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de Rennes 1, pour m’avoir fait l’honneur de présider le jury lors de la soutenance ainsi qu’à
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Résumé

L’engouement du grand public pour les objets communicants et l’évolution des techno-
logies a entrâıné le besoin de transférer des quantités grandissantes d’informations en un
minimum de temps. L’arrivée de l’UWB à la fin des années 90 a apporté aux communi-
cations sans fil une solution à cette problématique. L’UWB permet en effet d’atteindre de
très hauts débits de transmission sur de courtes distances dans des environnements intra-
bâtiment. Parmi les solutions envisagées pour cette nouvelle couche physique très haut débit,
le système MB-OFDM répond bien aux contraintes environnementales. L’objectif des tra-
vaux réalisés dans le cadre de cette thèse est d’étudier et de proposer une amélioration du
système MB-OFDM.

Après la présentation du système MB-OFDM et de ses performances, nous proposons une
nouvelle forme d’onde pour l’UWB nommée LP-OFDM. Elle est obtenue en ajoutant au sys-
tème MB-OFDM une fonction de précodage linéaire combinant avantageusement l’OFDM et
la technique d’étalement de spectre. L’utilisation du précodage linéaire permet une meilleure
exploitation de la diversité fréquentielle du canal. Il offre également une plus grande granu-
larité dans le choix des débits, augmentant ainsi la flexibilité du système. Il est important de
souligner que l’ajout de la fonction de précodage linéaire s’accompagne d’une augmentation
minime de la complexité du système.

Des techniques d’optimisation du système sont proposées. Afin de minimiser l’interfé-
rence entre les codes d’étalement, une technique reposant sur l’allocation des séquences
d’étalement est décrite et un critère de sélection proposé. Nous avons également mis en
évidence la nécessité de trouver un compromis entre le rendement de codage et la longueur
des séquences d’étalement afin de tirer au mieux partie de la diversité du canal tout en li-
mitant l’interférence entre les codes. Une amélioration notable des performances du système
LP-OFDM est ainsi obtenue par rapport au système MB-OFDM. Le système LP-OFDM
étendu au cas du MIMO utilisant un codage temps-espace d’Alamouti est également étudié.
Les résultats obtenus montrent là encore une amélioration significative des performances
permettant d’envisager une augmentation de la portée ou des débits de transmission.

Enfin, l’impact d’un interférent à bande étroite de type WiMAX sur les performances
du système LP-OFDM est étudié comparativement au système MB-OFDM. Il en ressort
que le système LP-OFDM est plus robuste que le système MB-OFDM face à un brouilleur.
L’utilisation du précodage linéaire permet en effet d’étaler la puissance du signal interférent
en réception lors du déprécodage linéaire.

Mots clés : Ultra Wide Band (UWB), Ultra Large Bande (ULB), MB-OFDM, précodage
linéaire, LP-OFDM, MIMO.
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Abstract

The obsession of the general public for communicating devices has driven a desire to
rapidly evolve the technology in line with consumer demand. A key challenge in the evolution
is overcoming the need to transfer ever larger amounts of information in minimal time.
The arrival of Ultra Wide Band (UWB) during the late 1990’s delivered a solution to
this problem for wireless communication. UWB supports very high rates of data transfer
over short distances in indoor environments. Among the solutions considered for this new
high data rate physical layer is the MB-OFDM system which supplies good response to
environmental constraints. The aim of this thesis is to study and propose an improvement
of the MB-OFDM system.

After analysing the performance of the MB-OFDM system a new waveform for UWB
called LP-OFDM is proposed. It is obtained by adding to MB-OFDM a linear precoded
function which advantageously combines OFDM and spread spectrum techniques. The use
of linear precoded function allows more effective channel frequency diversity exploitation.
It offers a broad choice of data rates, thus increasing system flexibility. It is important to
emphasize addition of the linear precoded function does not significantly increase system
complexity.

Optimization techniques of the LP-OFDM system are proposed. In order to minimize
interference between codes an optimized spreading sequence allocation procedure is presen-
ted, and code selection criteria defined. The requirement to find a compromise between the
coding rate and the spreading code length has been highlighted in order to take advantage at
best of the channel diversity whilst simultaneously minimising interference between codes. A
significant improvement of the LP-OFDM system performance has been identified compared
to the MB-OFDM system. LP-OFDM system extended to a MIMO case using an Alamouti
space-time coding is also studied. Results indicate a significant performance improvement
allowing the opportunity to consider either increasing the distance range or the data rate.

Finally, the impact of a WiMAX narrowband interference on the LP-OFDM system
performance is studied compared to the MB-OFDM system. It is apparent the LP-OFDM
system is more robust than the MB-OFDM system subject to an intentional jammer. The
use of the linear precoded function allows spreading of the interference signal power at the
receipt during the linear deprecoding.

Keywords : Ultra Wide Band (UWB), MB-OFDM, linear precoded, LP-OFDM, MIMO.
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4.6.4.2 Détection par application conjointe du décodage STBC
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5.2.4 Cohabitation avec les réseaux WMAN IEEE 802.16 (WiMAX) . 143
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Introduction générale

Depuis quelques années, les transmissions numériques sans fil sont en pleine ex-
pansion avec entre autres les communications par satellites, la radio et la télévision
numérique, la domotique et bien sûr la téléphonie mobile. Cette nouvelle époque dont
le leitmotiv est désormais de pouvoir communiquer (( n’importe où, n’importe quand,
de plus en plus vite )), se traduit par la recherche de techniques permettant la trans-
mission d’une quantité d’information grandissante en un minimum de temps afin de
répondre à la demande toujours croissante du grand public. Ainsi pour passer d’une
liaison de quelques kbit/s où seule la voix pouvait être transmise, à des liaisons pou-
vant atteindre plusieurs Mbit/s et permettant une multitude d’applications, de nom-
breux défis technologiques ont été relevés avec notamment l’évolution des techniques
de codage ou de modulation. En parallèle, l’évolution des systèmes communicants a
entrâıné une augmentation considérable des vitesses de traitement et des tailles de
stockage. D’après la relation établie par C.E. Shannon, il est possible d’accroitre les
débits de transmissions en augmentant soit la puissance d’émission des signaux, soit
en élargissant la bande de fréquences utilisée. Cependant, la multiplication ces der-
nières années des technologies et normes de transmission sans fil (WiFi(1), Bluetooth,
GSM(2), UMTS(3)...) a provoqué un encombrement du spectre radio-fréquence. De
plus il n’est pas toujours possible d’augmenter les puissances d’émission, ces dernières
étant rigoureusement contrôlées par les organismes de réglementation nationaux et
internationaux pour limiter les risques sanitaires sur les utilisateurs.

Une première possibilité envisagée consiste en l’adoption de techniques de trans-
mission considérant des bandes de fréquences actuellement peu utilisées. C’est le
cas des bandes millimétriques autour de 60 GHz pour lesquelles les contraintes en
termes de réglementation sont inexistantes. Cependant, les limitations se portent sur
les contraintes technologiques et sur les conditions de propagation pénalisantes liées
aux situations de liaison en non visibilité.

Une seconde possibilité consiste en l’utilisation de signaux ultra large bande ou
UWB(4). C’est en effet dans ce contexte que la technologie UWB initialement utilisée
dans les radars a été envisagée pour les communications sans fil très haut débit et sur
de courtes distances pour des applications intra-bâtiment. A l’origine, l’UWB repose

(1)Wireless Fidelity.
(2)Global System for Mobile Communications.
(3)Universal Mobile Telecommunication System.
(4)Ultra Wide Band.
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2 Introduction générale

sur l’émission d’impulsions très brèves permettant d’occuper instantanément une très
large bande de fréquences offrant donc la possibilité d’atteindre de très hauts débits
de transmission. De plus, la très faible densité spectrale de puissance de ces signaux,
proche de celle du niveau de bruit permet d’envisager la réutilisation des bandes de
fréquences déjà allouées. Enfin l’utilisation d’impulsions très brèves laisse de plus en-
trevoir la possibilité d’inclure une fonction de localisation dans les systèmes. Face à la
pression des industriels, l’organisme américain de régulation des fréquences a autorisé
pour la première fois en février 2002 l’utilisation de signaux UWB dans le domaine
des communications. Celui-ci impose un masque d’émission et caractérise le signal
UWB. Cette décision a ouvert la voie à de nombreux travaux autour de cette techno-
logie qui, à partir de cette date, n’est plus nécessairement de nature impulsionnelle.
L’IEEE(5) a créé suite à cela un groupe de discussion pour l’élaboration d’une norme
pour le haut débit. Parmi les propositions faites, nous nous sommes intéressés à une
solution se basant sur l’utilisation d’un multiplex OFDM(6) et soutenue par un consor-
tium d’entreprises rassemblées sous le nom d’Alliance WiMedia. Parfois contestée par
les puristes pour sa nature non impulsionnelle, cette solution dite MB-OFDM(7) pré-
sente néanmoins de bons atouts pour les communications haut débit UWB. Bien que
les débats au sein de l’IEEE n’aient pas aboutis, elle s’est depuis imposée comme
la solution la plus prometteuse et a dès lors été retenue comme norme par l’ECMA
International(8).

Les travaux de cette thèse portent sur l’étude et l’optimisation des techniques
multibandes OFDM pour l’UWB haut débit. Cette étude a été menée au sein du
groupe Communications-Propagation-Radar de l’Institut d’Electronique et de Télé-
communications de Rennes (IETR). Elle a en outre permis de contribuer au contrat
de recherche externe de 36 mois n̊ 461 365 82 avec Orange Labs.

