ont
été effectués pour synthétiser des versions complexes des ondelettes de Daubechies,
la transformée résultante utilisant des paquets d’ondelettes complexes est moins sen-
sible aux décalages temporels que celle utilisant des paquets d’ondelettes réels. Ap-
pliquées aux modulations multiporteuses, ces ondelettes complexes permettent de
réduire I'effet des multi-trajets en sortie du démodulateur. Ainsi, avec un égaliseur a
un coefficient, nous avons vu que les TEB sont inférieurs pour la modulation DWMT
utilisant des ondelettes de Daubechies complexes en comparaison a ceux obtenus par
la modulation DWMT utilisant les ondelettes de Daubechies réelles.

e La combinaison des deux méthodes proposées est évidement possible, les résultats
sont d’autant plus significatifs.

En comparaison avec les résultats obtenus par la modulation OFDM, les TEB obtenus
par la modulation DWMT sont encore supérieurs. Par contre, les résultats sont du méme
ordre de grandeur que ceux de la modulation OFDM sans préfixe cyclique.

Les conclusions suivantes ont pu étre effectuées sur 1'utilisation de la modulation DWMT
en canal multi-trajets :

e Les résultats obtenus soulignent que 1’égalisation de la modulation DWM'T dans une
transmission & trajets multiples est plus complexe que celle de la modulation OFDM.

e (C’est essentiellement 1'utilisation d’un préfixe cyclique qui donne a la modulation
OFDM des résultats intéressants en terme de TEB.

e Les performances des modulations DWMT et OFDM sont équivalentes seulement
quand le préfixe cyclique n’est pas une solution utilisée. Ceci correspond au cas ol
la réponse impulsionnelle du canal serait trop longue pour permettre une efficacité
spectrale raisonnable avec un nombre de sous-canaux faible. Dans cette situation, la
complexité des systémes de modulations DWMT et OFDM est équivalente puisque
la modulation OFDM exige plus qu'un égaliseur a un coefficient pour réduire les
interférences des multi-trajets.

En perspective, il est important de souligner que la théorie des ondelettes est toujours
en développement. L’utilisation des paquets d’ondelettes pour les systémes de communi-
cation numérique a été étudiée du strict point de vue des communications en utilisant des
ondelettes développées pour d’autres applications. Il serait donc intéressant de développer
des études visant & définir des ondelettes spécifiques adaptées a la transmission et répon-
dants aux critéres qui ont été mis en évidence dans ces travaux de thése : bonne localisation
temps-fréquence, complexité pas trop élevée et utilisation des formes d’onde complexes.
Notamment, ’ondelette de Meyer n’est pas disponible dans sa version complexe, I’amé-
lioration apportée par sa version réelle par rapport aux ondelettes de Daubechies incite
a déterminer sa version complexe. L’association de la modulation utilisant les ondelettes
et des techniques usuelles d’accés multiples peut étre également étudiée pour optimiser
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conjointement les interférences (IES, ICI et MAI).

L’étude présentée dans ce mémoire est limitée & la transmission a travers des canaux
a 2 trajets. Une suite logique de ces travaux sera d’approfondir I’étude a I'utilisation de
canaux plus complexes, notamment des canaux a la fois dispersif en temps et en fréquence.
Enfin, il sera intéressant de valider les résultats obtenus sur des modéles de canaux réels,
par exemple ceux définis par les normes UMTS ou BRAN.