Le présent manuscrit est structuré autour de cinq chapitres. Le premier de ces
chapitres introduit le contexte historique dans lequel la technologie UWB s’est dé-
veloppée pour aboutir à une réglementation pour les communications. Les premières
réglementations autorisant le développement d’applications UWB ont été à l’origine
de la création de deux groupes d’études de normalisation au sein de l’IEEE pour les
communications haut et bas débits. Une synthèse des débats et de leurs aboutisse-
ments est proposée. Les performances des propositions effectuées au sein des groupes
de travail ont été évaluées avec deux modèles de canaux UWB spécialement dévelop-
pés. Le modèle pour le haut débit est utilisé pour l’évaluation des performances des
systèmes étudiés et fait l’objet d’une description. Ce chapitre dresse enfin un état de
l’art des différentes techniques de transmission pour l’UWB haut et bas débit, en s’in-
téressant notamment aux deux solutions proposées au sein du groupe de discussions
pour le haut débit.

(5)Institute of Electrical and Electronics Engineers.
(6)Orthogonal Frequency Division Multiplexing.
(7)Multi-Band OFDM.
(8)L’ECMA International est une organisation en charge de la standardisation dans le secteur des

technologies de l’information et des communications et de l’électronique grand public.
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Le second chapitre est consacré à la présentation de la solution MB-OFDM pro-
posée par l’Alliance WiMedia pour l’UWB haut débit. Cette solution a été retenue
comme base de travail pour les travaux présentés dans ce document. Ce chapitre se
décompose en trois parties distinctes. Dans la première partie, une présentation gé-
nérale de la modulation OFDM est effectuée. Elle montre l’intérêt des modulations à
porteuses multiples pour l’UWB. Cette description compare notamment l’intervalle de
garde de type zero-padding au préfixe cyclique généralement utilisé. La seconde partie
est consacrée à la description de la solution MB-OFDM. Elle présente en premier lieu
les paramètres originaux de la solution MB-OFDM. Le découpage du spectre UWB
en plusieurs sous-bandes est développé de même que l’utilisation d’un code temps-
fréquence appelé TFC(9) contrôlant les sauts entre les différentes sous-bandes. La fin
de cette partie détaille l’ensemble des paramètres OFDM du système tels que défi-
nis par l’Alliance WiMedia. Dans la dernière partie de ce chapitre, les performances
du système MB-OFDM sont évaluées. Une analyse critique de cette solution conclut
cette partie mettant en évidence les points forts de cette technique mais également
les points faibles nécessitant d’être améliorés.

Le troisième chapitre introduit la nouvelle forme d’onde que nous proposons pour
l’UWB nommée LP-OFDM(10), combinant l’OFDM et la technique d’étalement de
spectre. L’objectif est d’accrôıtre les performances du système MB-OFDM et d’appor-
ter un degré de flexibilité supplémentaire dans la gestion des débits et des utilisateurs.
Dans une première partie, une présentation générale des modulations multi-porteuses
à spectre étalé est effectuée et le choix du LP-OFDM comme nouvelle forme d’onde
est justifié. La deuxième partie de ce chapitre décrit le système LP-OFDM étudié et
développé à partir du système MB-OFDM. Il présente l’expression des signaux, la ma-
trice de précodage linéaire retenue ainsi qu’une description du système. Outre la mise
en lumière des nouvelles fonctions, cette description a également pour but de mettre
en évidence les modifications à apporter à certains éléments du système MB-OFDM
pour les adapter au mieux au nouveau système.

Le quatrième chapitre concerne l’optimisation du système LP-OFDM et s’articule
autour de deux parties. La première partie présente les principaux paramètres mis
en œuvre pour optimiser les performances du système LP-OFDM. Les paramètres
détaillés sont la sélection des codes d’étalement utilisés pour le précodage linéaire
et l’adaptation de l’entrelacement des données codées avant et après le précodage li-
néaire. Il est également nécessaire d’envisager une adaptation de la longueur des codes
d’étalement afin de trouver le meilleur compromis dans l’exploitation de la diversité
entre les fonctions de précodage et de codage de canal, tenant compte notamment de la
présence potentielle d’interférence entres les codes. Une comparaison des performances
avec le système MB-OFDM est effectuée afin de mettre en avant l’intérêt du préco-
dage linéaire pour l’UWB multibande à porteuses multiples. L’étude de l’extension du
système LP-OFDM au cas MIMO(11) fait l’objet de la seconde partie de ce quatrième

(9)Time Frequency Code.
(10)Linear Precoded Orthogonal Frequency Division Multiplexing.
(11)Multiple-Input Multiple-Output.
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chapitre. L’objectif est ici d’analyser l’apport des techniques multi-antennes à notre
système. Après avoir présenté succinctement le canal MIMO UWB utilisé dans cette
étude, le codage temps-espace d’Alamouti employé est présenté. Le système MIMO
est décrit en se focalisant sur les fonctions qui ont été ajoutées et modifiées pour
assurer l’évolution du système SISO au système MIMO. Enfin les performances du
système LP-OFDM MIMO 2× 2 sont présentées comparativement aux performances
obtenues en SISO afin de rendre compte du gain apporté par le codage temps-espace.

Le cinquième chapitre introduit l’étude de l’impact d’un interférent bande étroite
sur les performances des systèmes MB-OFDM et LP-OFDM. L’objectif est de mettre
en évidence la meilleure résistance d’un signal combinant OFDM et étalement de
spectre face à un brouilleur par rapport à un simple signal OFDM. Les résultats
obtenus avec les deux systèmes MB- et LP-OFDM en présence d’un signal interférent
de type WiMAX(12) sont présentés.

Enfin la conclusion générale présente les principales contributions de ce travail
portant essentiellement sur l’optimisation du système MB-OFDM pour l’UWB haut
débit. Les perspectives à donner à ce travail sont ensuite présentées. Ce travail a fait
l’objet de deux publications dans des revues internationales, de deux communications
à des conférences internationales et d’une communication à une conférence nationale,
listées à la fin de ce document de thèse.

(12)Worldwide Interoperability for Microwave Access.
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1.1 Introduction

Avant de rentrer dans le vif du sujet, nous allons présenter dans ce chapitre le
contexte dans lequel cette thèse s’est inscrite. Il a pour but d’introduire de manière
non exhaustive la technologie UWB (Ultra Wide Band en anglais) ou ULB (Ultra
Large Bande en français), de son origine au milieu du 20e siècle à aujourd’hui où elle
suscite un intérêt important dans la communauté des communications car elle laisse
entrevoir la possiblité d’accéder à de très hauts débits.

1.2 Un peu d’histoire

Le terme UWB a pendant longtemps désigné des formes d’ondes sans porteuse,
c’est-à-dire des signaux impulsionnels dont la durée est de l’ordre de la nanoseconde.

On trouve ainsi, à l’origine de l’UWB, les travaux sur l’électromagnétisme dans le
domaine temporel menés par les armées américaine et soviétique dans les années 60.
C’est à cette époque que des systèmes émettant des signaux non sinusöıdaux com-
mencent a être réellement exploités et, dans un premier temps, essentiellement dans
les systèmes radar. Les systèmes à impulsions ont en effet de très bonnes propriétés de
résolution(1) spatiale puisque celle-ci est inversement proportionnelle à la largeur de
leurs bandes ; la brièveté d’un signal impulsionnel détermine la largeur de son spectre.

A partir de la fin des années 60, Henning F. Harmuth de la Catholic University of
America rédige plusieurs ouvrages et papiers [1, 2] rendant publiques des informations
sur la conception d’émetteurs et de récepteurs de signaux non-sinusöıdaux. Parallèle-
ment et indépendamment, en 1973, Gerald F. Ross et Kenneth W. Robbins déposent
pour Sperry Rand Corporation le premier brevet sur un système de communications
reposant sur l’émission et la réception d’impulsions en bande de base d’une durée in-
férieure à la nanoseconde [3]. Tout le monde s’accorde pour désigner ce brevet comme
étant le premier pour les communications UWB.

L’année 1974 marque le premier succès commercial d’un système UWB pour la
Geophysical Survey Systems, Inc (GSSI) avec la présentation par R.M. Morey du
ground penetrating radar (GPR), radar pour l’analyse du sol [4]. Le GPR est l’un des
premiers exemples de radar basé sur l’émission et la détection d’impulsions en bande
de base. Il est utilisé à l’époque, entre autres, pour la détection de mines enfouies dans
le sol.

Jusqu’à la fin des années 80, de nombreuses publications se succèdent dans les-
quelles la technologie UWB est alternativement caractérisée par des termes tels que
impulsionnelle (impulse), sans porteuse (carrier-free), radio dans le domaine temporel
(time domain radio), non sinusöıdale (nonsinusoidal) [5]. C’est en 1989 que le terme
UWB est pour la première fois utilisé par la défense américaine (DoD(2)).

(1)La résolution d’un système est sa capacité à séparer des trajets d’énergies très proches.
(2)Department of Defense.
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Durant ces années, la majorité des travaux sur l’UWB sont menés aux Etats-Unis
sous couvert de confidentialité. En effet, la défense américaine utilise la technologie
UWB principalement dans les radars de grande précision et d’autre part, pour ses
communications car elle présente une faible probabilité de détection et d’interception.

A partir de 1994 les projets américains ne sont plus confidentiels. Ce fait mar-
quera, d’abord aux Etats-Unis puis dans le monde entier, le décollage des travaux de
recherche sur la technologie UWB.

Dès 1998, le domaine des systèmes de communications subit une évolution consi-
dérable avec l’explosion de l’économie de l’Internet et des télécommunications. Cette
évolution est motivée par le souhait du monde industriel de fournir au grand public
des débits toujours plus élevés avec une qualité de service améliorée.

Depuis la première utilisation du terme UWB par la DoD et jusqu’en 2002, l’UWB
désigne principalement ce que l’on appelle l’impulse radio (IR), c’est-à-dire les tech-
niques basées sur l’émission d’impulsions de très courte durée (inférieure à la nano-
seconde) et présentant un très faible rapport cyclique(3). En conséquence, la bande
occupée par ces signaux constitués d’impulsions très brèves est très large et ils sont
émis avec une très faible densité spectrale de puissance (DSP).

De ces deux principales caractéristiques découlent quelques unes des propriétés
annoncées pour les systèmes UWB :

– faible susceptibilité à l’évanouissement liée à la propagation par trajets multiples
grâce à la largeur de la bande de fréquences occupée ;

– communications difficiles à détecter du fait que les signaux sont étalés sur une
large bande de fréquences et qu’ils présentent un très faible niveau de DSP qui
est proche du plancher de bruit des récepteurs classiques ;

– coexistence avec les systèmes existants pour les mêmes raisons ;
– systèmes relativement simples utilisant une transmission en bande de base per-

mettant d’envisager de faibles coûts de production et de faibles consommations ;
– bonne propriété des signaux UWB à pénétrer les obstacles ;
– possibilité de conserver une architecture commune pour des applications de com-

munication, de localisation et de radar ;
– possibilité d’atteindre de très hauts débits, bien plus importants que ce qui se

fait de mieux actuellement.

Face à son potentiel, les industriels s’intéressent de plus en plus à la technolo-
gie UWB. Ils incitent alors le gouvernement américain à prendre des mesures pour
réglementer ses émissions. En effet, jusqu’en 2002 aucune réglementation ne traite
le cas de l’UWB. Seule la directive FCC(4) part 15.209 [6, 7] limitait les émissions
non-intensionnelles des systèmes commerciaux fonctionnant en l’absence de licence

(3)Le rapport cyclique est défini comme étant le rapport entre la durée d’une impulsion et sa période
de répétition.

(4)Federal Communication Commission, l’autorité régulatrice du spectre radio-fréquence aux Etats-
Unis.
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à 500µV/m dans une bande de 1 MHz à 3 mètres de l’antenne d’émission, soit une
DSP(5) limite de −41.3 dBm/MHz.

Ce sera chose faite le 14 février 2002, date clé dans l’histoire de l’UWB connue
également comme le (( Happy Valentine’s Day )). C’est en effet à cette date que la
FCC a statué sur l’UWB en publiant un rapport intitulé First Report and Order [8],
qui est la révision de la partie 15 précédemment citée.

Ce fameux rapport réglementant l’UWB aux Etats-Unis marque le point de départ
de l’ère délicate de la réglementation et de la normalisation de la technologie UWB
dont nous allons dresser l’état actuel à travers le monde.

1.3 Réglementation et normalisation de l’UWB

1.3.1 Etat de la réglementation de l’UWB dans le monde

La ressource spectrale, (( or noir )) du 21e siècle, est aujourd’hui de plus en plus
saturée par la multiplication de nouvelles technologies sans fil (Fig. 1.1). Ainsi, à
l’introduction d’un nouveau système de radiocommunication, les autorités de régle-
mentation du spectre édictent des règles strictes pour l’émission de signaux, le but
étant de protéger les systèmes déjà existants contre le brouillage et les personnes.
Bien que la puissance d’émission de ses signaux soit très faible, l’UWB doit également
être réglementé car il occupera des bandes de fréquences déjà allouées. L’une de ses
principales particularités sera donc l’absence de licence pour accéder à la bande UWB
permettant de produire et d’accéder au contenu librement et à moindre coût. Mais
comme nous allons le voir, les décisions prises autour de l’émission de signaux UWB
peuvent varier d’une réglementation à l’autre.

1.3.1.1 Aux Etats-Unis

Aux Etats-Unis, la FCC est l’organisme de réglementation du spectre pour les
usages commerciaux privés, amateurs, étiques et pour la sécurité publique locale. Il
fonctionne en accord avec la NTIA (National Telecommunications and Information
Administration) qui supervise l’usage du spectre pour le gouvernement fédéral.

La FCC a lancé ses travaux sur l’UWB dès 1998 [9], travaux qui ont abouti à la
publication, en février 2002, du First Report and Order [8] qui réglemente les émissions
UWB. A partir de cette date, l’émission de signaux UWB pour les communications
est autorisée sans licence pour des applications indoor et pour des liaisons mobiles
point à point en outdoor, leurs puissances étant limitées par les masques d’émission

(5)On parle également de puissance isotrope rayonnée équivalente (PIRE) qui est le produit de
la puissance fournie à l’antenne et du gain de cette antenne dans la direction du maximum de
rayonnement par rapport à une antenne isotrope. Dans le cadre de la réglementation de l’UWB, la
PIRE est définie dans une bande de fréquences donnée. Elle est donc équivalente à la DSP du signal
émis qui correspond à la puissance d’un signal par unité de largeur de bande. La PIRE et la DSP
s’expriment alors en dBm/MHz.



1.3 réglementation et normalisation de l’uwb 9

D
en

si
té
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Fig. 1.1 – Systèmes radio présents dans les bandes UHF et SHF.

représentés à la figure 1.2. Etant donnés ces masques, l’émission de signaux UWB est
en pratique limitée à la bande 3.1 – 10.6 GHz. Les systèmes cellulaires tels que le
GSM ou l’UMTS, dont les bandes sont situées autour de 900 MHz, 1.8 GHz et 2 GHz,
et les systèmes GPS travaillant à de très faibles niveaux de réception dans la bande
1.2 – 1.5 GHz, devraient être ainsi à l’abri des interférences causées par les systèmes
UWB.

La puissance des signaux est quant à elle soumise aux limites de la partie 15 de
la FCC. Dans toute bande de 1 MHz comprise entre 3.1 et 10.6 GHz, la puissance
moyennée sur une durée inférieure à 1 ms ne doit pas excéder −41.3 dBm/MHz soit
75 nW. Notons que c’est la première fois dans l’histoire des télécommunications que
l’on autorise une telle bande (1500 fois plus large qu’une seule licence UMTS), sans
licence et de surcrôıt sur des bandes déjà occupées.

De plus, la FCC a introduit la définition d’un signal UWB. C’est un signal pré-
sentant une bande de fréquences instantanée à −10 dB supérieure à 500 MHz ou un
signal dont la largeur de bande relative à −10 dB est supérieure à 20% de la fréquence
centrale, c’est-à-dire vérifiant la relation suivante :

Bf,10dB = 2
fmax − fmin
fmax + fmin

≥ 20% (1.1)

où fmin et fmax représentent respectivement les fréquences basse et haute à −10 dB
de la bande occupée par le signal UWB. D’après la FCC [8], les systèmes UWB dont
la fréquence centrale fc est supérieure à 2.5 GHz devront avoir une bande instantanée
d’une largeur au moins égale à 500 MHz et pour fc ≤ 2.5 GHz ils devront vérifier la
relation (1.1).
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Fig. 1.2 – Masque d’émission pour les signaux UWB autorisé par la FCC pour les
communications en indoor (en pointillé bleu) et en outdoor (en continu rouge).

Enfin, dans le cadre des applications de communication, l’émission de signaux
UWB doit être dédiée uniquement à la transmission d’informations vers un récepteur
associé. Une réponse du récepteur est nécessaire pour s’assurer que celui-ci est en
portée de l’émetteur.

Les autres applications visées par la réglementation FCC sont les systèmes d’ima-
gerie et surveillance. Parmi eux on trouve tout d’abord le GPR, radar qui permet
d’obtenir des images d’objets enfouis dans le sol. Le second système concerne le son-
dage de parois permettant d’y localiser des objets tels que des tuyaux, des câbles, etc.
Enfin, le troisième est le système d’imagerie à travers les murs permettant la visua-
lisation d’objets situés dans une autre pièce. Les équipes de sécurité publique et de
sauvetage peuvent bénéficier de ces systèmes, les deux premiers étant exploitables par
des compagnies minières et des entreprises de construction. La FCC prévoit également
des applications d’imagerie médicale utilisant la bande entre 3.1 et 10.6 GHz.

La dernière catégorie d’applications réglementées par la FCC sont les systèmes
radars embarqués comme, par exemple, les radars pour les voitures, dont la bande
autorisée s’étend de 24 à 29 GHz.

1.3.1.2 En Asie

Au Japon, le ministère de l’intérieur et de la communication (MIC(6)) en charge
de la réglementation des télécommunications a autorisé en 2006 l’émission de signaux

(6)Ministry of Internal affairs and Communications.
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UWB sans licence. Dans un premier temps, cette autorisation concerne les bandes 3.4
– 4.8 GHz et 7.25 – 10.25 GHz avec, tout comme la FCC, une contrainte de puissance
de −41.3 dBm/MHz. Afin d’assurer la cohabitation avec les services sans fil existants
et avec les systèmes de communications futurs tels que le WiMAX(7) (standard IEEE
802.16) ou, les futurs réseaux cellulaires dits (( Beyong 3G )) (standard 3GPP LTE)
ou de quatrième génération (4G), les systèmes UWB devront se doter de techniques
de détection, d’évitement ou de gestion des signaux présents dans les mêmes bandes
de fréquences. De plus, une autorisation courant jusqu’au 31 décembre 2008 permet
l’utilisation de la bande 4.2 – 4.8 GHz sans mise en place de techniques d’évitement
(Fig. 1.3).