En imaginant des perspectives & plus long terme, ’application pratique de notre sys-
téme devra également étre précédée de nombreuses études sur l'estimation du canal
de transmission et la synchronisation. En effet, ’étude proposée fait I’hypothése d’une
connaissance parfaite du canal de transmission & la réception ainsi que d’une synchroni-
sation parfaite de rythme et de porteuse. Par ailleurs, & aucun moment dans ce mémoire
il n’est question de codage détecteur et correcteur d’erreurs. Une extension possible a ce
travail serait donc d’inclure par la suite du codage dans nos simulations. Le PAPR (Peak
to Average Power Ratio) de la modulation DWMT peut également faire 'objet d’une
étude, le signal OFDM posséde un rapport entre sa puissance maximale et sa puissance
moyenne élévée, I'utilisation de nouvelles formes d’onde peut permettre de réduire ce rap-
port. Enfin, une étude approfondie de la complexité de ces algorithmes de modulation
pourrait étre développée en vue d’une intégration sur des cibles matérielles de type DSP
ou FPGA afin d’améliorer 1’adéquation algorithme/architecture.
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Annexe A
Modélisation du canal multi-trajets variable dans le temps

Rappel des caractéristiques du canal

Le canal de propagation est le principal élément qui provoque les perturbations affectant
le signal émis dans une chaine de transmission. Le contexte de notre étude est les réseaux
sans fils large bande, la transmission se fait a travers le canal radio, c’est-a-dire par voie
aérienne. Nous avons vu dans le chapitre 1 que les principales caractéristiques du canal
radio-mobile est qu’il est & la fois dispersif en temps et en fréquence.

L’étalement temporel

Lors d’une transmission sur un canal multi-trajets, les composantes du signal ayant

emprunté des chemins distincts arrivent au récepteur avec des retards différents. L’éta-
lement temporel noté 7, est défini par la différence entre le plus grand et le plus court
des retards, il permet de caractériser par une seule variable la dispersion temporelle du
canal. La bande de cohérence B. d’un canal correspond & la gamme de fréquence sur la-
quelle les amplitudes des composantes fréquentielles du signal subissent des atténuations
semblables. En général, la bande de cohérence d'un canal est environ l'inverse de son
étalement temporel : B, ~ %
Soit B la largeur de bande du signal transmis, tant que B << B,, toutes les composantes
fréquentielles du signal subissent la méme atténuation et le canal est dit non sélectif en
fréquence. Dans le cas contraire, aux moins deux composantes fréquentielles subissent
des atténuations différentes et le signal est dit sélectif en fréquence. Pour éviter ce phé-
noméne générateur d’interférences entre symboles (IES), on essaye de rendre la largeur de
bande du signal trés petite par rapport a la bande de cohérence du canal.

L’effet Doppler

Quand I’émetteur et le récepteur sont en mouvement relatif avec une vitesse constante,
le signal recu est sujet & un décalage constant, appelé effet Doppler, proportionnel a cette
vitesse et a la fréquence porteuse. Cette dispersion fréquentielle est due & 1’inconstance
des caractéristiques du canal pendant la propagation, elle résulte en une augmentation de
la bande de fréquence occupée par le signal. On peut considérer ’effet Doppler comme
le pendant fréquentiel de ’étalement temporel et définir un étalement fréquentiel f; cor-
respondant a la différence entre le plus grand et le plus petit décalage en fréquence. La
période, durant laquelle les distorsions temporelles du canal restent négligeables, est ap-
pelée T, le temps de cohérence du canal. En général, le temps de cohérence d’un canal est
environ l'inverse de son étalement fréquentiel : 7T, ~ i
Soit T, la période d’'un symbole transmis, il faut respecter la contrainte 7, << T, pour
éviter la sélectivité en temps.
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Modéle de Rayleigh

La modélisation aléatoire la plus classique d’un canal de propagation soumis au « fa-

ding » est de considérer que sa réponse impulsionnelle h(t, 7) est stationnaire au sens large
(WSS : wide sense stationary) et que les diffuseurs sont non corrélées (US : uncorellated
scatterers). Pour une réponse impulsionnelle WSSUS la plus générale possible, les para-
meétres statistiques du canal peuvent étre caractérisés par la « fonction d’autocorrélation
temps-fréquence » du canal.
Dans le cadre d’'une réponse impulsionnelle & trajets discrets, la fonction d’autocorréla-
tion temporelle du canal, notée R, permet de formaliser la notion de temps de cohérence
T, introduite précédemment. Ainsi, le caractére dynamique du canal est mesuré par la
fonction d’autocorrélation temporelle de chaque trajet :

R, (At) = Blag(t)ai(t — Ab)] (5.20)

Les coefficients sont non corrélés entre eux. On associe un spectre Doppler a chaque trajet
qui peut se déduire par transformée de Fourier de la fonction d’autocorrélation :

Su.(v) = TF{Ra. (A1)} (5.21)

Le spectre Doppler correspond au spectre observé (en bande de base) associé au trajet
«1» en réponse a une fréquence pure.

Dans le cadre d’une réponse impulsionnelle & trajets discrets, chaque coefficient «;(t)
est caractérisé par une loi de distribution d’amplitude p; et de phases ¢;, ainsi que d’une
fonction d’autocorrélation R,, ou d’un spectre Doppler S,,,.

Pour un trajet «i», la densité de probabilité du coefficient correspondant «;(t) est gaus-
sienne complexe de moyenne nulle.
En posant o2, la puissance du trajet, le processus gaussien complexe a(t) permet de
déduire que :

— at) = a1 (t) + jao(t) avec ay(t) et as(t) des variables gaussiennes réelles décorrélées

2

de moyenne nulle et de variance %,
2

2

— |a(t)| = p(t) suit une loi de Rayleigh donnée par p,(r) = 2%y¢ <& pour r > 0, 0 sinon,
— la phase de «(t) est uniformément distribué entre 0 et 27.

Dans le cas d’un environnement isotrope, la fonction d’autocorrélation R, (7) du pro-
cessus gaussien complexe a(t) est donnée par :
Raa(T) = 02 Jo(27 faT) (5.22)

avec Jy(.) la fonction de Bessel de premiére espéce d’ordre 0 et f; la fréquence de Doppler
maximale.
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Le spectre Doppler exprimé en bande de base vaut alors :

_ o <
Sa(v) = mfa[1=(3,)? pour 1] < Ju (5.23)
0 pour |v| > f4

Ce spectre Doppler est appelé spectre en U en raison de sa forme donnée en figure 5.17.
On le nomme aussi spectre Doppler « classique ». Ainsi, le canal apporte une modulation
aléatoire « parasite » en amplitude et en phase. La transmission d’une fréquence pure
fo & travers un canal soumis I’effet Doppler (mono-trajet ou multi-trajets) avec un en-
vironnement isotrope autour du mobile correspondra en réception a un élargissement en
fréquence de +f; sous forme d’une dsp donnée par (5.23).

Sa(f) Sa(f)
A A
> >
-fa fd f -fa Jd f
"SpectrteenU " " Spectre plat "

F1G. 5.17 — Densité Spectrale de Puissance associée a un trajet.

Dans le cas particulier du canal « Indoor » (intérieur bureau) ou 'effet Doppler est da-
vantage dii au mouvement de ’environnement (déplacement de personnes) qu’a celui du
récepteur mobile, on considére généralement non pas un spectre Doppler en U mais un
spectre plat entre — f; et +f; donné par I’équation (5.24) et est représenté sur la figure
5.17.

o2l pour |v| < fy
— a 2 —
Salv) { 0 pour |v|>fy (5-24)



ANNEXE B 177

Annexe B
Simulation d’un canal multi-trajets variable dans le temps

Dans le contexte de la simulation du canal de propagation, le modéle généralement
utilisé est le modéle WSSUS présenté précédemment. Le principe consiste a considérer
plusieurs trajets indépendants dans le domaine des retards avec un spectre de Doppler
particulier associé a chaque trajet.

La méthode de génération du canal utilisée permet d’obtenir un modéle synthétique ayant
pour paramétres : un nombre fixé de trajets, leurs retards et leurs puissances. Les éva-
nouissements temporels sont ensuite simulés indépendamment pour chaque trajet, ils sont
paramétrés par la fréquence de Doppler maximale f; et l'allure de la DSP S,(v) (en
« U » ou «plat »).