A Singapour, l’autorité de régulation Infocomm Development Authority (IDA)
a eu une attitude plus tolérante en créant dès février 2003 une zone géographique
dédiée aux recherches sur l’UWB et appelée UWB friendly zone (UFZ). A l’intérieur
de cette zone spécifique (Fig. 1.4), les systèmes UWB sont autorisés à émettre des
signaux présentant une DSP maximale de 6 dB supérieure à la limite de la FCC dans
la bande 2.2 – 10.6 GHz (Fig. 1.3). Cette décision a été motivée par la volonté de
l’IDA d’encourager le développement de tests et de démonstrateurs afin de s’assurer
que les services sans fils actuels ne sont pas affectés par l’UWB. Elle a également pour
but de donner à Singapour une avance significative dans le domaine des nouvelles
technologies de communication, et ainsi conserver une position concurrentielle, tant
sur le plan scientifique qu’économique.

1.3.1.3 En Europe

En Europe, c’est l’ETSI(8) qui est en charge de la normalisation et de la com-
patibilité électromagnétique des systèmes. Il travaille en étroite collaboration avec le
groupe SE24 du CEPT(9) dont les tâches sont d’étudier l’impact des systèmes UWB
sur les systèmes déjà existants et de prendre les décisions finales en ce qui concerne
la réglementation du spectre [10].

Les instances européennes ont été moins pressées de rendre leur copie car elles ne
bénéficiaient ni des 30 années d’expériences du département de la défense américaine
et ni du tissu industriel qui l’entoure. Il est également plus difficile de fédérer tous les
pays de l’Union Européenne, chaque instance nationale de régulation des fréquences(10)

ayant le dernier mot quant à la gestion de leur propre spectre.

Comparativement à la régulation américaine, la CEPT a adopté une position plus
restrictive envers l’utilisation de l’UWB suite à la publication des résultats d’études de
l’impact d’un large déploiement des systèmes UWB sur les systèmes de radiocommu-
nications existants [11]. Dans une décision présentée en mars 2006 et amandée en 2007

(7)Worldwide Interoperability for Microwave Access.
(8)European Telecommunications Standards Institute.
(9)Conférence Européenne des Postes et Télécommunications.

(10)En France il s’agit de l’Agence Nationale des Fréquences (ANFR).



12 la technologie uwb pour les systèmes de communications sans fil
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Fig. 1.3 – Masques d’émission pour les signaux UWB, autorisés en indoor par la
FCC (en pointillé noir), par le MIC (en continu bleu) et par l’IDA (en continu rouge).
L’autorisation temporaire d’émission à −41.3 dBm/MHz dans la bande 4.2 – 4.8 GHz
sans utilisation de technique d’évitement est indiquée par le rectangle plein.

Fig. 1.4 – L’UWB Friendly Zone - Science Park II (Singapour).
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[12], l’organisme de régulation ECC(11) a proposé un masque spectral limitant l’émis-
sion de signaux UWB à la bande 6 – 8.5 GHz avec une densité spectrale de puissance
de −41.3 dBm/MHz (Fig. 1.5). L’émission est également autorisée dans la bande 3.8 –
6 GHz mais avec une densité spectrale de puissance de −70 dBm/MHz. Notons qu’une
telle limitation de puissance dans la bande 3.8 – 6 GHz ne permet pas d’assurer une
liaison fiable entre deux systèmes distants de un mètre. Cependant, l’ECC envisage
d’autoriser l’émission de signaux UWB avec une DSP de −41.3 dBm/MHz dans la
bande 3.4 – 4.8 GHz sous réserve que le système UWB soit doté d’un mécanisme
satisfaisant de gestion des interférents. De tels mécanismes ont pour objectif, comme
au Japon, d’assurer la cohabitation des systèmes UWB avec les systèmes radio tels
que le WiMAX ou la 4G. Les mécanismes de gestion des interférents préconisés sont
notamment la détection des systèmes radio existants pour éviter leurs bandes de fré-
quences (DAA(12)) ou l’utilisation de la technique LDC(13). Cette dernière définit des
critères d’émission favorisant une structure de signal sous forme de paquets ou burst
avec des conditions de taille, de répétition et d’écart entre les paquets consécutifs.
L’ECC a statué en décembre 2006 sur la technique LDC(14) [13], la technique DAA
étant quant à elle toujours au stade de l’évaluation [14, 15].

Enfin, les systèmes UWB de première génération pourraient être autorisés à émettre
avec une DSP moyenne maximale de −41.3 dBm/MHz dans la bande 4.2 – 4.8 GHz
sans technique d’évitement et de manière temporaire jusqu’au 31 décembre 2010.

1.3.1.4 Conclusion

En dépit de performances prometteuses, la technologie UWB doit encore surmon-
ter le point épineux qu’est la réglementation. La grande problématique de la régle-
mentation de l’UWB est qu’il ne faut pas considérer un seul terminal UWB, mais
plusieurs dizaines voire centaines de ces terminaux émettant une somme de signaux
qui peuvent éventuellement interférer avec d’autres systèmes. Les études menées par
la communauté scientifique de l’UWB qui tente de quantifier le niveau d’interférences,
doivent tenir compte d’un certain nombre de paramètres peu clairs comme la densité
de déploiement, la proximité entre terminaux interférents ainsi que la notion même
de la gêne occasionnée susceptible d’être supportée par l’utilisateur. Notons que les
réglementations Japonaise et Européenne protègent la bande U-NII(15) en y limitant
la DSP des signaux UWB à −70 dBm/MHz.

(11)Electronic Communication Committee.
(12)Detect And Avoid.
(13)Low Duty Cycle.
(14)La somme de la durée de tous les signaux émis devra être inférieure à 5% moyennée sur une
seconde et inférieure à 0.5% moyennée sur une heure. De plus, chacun des signaux ne devra pas
excéder 5 ms. Enfin, le temps moyen entre deux émissions consécutives doit être supérieur à 38 ms.
(15)La bande U-NII (Unlicensed National Information Infrastructure) comporte trois plages de fré-
quences radio qui peuvent être exploitées, sans licence, par des utilisateurs d’équipement de com-
munication sans fil comme les réseaux WLAN (Wireless Local Area Network) IEEE 802.11a et Hi-
perLAN/2 (HIgh PERformance Local Area Network). Ces trois plages sont 5.15 – 5.25 GHz, 5.25 –
5.35 GHz et 5.725 – 5.825 GHz.
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1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
−90

−80

−70

−60

−50

−40

−30

  
  

   
 

   
 

6

1.61

4.2  4.8

8.5

2.7

10.6

0.96

3.1

3.8

3.4

1.99

Limite part 15 :
−41.3 dBm/MHz

−41.3 dBm/MHz avec gestion
         des interférents

Fréquence [GHz]

P
IR

E
li
m

it
e

[d
B

m
/
M

H
z]

Fig. 1.5 – Masques d’émission pour les signaux UWB, autorisés en indoor par la
FCC (en pointillé rouge) et par l’ETSI (en continu bleu). L’autorisation temporaire
d’émission à −41.3 dBm/MHz dans la bande 4.2 – 4.8 GHz est indiquée par le rectangle
plein.

Il est cependant clair que la réglementation de l’UWB nécessite une dimension
internationale étant donné que les appareils communicants seront dans leur très grande
majorité portatifs d’un continent à un autre. On peut ainsi retenir qu’il existe une
bande comprise entre 7.25 et 8.5 GHz, qui est commune aux différents continents
où à terme les systèmes complètement nomades d’un continent à l’autre pourront
fonctionner. De plus, cette bande de 1.25 GHz répond bien à la définition d’un signal
UWB.

1.3.2 Activités de normalisation

Depuis la définition par la FCC, en février 2002, d’un signal UWB (cf. 1.3.1.1) qui
n’impose pas de forme d’onde particulière, il est possible de regrouper sous le vocable
UWB des solutions qui ne sont plus nécessairement de nature impulsionnelle.

Ainsi, afin de répondre à une demande réelle et de ne pas se retrouver avec des
systèmes UWB incompatibles entre eux, car n’utilisant pas la même forme d’onde, il
est important de mettre en place des normes ou standards pour les systèmes de com-
munications utilisant la technologie UWB. L’IEEE(16) s’est lancé dans l’élaboration de
deux standards, le premier, pour les communications bas débit sous l’appellation IEEE

(16)Institute of Electrical and Electronics Engineers.
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803.15.4a en 2004 et le second pour les communications haut débit sous l’appellation
IEEE 802.15.3a en 2003. Nous allons à présent détailler ces deux standards.

1.3.2.1 IEEE 802.15.4a : le bas débit

Les réseaux personnels sans fil WPAN(17) bas débits et faibles coûts pour des ap-
plications indoor/outdoor présentent aujourd’hui un grand intérêt, notamment pour
la mise en place de réseaux de capteurs et de réseaux ad-hoc. Ce besoin a conduit à
la définition en 2003 de la norme IEEE 802.15.4 pour les réseaux sans fil bas débits
(< 250 kbit/s selon la bande de fréquences), de faible complexité et basse consom-
mation [16]. Cette norme forme la base de la technologie ZigBee(18) qui fournit une
solution complète pour les réseaux bas débits, de la couche physique (PHY) aux ap-
plications [17]. Cependant, les systèmes IEEE 802.15.4 et ZigBee ne permettent pas
de localiser avec une haute précision les objets ou les individus.

Ainsi, en mars 2004, le groupe de travail IEEE 802.15.4a a été créé pour définir
une couche physique alternative et les ajouts strictement nécessaires à la couche de
contrôle d’accès au médium (MAC) pour les WPAN bas débits de la norme IEEE
802.15.4. Son principal objectif était l’introduction de la fonction de localisation de
haute précision (résolution inférieure au mètre) dans les réseaux sans fil bas débit,
le tout en conservant le critère de très basse consommation. Il sera alors possible de
mettre en place des réseaux de capteurs intelligents permettant de suivre un bien
ou une personne. La proposition pour la norme IEEE 802.15.4a [18] a été approuvée
début 2007.

En réalité, deux couches physiques ont été retenues pour la norme [19]. La pre-
mière se base sur des techniques d’étalement de spectre à balayage de fréquence (Chirp
Spread Spectrum, CSS) opérant sans licence dans la bande ISM autour de 2.4 GHz,
pour les communications uniquement. La seconde couche physique, à laquelle nous al-
lons nous intéresser, est basée sur l’UWB impulsionnel opérant également sans licence
dans une bande allant jusqu’à 10 GHz pour les communications et/ou les mesures de
distances.

Pour assurer une meilleure compatibilité entre les différentes réglementations, le
groupe IEEE 802.15.4a a proposé un Band Plan qui consiste en un découpage du
spectre en 16 sous-bandes de 499.2 MHz, certaines bandes plus larges et recouvrantes
par rapport à ces sous-bandes sont également spécifiées (Fig. 1.6). En effet, compte
tenu des disparités de réglementation entre les différentes instances, le standard ne
prévoit pas l’utilisation du spectre comme une bande unique. Les bandes 4 et 10 sont
des bandes obligatoires, c’est-à-dire que les systèmes devront être en mesure d’utiliser
ces bandes. Il sera très probablement nécessaire de mettre en place des techniques
d’évitement pour l’utilisation de la bande 4 en Europe et au Japon. La bande U-NII
(5.2 – 5.8 GHz) est quant à elle épargnée de toute émission de signaux UWB car

(17)Wireless Personal Area Network.
(18)L’Alliance ZigBee regroupe de nombreuses sociétés telles que Motorola, Philips, Mitsubishi Elec-
tric, Samsung, ST, TI,etc. (www.zigbee.org).
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Fig. 1.6 – Plan de fréquences du standard IEEE 802.15.4a.

elle est dédiée aux réseaux sans fil bandes étroites qui seraient susceptibles d’être
perturbés.

La modulation mise en œuvre est de type BPM(19) associée à une modulation de
phase type BPSK(20). La modulation BPM rappelle une modulation PPM(21) dans
laquelle les impulsions isolées sont remplacées par un train d’impulsions successives
appelé burst. Ce compromis résulte de la volonté de permettre la coexistence entre
plusieurs types de récepteurs, cohérents pour une modulation BPSK et non-cohérents
pour une modulation BPM au sein d’un même réseau. Ainsi, avec un émetteur com-
mun, deux types de récepteurs peuvent traiter les signaux reçus.

La figure 1.7 illustre un symbole BPM-BPSK [19] transmettant un 0 ou un 1 d’une
durée Tsymb et constitué de Nc chips de durée Tc. Chaque symbole est divisé en deux
interstices de durée TBPM , avec TBPM = Tsymb/2. Chacun de ces deux interstices est
ensuite divisé en deux intervalles, le premier définit les positions possibles du burst
tandis que le second définit un intervalle de garde afin de limiter les interférences entre
symboles.

Pour transmettre l’information, un burst de durée Tburst, composé de N impulsions
(Tburst = NTc), est placé dans l’un des deux interstices. Il est alors modulé binairement
en position. A cette première modulation est ajoutée une modulation de phase de ce
même burst qui consiste en l’inversion ou non de la polarité des impulsions constituant
le burst. Chaque symbole ne contient qu’un seul burst dont la durée est très inférieure
à la durée d’un interstice (Tburst � TBPM). Ceci permet un accès multi-utilisateurs

(19)Burst Position Modulation.
(20)Binary Phase Shift Keying.
(21)Pulse Position Modulation, le principe sera explicité dans la section 1.5.1.
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Fig. 1.7 – Représentation schématique d’un symbole codant un 0 (a) ou un 1 (b) en
modulation BPM-BPSK pour la couche IEEE 802.15.4a UWB-PHY.

par l’emploi d’un code type TH(22) entre les différentes positions possibles du burst
dans l’interstice.

Deux fréquences de répétition des impulsions (PRF(23)) moyennes ont été définies
et sont obligatoires [20], la première à 15.6 MHz et la seconde à 3.9 MHz. Au sein
d’un burst, les impulsions sont répétées à un rythme de PRFpic = 499.2 MHz, on a
donc Tc = 1/PRFpic = 2 ns. Le nombre d’impulsions par burst et donc par symbole
varie de N = 1 à 128 et permet de fixer le débit dont les valeurs pourront s’étendre
de 100 kbit/s à 27 Mbit/s [20].

1.3.2.2 IEEE 802.15.3a : le haut débit

La fin du 20e siècle a vu la multiplication des applications multimédias grand public
et, avec elle, l’inévitable prolifération des câbles de connexion. La mise au point des
systèmes permettant de réduire le nombre de câbles et d’accrôıtre la mobilité est
alors apparue nécessaire. L’IEEE, via le groupe de travail 802.15.3, a donc proposé
de mettre en place en 1999 un standard de communications radio hauts débits. Ce
standard prévoit l’utilisation sans licence de la bande ISM(24) à 2.4 GHz pour la mise
au point d’une couche physique fournissant des débits allant de 11 à 55 Mbit/s pour des
distances comprises entre 10 et 70 mètres. Les applications visées étant, par exemple,

(22)Time Hopping.
(23)Pulse Repetition Frequency.
(24)Industrial, Scientific and Medical.
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le transfert de données entre appareils multimédias tels que des fichiers volumineux
sur un appareil portatif ou l’affichage du contenu d’une caméra vidéo sur un écran.

Ces applications requièrent en général des débits de transmission importants et
imposent des contraintes de qualité de services. Les appareils concernés sont le plus
souvent de petites tailles et fonctionnent sur batteries. Le système de transmission
radio doit donc être d’une part peu encombrant et peu gourmand en énergie. Destinés
à un large public, ces appareils doivent également être simples, rapides à configurer
et doivent fonctionner dans une topologie de réseau ad hoc, le tout à faible coût.

Entre temps, de nouveaux besoins sont apparus avec notamment l’arrivée de la té-
lévision haute définition (HDTV). La transmission simultanée de plusieurs flux HDTV
requiert des débits supérieurs à 110 Mbit/s que le standard IEEE 802.15.3 n’est pas
en mesure d’offrir. Afin de répondre à ces attentes de débits et de qualité de service,
l’IEEE a mis en place en 2003 le groupe de travail 802.15.3a. Son objectif est l’étude
d’une nouvelle couche physique alternative basée sur la technologie UWB et permet-
tant d’accéder à des débits allant jusqu’à 480 Mbit/s, l’exigence minimale s’élevant à
110 Mbit/s sur une portée de 10 mètres. Le protocole utilisera la même couche MAC
que celle définie pour les systèmes IEEE 802.15.3.

Globalement, mis à part les débits plus élevés, ce nouveau standard reprend les
mêmes contraintes formulées par le groupe IEEE 802.15.3 :

– respecter les contraintes de coexistence avec les autres normes IEEE 802 ;
– respecter les débits ciblés (débit minimum de 110 Mbit/s à 10 m, 480 Mbit/s à

2 m) ;
– assurer la robustesse des systèmes face aux multitrajets ;
– possibilité de localisation des systèmes ;
– utilisation du nouveau spectre sans licence pour le haut débit WPAN défini par

les instances de régulations.

Après le lancement du processus de normalisation en mars 2003, plusieurs pro-
positions ont été soumises et, au fil des discussions, deux solutions ont émergé. Une
première portée par l’Alliance WiMedia(25) qui regroupe la majeure partie des poids
lourds de l’électronique mondiale(26) et qui soutient une approche (( multibande ))

pour l’UWB haut débit. La seconde, soutenue par les défenseurs d’une implémen-
tation (( impulsionnelle )) se rassemble sous l’appellation UWB Forum qui regroupe
notamment Motorola, certaines PME pionnières (comme Pulse Link) et de nombreux
partenaires académiques. Ceci s’explique par l’origine impulsionnelle de la technologie
UWB. Nous décrirons ces deux solutions dans la section 1.5.

Ces deux solutions se sont affrontées jusqu’à la dissolution du groupe de travail
IEEE 802.15.3a en janvier 2006 sans qu’aucune n’ait pu recueillir les 70% des votes
nécessaires à son adoption en tant que norme. Plusieurs arguments sont avancés pour

(25)A l’origine il y avait le MBOA SIG (Multi-Band OFDM Alliance Special Interest Group) qui a
ensuite fusionné avec WiMedia début 2005 pour former l’Alliance WiMedia.
(26)On peut notamment citer Intel, HP, TI, NXP, Nokia,... (liste complète sur www.wimedia.org).
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expliquer cet échec. Les deux solutions étant très différentes, il était très difficile de
trouver un consensus et de les rassembler en une seule et unique solution. Il était tout
autant difficile de les départager, les deux solutions ayant déjà fait largement leurs
preuves dans d’autres systèmes sans fil. De plus, les différentes sociétés ont commencé
le développement des premiers chip-sets ou sous-ensembles de composants basés sur
l’une ou l’autre des solutions avant que l’IEEE ne débute l’activité de normalisation,
réduisant la possibilité de trouver un compromis [21]. Enfin, une autre raison à cet
échec, peut-être moins significative mais réelle, peut venir de la disparité des régle-
mentations et de l’incertitude sur certaines d’entre elles ainsi qu’à un marché encore
flou.