On distingue 2 méthodes pour générer les évanouissements de Rayleigh dans le temps :

— la méthode de filtrage d’un bruit gaussien consiste a simuler les évanouissements

temporels par un bruit blanc gaussien filtré par un filtre a réponse impulsionnelle finie
définie par ’allure du spectre Doppler désirée. Cette méthode est appelée Méthode
de Jakes;

— une autre méthode est basée sur la modélisation d’un processus gaussien par la

somme de sinusoides dont les valeurs de fréquence, de phase et d’amplitude sont
& définir selon le spectre Doppler souhaité. Cette méthode est appelée Méthode
MEDS (Method of Exact Doppler Spread).
Pour notre étude, la méthode MEDS sera utilisée pour simuler les évanouissements tem-
porels.

Génération du canal multi-trajets

Afin de simuler la propagation, nous utiliserons les modéles large-bandes synthétiques.
Ces modéles décrivent le canal sous la forme d’un filtre RIF sélectif en temps et en fré-
quence. Les coefficients du filtre sont représentatifs d’un scénario de propagation donné.
Ces canaux sont dits synthétiques car ils sont représentés par un nombre faible de trajets.
La réponse implusionnelle du filtre peut étre modélisée par une somme d’impulsions de
Dirac pondérées (5.25). Chaque impulsion décrit un trajet et est caractérisée par son am-
plitude ay(t), son retard 7;(t) et un spectre Doppler. Les trajets sont supposés décorrélés.

L-1

ht,7) =) au(t)o(r — 7i(t)) (5.25)

=0

— L’amplitude complexe de chaque trajet «,(t) suit une loi statistique de Rayleigh ;
— les retard 7;(t) sont supposés fixes;
— L est le nombre de trajets séparables.
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Ainsi, le canal multi-trajets peut étre modélisé par un filtre RIF. La figure 5.18 repré-
sente la convolution du signal émis s(¢) avec la réponse impulsionnelle du canal h(t).

ao(t)
() &
a(t)
J ] hé . -1
7 1 g b*f{t): (t)S(t—T)
i E ———* 4 ,j;) aq {
ar-—1(¢)
»Ti 1 ={§,
F1G. 5.18 — Génération du canal multi-trajets.
Ce filtre a une majorité de coefficients nuls, seuls les coefficients {oy, [ =0 ... L—1}
correspondant aux instants {r;, [ =0 ... L—1}, sont non nuls.

Génération des amplitudes aléatoires de Rayleigh

Les variations temporelles des trajets sont simulées indépendamment pour chaque tra-
jet. La modélisation des canaux déterministes a évanouissements de Rayleigh est basée
sur 'approximation de la loi de Rayleigh p(t) par des fonctions p(t) de la forme :

p(t) = la(t)] = |aa(t) + jao(t)] (5.26)
avec
N;
6[1' (t) = Z Cin COS 27Tfl'7nt —+ Gim, 1= 1, 2 (527)
n=1

&;(t) est une somme de Rice qui correspond & la superposition de V; fonctions harmo-
niques. Le nombre N, de sinusoides détermine la complexité et la précision de modéle de
simulation. Les gains c; ,,, les fréquences f; ,, et les phases 0; ,, sont déterminés de telle sorte
que les propriétés statistiques de {&;(t), i = 1,2} soient les plus proches possibles des
variables gaussiennes {«;(t), ¢ = 1,2} réelles décorrélées de moyenne nulle et de variance
02—3. Plusieurs méthodes ont été proposées dans la littérature pour définir les différents
paramétres du modéle. Le modéle utilisé pour I’étude est basé sur la méthode d’étalement
de Doppler exact (MEDS : Method of Exact Doppler Spread [118]).
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Selon la méthode MEDS, pour obtenir un spectre Doppler en « U » ou « classique », les
paramétres du modéle sont définis par :

— _00

Cin = VN,
fi,n = fmax sin {QLNZ(TL - %)} (528)

0, est une variable aléatoire uniforme sur [0, 27]

Pour obtenir un spectre Doppler « plat », les paramétres du modéle sont définis par :

fin est une variable aléatoire uniforme sur [— fg, f4] (5.29)

0; » est une variable aléatoire uniforme sur [0, 27]

Les processus «1(t) et as(t) sont décorrélés si No = Ny + 1. Selon [118], N; = 21 est
suffisant pour avoir une approximation précise.

La figure 5.19 donne les DSP associées & un trajet pour un spectre Doppler « classique
en « U» et « plat ». Ces DSP sont obtenues par la méthode MEDS et pour une fréquence
Doppler normalisée v; = 0.03.

Spectre plat

450

Spectre en U
450 T T T

400 Bl 400
350 - 350
300 - 3001

250 - 250+

DSP
DSP

200 - 2001

150 B 150+

100 q 100+

50 q 50

L L L L L L
-0.2 -0.15 -0.1 -0.05 0 0.05 0.1 0.15 0.2 -0.2 -0.15 -0.1 -0.05 0.05 0.1 0.15 0.2

0
Fréquence Fréquence

F1G. 5.19 — Densité Spectrale de Puissance associée & un trajet simulée par la méthode
MEDS.
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Résumé

L’objectif de cette étude est de répondre a la question de faisabilité de 1'utilisation des
ondelettes pour les modulations multiporteuses. Par le biais du formalisme des ondelettes,
il est possible de construire une base de fonctions orthogonales permettant de mettre au
point un systéme de communication multiporteuses qui réduirai la sensibilité aux inter-
férences introduites par le canal de propagation. Cette modulation multiporteuses est
appelee DWMT (Discrete Wavelet MultiTone). Ses avantages et ses inconvénients sont
développés en comparaison a la modulation multiporteuses mise en application actuel-
lement : la modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing). La mo-
dulation DWMT est dans un premier temps évaluée dans un contexte de transmission
en présence d’un brouilleur bande étroite. Cette modulation permet d’obtenir des formes
d’ondes modulantes aux lobes secondaires trés atténués et donc plus robustes a ce type
d’interférences. Les résultats obtenus ont montré que la modulation DWMT est peu sen-
sible aux interférences bande étroite. La transmission & travers un canal multi-trajets reste
le scénario le plus important a traiter dans une étude d’un systéme de communication.
Dans ces conditions, c’est essentiellement I'utilisation d’un préfixe cyclique qui donne a la
modulation OFDM des résultats intéressants en terme de taux d’erreur binaire. Lorsque
le préfixe cyclique n’est pas une solution utilisée, la bonne localisation fréquentielle des
formes d’ondes DWMT permet de réduire les interférences et les performances de la mo-
dulation DWMT sont légérement supérieures a celles de la modulation OFDM.

Abstract

The aim of this PhD thesis is to investigate the usefulness of the wavelet theory for
multicarrier modulation. An orthogonal base of functions could be built by the use of
wavelet’s packets and filter banks. Applied to a multicarrier communication system, this
base reduces the sensitivity to the interferences introduced by the channel. This multi-
carrier modulation is called DWMT (Discrete Wavelet MultiTone). Its advantages and its
disadvantages are specified and compared to the multicarrier currently used for wireless
or wired high-data rate transmissions : the OFDM (Orthogonal Frequency Multiplexing
Division) modulation. First, the sensitivity of DWMT modulation to narrow-band interfe-
rence is considered. This modulation allows the use of waveforms which have a significant
attenuation of their sidelobes and then are more robust to narrow-band interference. The
simulation results show that multicarrier modulation using wavelet packet reduces the
disturbances of a narrowband interference. For a multipath transmission, it is mainly the
use of a cyclic prefix which gives to modulation OFDM interesting results in term of TEB.
DWMT modulation outperforms OFDM modulation without cyclic prefix.