L’Alliance WiMedia n’a pas attendu janvier 2006 et a fait un passage en force
en annonçant l’approbation de son standard par l’ECMA International en décembre
2005 (ECMA-368) [22]. L’ECMA International est une association industrielle pour
la normalisation dans les technologies de l’information et des communications ainsi
que l’électronique. Après la dissolution du groupe de discussion IEEE 802.15.3a, le
Bluetooth SIG(27) a tourné le dos à l’UWB Forum avec lequel il s’était rapproché
en 2005 pour s’accorder finalement, en mars 2006 avec l’Alliance WiMedia pour sa
version haut débit qui portera le nom de Bluetooth High Speed. En mars 2007, le
standard ECMA-368 spécifiant les couches MAC et PHY pour l’UWB a été officialisé
en tant que norme ISO/IEC 26907. C’est une victoire pour l’Alliance WiMedia et une
avancée qui va peut-être faire pencher la balance au niveau des instances de l’IEEE.

Cependant, les fournisseurs de composants UWB n’étant pas en mesure de fournir
ce qu’ils avaient promis, notamment pour atteindre les 480 Mbit/s, le Bluetooth SIG
a annoncé, fin 2007, se tourner vers la technologie WiFi pour sa couche de transport
au dépend de l’UWB. Cette dernière n’est pas complètement abandonnée mais devra
attendre les générations futures des produits Bluetooth. Il s’agit là d’un coup dur pour
l’Alliance WiMedia et plus généralement pour l’UWB.

De son côté, Freescale Semiconductor(28) a quitté l’UWB Forum dont il était un des
fondateurs après la dissolution du groupe de discussion IEEE 802.15.3a pour créer un
nouveau groupe appelé Cable Free. Son objectif est de promouvoir sa propre solution
UWB. Elle sera appliquée dans un premier temps à l’USB(29) 2.0 sans fil appelée
Cable-Free USB et proposée, par la suite, pour des versions sans fil de la norme IEEE
1394 (FireWire) et de la HDMI(30).

La compétition livrée autour des deux solutions pour la course à la normalisation
n’aura pas vu l’émergence d’une vraie norme IEEE régissant l’UWB haut débit. La
solution prônée par l’Alliance WiMedia a cependant tiré largement son épingle du jeu

(27)Les fondateurs de Bluetooth Special Interest Group (SIG), qui ont fêté en janvier 2008 les 10
ans de la technologie Bluetooth, sont Agere, Ericsson, Lenovo, Intel, Microsoft, Motorola, Nokia et
Toshiba.
(28)Frescale Semiconductor est la division semiconducteur de Motorola en charge des activités UWB.
(29)Universal Serial Bus.
(30)High Definition Multimedia Interface.
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grâce, notamment, à son adoption en tant que norme par l’ECMA. Le duel n’est pas
pour autant terminé, les deux solutions vont à présent tenter d’imposer leurs systèmes
sur le marché, qui sera le seul décideur. L’Alliance WiMedia semble néanmoins avoir
un avantage par rapport à son concurrent. En effet, les consortiums USB-IF(31) et
1394 TA(32) qui sont en charge du développement des technologies USB et IEEE
1394, respectivement, ont retenu la plateforme radio WiMedia pour leur évolution
vers le sans fil [23].

1.4 Le canal de propagation UWB

La réalisation de simulations système nécessite l’utilisation d’un modèle pour la
prise en compte de l’effet du canal sur la liaison. Pour l’étude des systèmes UWB, deux
modèles ont été développés respectivement par le groupe de travail IEEE 802.15.3a
pour le standard haut débit et courte portée indoor [24] et le groupe de travail IEEE
802.15.4a pour le standard bas débit [25]. Chacun de ces modèles porte le même nom
que le groupe de travail qui l’a défini.

L’étude que nous menons portant principalement sur du haut débit, nous allons
principalement nous intéresser au modèle IEEE 802.15.3a. Aussi, dans cette section,
nous présenterons et ne détaillerons que ce modèle.

1.4.1 Notion de canal de transmission

Le canal de propagation est le milieu dans lequel se propage le signal de l’émetteur
au récepteur. Il est donc important d’avoir une bonne compréhension de ce canal de
propagation pour établir un modèle adapté aux contraintes UWB qui sera ensuite
utilisé lors de la conception des systèmes de communications UWB. Ces modèles
s’efforcent de répondre à un double objectif. Le premier est de reproduire le compor-
tement du canal radio de la façon la plus réaliste possible et le second est de respecter
une contrainte de complexité mâıtrisée afin de permettre les études et les simulations
systèmes en un temps raisonnable.

Dans un cas idéal, en espace libre, le signal est affecté uniquement d’une atté-
nuation et d’un retard qui dépendent de la distance entre l’émetteur et le récepteur.
Cependant, le milieu de propagation est en général loin d’être idéal car il est composé
d’un certain nombre d’obstacles perturbant la propagation du signal, créant ainsi
un canal dit multi-trajet. Ceci est d’autant plus vrai avec la technologie UWB qui
est pressentie pour une utilisation majoritairement en environnement de type indoor
(résidentiel ou bureau). La propagation dans un canal peut être représentée par un
ensemble de rayons. Selon cette représentation multi-trajet du canal, le signal reçu

(31)USB-Implementers Forum, groupe en charge des spécifications de l’USB et en particulier de
l’USB sans-fil certifié (www.usb.org).
(32)1394 Trade Association est en charge du développement du FireWire ou IEEE 1394

(www.1394ta.org).
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Fig. 1.8 – Illustration du canal de propagaton et du canal de transmission [9].

est modélisé par la somme d’un grand nombre de répliques ou échos du signal émis,
lesquelles sont atténués ou retardés différemment.

Il existe un certain nombre de modèles de canaux multi-trajets pour les systèmes
bande étroite. Mais le canal UWB est beaucoup plus riche qu’un canal bande étroite.
En effet, la richesse du canal est directement liée à la capacité du récepteur à distinguer
les trajets du canal. Cette capacité est améliorée avec un temps de résolution court
et celui-ci est inversement proportionnel à la bande du système qui est très large en
UWB. Aussi les modèles de canaux classiquement utilisés et les théories mises en
places jusqu’à présent ne peuvent pas être appliqués directement au cas de l’UWB et
nécessitent donc d’être adaptés.

Il faut également faire la distinction entre le canal de propagation et le canal de
transmission. Le canal de propagation ne tient compte que des modifications en phase
et en amplitude subies par l’onde électromagnétique en interagissant avec l’environ-
nement dans lequel elle se propage. Le canal de transmission englobe, en plus du
canal de propagation, l’effet des antennes en émission et en réception sur le signal les
traversant, en fonction de leurs caractéristiques de rayonnement en phase et ampli-
tude comme le gain, la directivité, l’adaptation, etc (Fig. 1.8). Dans le cas du modèle
IEEE 802.15.3a, les antennes sont considérées comme idéales, c’est-à-dire qu’elles ont
un gain indépendant de la fréquence. Notre étude ne portant pas sur les antennes,
nous adopterons les mêmes considérations que dans le modèle à savoir qu’elles ont un
diagramme de rayonnement omnidirectionnel et un gain de 0 dBi sur toute la largeur
de la bande de fonctionnement [24] [26].

1.4.2 Principe du modèle

Le modèle de canal IEEE 802.15.3a a été développé à partir d’une dizaine de
contributions s’appuyant toutes sur des mesures expérimentales distinctes, réalisées
en environnement intérieur résidentiel ou de bureau [24]. Le modèle proposé in fine
est un modèle à rayon dérivé du modèle de Saleh et Valenzuela [27]. Ce modèle permet
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entre autres de mettre en évidence la répartition des rayons reçus dans le domaine
temporel par groupements que l’on appellent clusters comme l’illustre la figure 1.9.

La réponse impulsionnelle du canal multi-trajet est donnée par :

h(t) = X
L∑

l=0

K∑

k=0

βk,l e
iθk,l δ(t− Tl − τk,l), (1.2)

où :
– l est l’indice des clusters ;
– k est l’indice des trajets à l’intérieur des clusters ;
– Tl est le retard du cluster l, i.e. l’instant d’arrivée du premier trajet dans le

cluster d’indice l ;
– τk,l est le retard du kème trajet du cluster l, relativement à l’instant d’arrivée Tl

du premier trajet du cluster (donc par définition, τ0,l = 0, ∀l) ;
– βk,l est le coefficient d’amplitude du trajet k au sein du cluster l, la puissance

de ce trajet étant donnée par β2
k,l ;

– θk,l est la phase associée au trajet k au sein du cluster l (θk,l ∈ [0, 2π)) ;
– X est une variable aléatoire d’amplitude qui suit une loi de type log-normal.

Les instants d’arrivée des clusters Tl sont modélisés par un processus de Poisson
de taux d’apparition Λ. Le temps entre deux clusters suit donc une loi exponentielle
de paramètre Λ :

p(Tl|Tl−1) = Λe−Λ(Tl−Tl−1). (1.3)

Le temps moyen entre deux clusters est donc de 1/Λ.

De même, les instants d’arrivée des trajets τk,l au sein d’un cluster sont modélisés
par une loi de Poisson de taux d’apparition λ. Les trajets sont donc espacés d’un
temps régi par une loi exponentielle de paramètre λ :

p(τk,l|τk−1,l) = λe−λ(τk,l−τk−1,l). (1.4)

La puissance moyenne des clusters (resp. des trajets intra-cluster) suit une décrois-
sance exponentielle de constante de temps Γ (resp. γ). Pour chaque trajet d’indices

(k, l), la puissance moyenne β2
k,l est égale à la moyenne temporelle des puissances β2

k,l

de chaque réalisation, et s’exprime donc par :

β2
k,l ≡ β2(Tl, τk,l) = β2(0, 0)e−Tl/Γe−τk,l/γ , (1.5)

où β2(0, 0) = β2
0,0 est la puissance moyenne du premier trajet du premier cluster.

Le temps de décroissance de la puissance des trajets au sein d’un cluster est plus
faible que le temps de décroissance de la puissance des clusters (Γ > γ). La figure 1.9
représente schématiquement le profil puissance-retard (PDP(33)) et les décroissances
exponentielles associées.

(33)Power Delay Profile.
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Fig. 1.9 – Représentation schématique du profil puissance-retard (PDP) en forme de
clusters selon le formalisme de Saleh et Valenzuela.

La valeur moyenne de la puissance des trajets β2
k,l décrôıt de manière déterministe

suivant leurs instants d’arrivée. De son côté, la distribution de la puissance normalisée
des trajets β2

k,l/β
2
k,l est indépendante des retards.

Le modèle de Saleh-Valenzuela [27] s’applique dans sa forme originale aux systèmes
bande étroite. Il propose une répartition des puissances suivant une loi exponentielle :

p(β2
k,l) = (β2

k,l)
−1e−β

2
k,l/β

2
k,l, (1.6)

et une répartition du module des trajets suivant une loi de Rayleigh :

p(βk,l) = (2βk,l/β2
k,l)e

−β2
k,l/β

2
k,l. (1.7)

En effet, dans un système bande étroite, la résolution temporelle du récepteur est
très large (elle est inversement proportionnelle à la largeur de la bande). L’échelle des
temps est partitionnée en bins correspondant au temps de résolution du récepteur.
Pour un système bande étroite, à l’instant tk correspondant au début du kème bin,
chaque trajet d’indice n contenu dans ce bin est caractérisé par son amplitude αk,n et
sa phase φk,n. Pour le bin considéré, la puissance du trajet résultant, i.e. observable
par le récepteur bande étroite, est le module carré de la somme des trajets contenus
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dans ce bin :

β2
k =

∣
∣
∣
∣
∣

Nk∑

n=1

αk,n e
jφk,n

∣
∣
∣
∣
∣

2

=

(
Nk∑

n=1

αk,n cos(φk,n)

)2

+

(
Nk∑

n=1

αk,n sin(φk,n)

)2

,

(1.8)

où les sommes sont effectuées sur le nombre Nk de trajets arrivant dans l’intervalle de
temps du bin k considéré.

Dans un système bande étroite, la durée d’un bin est grande et par conséquent,
le nombre de trajets Nk au sein d’un bin est élevé. Finalement, en vertu de la loi
des grands nombres, les variables aléatoires

∑Nk

n=1 αk,n cos(φk,n) et
∑Nk

n=1 αk,n sin(φk,n)
suivent une loi gaussienne centrée et de même variance. La somme de leur carré β2

k

est donc une variable aléatoire suivant une loi exponentielle et sa racine carrée βk suit
une loi de Rayleigh.

Pour les systèmes UWB, la résolution temporelle est très fine et la durée des bins
est très courte. Par conséquent, le nombre de trajets contenus dans un bin est très
faible, la loi des grands nombres n’est donc plus vérifiée dans ce cas. C’est pourquoi,
pour le modèle IEEE 802.15.3a, la loi de Rayleigh est remplacée par une loi log-normale
offrant une meilleure adéquation entre le modèle et les observations expérimentales.

On obtient ainsi :

20 log10(βk,l) ∝ N (µk,l, σ
2
1 + σ2

2), (1.9)

ou encore

βk,l = 10
µk,l+n1+n2

20 , (1.10)

où n1 ∝ N (0, σ2
1) et n2 ∝ N (0, σ2

2) sont indépendants et correspondent aux variations
d’amplitude s’appliquant respectivement à chaque cluster et à chaque trajet. Les
paramètres σ2

1 et σ2
2 sont donc les variances observées respectivement sur les clusters

et les trajets.

La moyenne µk,l de la loi normale (Eq. (1.9)) est obtenue à partir de l’expression

de la moyenne β2
k,l donnée par l’équation (1.5). A l’aide des formules de conversion de

loi log-normale vers loi normale, on obtient la formule de cette moyenne :

µk,l =
1

ln(10)

(

10 ln(β2
0,0) − 10

Tl
Γ

− 10
τk,l
γ

)

− (σ2
1 + σ2

2) ln(10)

20
. (1.11)

Enfin, la variance (en dB) de la fluctuation du niveau de la puissance totale X
pour une réalisation est définie par :

20 log10(X) ∝ N (0, σ2
X). (1.12)
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1.4.3 Valeurs des 4 ensembles de paramètres du modèle

Comme nous venons de le voir, sept paramètres caractérisent le modèle IEEE
802.15.3a :

– Λ et λ : paramètres des processus de Poisson pour l’arrivée des clusters et des
trajets ;

– Γ et γ : paramètres de la décroissance exponentielle de la moyenne des puissances
des clusters et des trajets ;

– σ1 et σ2 : paramètres de fading log-normal pour les clusters et les trajets ;
– σX : paramètre de shadowing log-normal s’appliquant à l’ensemble de la réponse

impulsionnelle.

Le groupe de travail IEEE 802.15.3a a défini quatre configurations différentes iden-
tifiées par la nature de la liaison (visibilité-LOS(34) ou non visibilité-NLOS(35)) et par
la distance émetteur-récepteur. En fonction de valeurs spécifiques attribuées aux pa-
ramètres précédents, on peut décrire quatre canaux correspondant à chacune de ces
situations :

– le modèle de canal CM1(36) correspond à une distance de 0 à 4 mètres en situation
de visibilité directe entre l’antenne d’émission et de réception (LOS) ;

– le modèle de canal CM2 correspond à une distance de 0 à 4 mètres en situation
d’absence de visibilité directe entre l’antenne d’émission et de réception (NLOS) ;

– le modèle de canal CM3 correspond à une distance de 4 à 10 mètres en situation
d’absence de visibilité directe entre l’antenne d’émission et de réception (NLOS) ;

– le modèle de canal CM4 correspond à une configuration NLOS sévère provoquant
une grande dispersion des retards RMS delay spread de 25 ns.

Le tableau 1.1 présente les principales caractéristiques de ces quatre canaux. Les
valeurs en gras sont les valeurs caractéristiques issues de la mesure. Elles ont été
utilisées pour dimensionner les paramètres des quatre ensembles du modèle présentés
dans le tableau 1.2. Les valeurs en italiques n’ont quant à elles pas servi à paramétrer le
modèle. Elles représentent les caractéristiques observées par la réalisation d’un grand
nombre de canaux à partir du modèle et des paramètres du tableau 1.2.

La figure 1.10 présente la réponse impulsionnelle d’une réalisation de canal pour
chaque version du modèle IEEE 802.15.3a.

1.5 Les techniques de transmission pour l’UWB

Plusieurs techniques de transmission ont été proposées pour l’UWB. Dans cette
thèse nous nous focaliserons essentiellement sur celles spécifiques à l’UWB haut débit.
Cette section a pour objectif de présenter les différentes formes d’ondes qui ont été
envisagées, notamment les deux principales propositions faites au groupe de discussion

(34)Line Of Sight.
(35)Non Line Of Sight.
(36)Channel Model 1.
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CM1 CM2 CM3 CM4

Mean excess delay (τm) [ns] 5.05 10.38 14.18 30

RMS delay spread (τRMS) [ns] 5.28 8.03 14.28 25

NP
(a)

10 dB 12.5 15.3 35 41.2

NP
(b)

85% 24 36.1 61.54 123.3

(a) Nombre de trajets au dessus du seuil de -10 dB par rapport au trajet dominant.
(b) Nombre de trajets contenant 85% de l’énergie de la réponse impulsionnelle.

Tab. 1.1 – Caractéristiques du modèle IEEE 802.15.3a pour les quatre ensembles de
paramètres.

CM1 CM2 CM3 CM4

Λ [1/ns] 0.0233 0.4 0.0667 0.0667

λ [1/ns] 2.5 0.5 2.1 2.1

Γ [ns] 7.1 5.5 14 24

γ [ns] 4.3 6.7 7.9 12

σ1 [dB] 3.3941 3.3941 3.3941 3.3941

σ2 [dB] 3.3941 3.3941 3.3941 3.3941

σX [dB] 3 3 3 3

Tab. 1.2 – Valeurs des quatre ensembles de paramètres du modèle IEEE 802.15.3a
[24].
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Fig. 1.10 – Réponses impulsionnelles de canaux obtenues à partir du modèle
IEEE 802.15.3a.



28 la technologie uwb pour les systèmes de communications sans fil
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Fig. 1.11 – Formes d’impulsions UWB.

IEEE 802.15.3a. Ces solutions se distinguent par leurs approches impulsionnelles ou
multibandes.

1.5.1 Les solutions dites (( impulsionnelles ))

1.5.1.1 Les solutions mono-bande

Ces formes d’ondes sont celles initialement envisagées pour l’UWB haut et bas
débits [28, 29], bien qu’actuellement elles soient principalement utilisées pour l’UWB
bas débit.

Le concept de radio impulsionnelle repose sur l’émission d’impulsions de durée
très brève (de l’ordre de 100 ps à 1 ns). Typiquement, ce type d’impulsions occupe un
spectre très large (de l’ordre de 1 à quelques GHz). La forme des impulsions retenue
pour les communications UWB est gaussienne. Cepentant, le principal défaut d’une
impulsion gaussienne réside dans son amplitude moyenne non nulle, conduisant à un
pic d’énergie à la fréquence nulle. Ainsi, le choix de la forme des impulsions se porte
généralement sur sa dérivée première (appelé monocycle gaussien) ou sur sa dérivée
seconde (Fig. 1.11).

La modulation par position d’impulsion : TH-PPM

Pour cette modulation, le codage de l’information à transmettre s’effectue par le
positionnement de l’impulsion par rapport à une position nominale, on parle alors de
modulation par position d’impulsion ou PPM. Nous allons décrire cette modulation
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par étapes. Considérons tout d’abord l’émission d’impulsions uniformément réparties
donnée par l’équation suivante :

s(t) =
∑

i∈Z

p(t− iTf), (1.13)

où p(t) représente la forme d’onde du monocycle transmis tous les Tf secondes.

Le train d’impulsions de l’équation (1.13) est représenté à la figure 1.12, partie
(a). Tf , généralement appelé (( durée de trame )), est de l’ordre de 100 à 1000 fois
la durée de l’impulsion. On obtient ainsi des signaux de très faible rapport cyclique,
présentant donc une très faible DSP. Il faut noter cependant que la périodicité du
signal provoque l’apparition de raies parasites dans le spectre radio [30]. D’autre part,
les impulsions émises régulièrement par plusieurs utilisateurs au sein d’un réseau sont
vulnérables aux collisions occasionnelles lors de l’accès au canal.

Ces deux problèmes sont résolus par l’introduction d’un code pseudo-aléatoire,
appelé TH-code, régissant le saut temporel. La trame, de durée Tf , est divisée en un
certain nombre d’intervalles de temps (chip) de durée Tc. Chaque utilisateur se voit
attribuer un TH-code c(j) de longueur Nc indiquant dans quel chip de chaque trame
l’impulsion sera transmise [31]. L’utilisation de ce TH-code permet de rompre les pério-
dicités temporelles. Le spectre apparâıt alors plus lissé et il est ainsi possible d’utiliser
de façon optimale les gabarits spécifiés par la réglementation. L’accès multiple est
assuré par l’usage d’un TH-code propre à chaque utilisateur et connu des récepteurs
associés. Le signal émis avec l’utilisation d’un TH-code c(j) = [c

(j)
1 , . . . , c

(j)
l , . . . , c

(j)
Nc−1]

pour un utilisateur j s’écrit :

s(j)(t) =
∑

i∈Z

Nc−1∑

l=0

p(t− iTs − lTf − c
(j)
l Tc), (1.14)

où Ts est la durée d’un symbole correspondant à la périodicité du TH-code. Une
représentation de cette équation est donnée à la figure 1.12, partie (b).

L’équation (1.15) donne finalement l’expression d’un signal impulsionnel modulé
par une TH-PPM(37) :

s(j)(t) =
∑

i∈Z

Nc−1∑

l=0

p
(

t− iTs − lTf − c
(j)
l Tc − d

(j)
i δ
)

. (1.15)

Dans cette équation, le terme δ représente un intervalle de temps de l’ordre de Tc

2

et le terme di représente la séquence binaire (0 ou 1) à émettre. L’équation (1.15)
montre que la donnée binaire émise change seulement tous les Nc sauts. Il y a donc
redondance de l’information transmise, l’énergie par symbole est donc plus importante
et les portées du système sont augmentées. Lorsqu’un 0 est transmis, il n’y a pas de
décalage temporel dans l’émission des données, tandis qu’un décalage d’une durée de

(37)Time Hopping-Pulse Position Modulation
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(a)

(b)

(c)

Ts

Tc Tfδ

Fig. 1.12 – Trains d’impulsions pour l’UWB impulsionnel : uniformément reparties
(a), code d’étalement en position 0 (b) et code d’étalement en position 1 (c).

δ est appliquée sur toute la durée du code lorsqu’un 1 est transmis. La figure 1.12,
parties (b) et (c), illustre ces deux états. Il faut noter qu’une modulation PPM utilisant
un plus grand nombre d’états est également possible.

La réception de signaux impulsionnels se fait par corrélation entre le signal reçu et
un template v(t). Le template possède une forme d’onde déterminée afin de maximiser
la valeur absolue de cette inter-corrélation. Dans le cas d’une transmission binaire, la
décision sur le bit reçu se fait sur le signe du résultat de cette corrélation (seuil de
décision à 0). En présence d’un bruit blanc gaussien, la théorie de la décision permet
de montrer que la forme optimale du template est v(t) = s0(t)−s1(t), où s0(t) et s1(t)
représentent un symbole de durée Ts codant respectivement un bit 0 et un bit 1. La
règle de décision s’appliquant au symbole compris entre t = 0 et Ts est :

H1
∫ Ts

0

s(t) v(t)dt ≷ 0,

H0

(1.16)

où H0 et H1 sont les hypothèses selon lesquelles les signaux reçus sont, respectivement,
s0(t) + n(t) et s1(t) + n(t) avec n(t) le bruit blanc gaussien.
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La modulation par amplitude d’impulsion

La modulation par amplitude d’impulsion (PAM(38)), éventuellement assortie d’un
TH-code, est une alternative à la PPM (Eq. (1.17)). Le principe de cette modulation
repose sur la variation de l’amplitude des impulsions émises pour coder les différents
états.

s(j)(t) =
∑

i∈Z

d
(j)
i

Nc−1∑

l=0

p(t− iTs − lTf − c
(j)
l Tc), (1.17)

où di représente l’amplitude de la ième série d’impulsions.

Si un nombre illimité de valeurs peuvent théoriquement être utilisées pour l’ampli-
tude du signal, dans la pratique la modulation PAM se réduit souvent à deux états,
+1 et −1.

Une variante à la modulation PAM consiste à n’émettre une impulsion que pour un
1, les 0 se traduisent par l’absence d’impulsion. Cette modulation, appelée OOK(39), est
intéressante pour sa simplicité intrinsèque, se traduisant par une faible consommation
d’énergie.

1.5.1.2 La solution DS-UWB

L’approche DS-CDMA(40) pour l’UWB, plus communément nommée DS-UWB, a
été introduite par la start-up américaine XtremeSpectrum Inc. appartenant à présent
à Freescale Semiconductor, filiale de Motorola. Ils ont par la suite formé l’UWB Forum
consistué de différents partenaires industriels et académiques dont le but était de sou-
tenir cette nouvelle approche au sein du groupe de travail IEEE 802.15.3a. La solution
DS-UWB consiste à utiliser simultanément toute la bande de fréquences disponible,
l’accès multiple au sein d’un réseau de petite dimension appelé piconet étant assuré
par l’utilisation de codes d’étalement orthogonaux propres à chaque utilisateur, d’où
le terme CDMA.

En réalité, le spectre a été divisé en deux bandes de fréquences distinctes : une
bande basse de largeur égale à 1.75 GHz comprise entre 3.1 et 4.85 GHz et une bande
haute large de 3.5 GHz entre 6.2 et 9.7 GHz. La bande U-NII a été laissée libre de
toute émission de signaux UWB. Afin d’occuper efficacement ces larges bandes de
fréquences, les signaux émis sont de type impulsionnels et non sinusöıdaux comme
dans les systèmes DS-CDMA classiques. La figure 1.13 représente le contenu spectral
ainsi que la forme temporelle des signaux émis sur les bandes basse et haute. Pour
faciliter l’implémentation des architectures, dans un premier temps seule la bande
basse est obligatoire, la bande haute étant quant à elle optionnelle.

L’équation d’un signal DS-UWB à l’émission pour l’utilisateur j est donnée par :

(38)Pulse Amplitude Modulation.
(39)On Off Keying.
(40)Direct Sequence Code Division Multiple Access.
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Fig. 1.13 – Spectres et formes d’onde des impulsions sur les bandes basse et haute
pour la solution DS-UWB [32].

s(j)(t) =
∑

i∈Z

d
(j)
i

Nc−1∑

l=0

c
(j)
l p(t− lTc − iTs), (1.18)

où :
– d

(j)
i est la ième donnée d’information à transmettre du j ème utilisateur, transmise

en BPSK ;
– Nc est la longueur des codes d’étalement ;
– c

(j)
l est le lème chip du code d’étalement propre à l’utilisateur j, c

(j)
l ∈ {1,−1}Nc

l=1 ;
– p(t) est la forme d’onde des impulsions ;
– Tc est la période d’un chip ;
– Ts est la période d’un symbole (Ts = NcTc).

L’étalement est effectué par l’utilisation d’un code pseudo-aléatoire de type ter-
naire. Les impulsions sont émises à un rythme régulier de 1.32 GHz et pondérées à
chaque chip par un élément du code égal à −1, 0 ou +1. Contrairement aux systèmes
à spectre étalé, l’utilisation d’un code dans les systèmes utilisant l’UWB ne sert pas
à augmenter la largeur de bande des signaux, car les signaux à ultra large bande ont
fondamentalement une largeur de bande très grande due à la forme des impulsions
(Fig. 1.13). Le code sert à séparer les différents usagers du système, à répartir l’énergie
plus uniformément sur toute la bande considérée et à diminuer l’impact du brouillage
intentionnel.

Dans la proposition initiale effectuée en mars 2003 [33], les codes ternaires sont
tous de longueur égale à 24. Parmi les 324 codes possibles, 4 familles de M/2 codes
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Débits Rendement du code Modulation Longueur du code Rythme symbole

[Mbit/s] correcteur d’erreur(a) d’étalement [Msymb/s]

28 1
2 BPSK 24 55

55 1
2 BPSK 12 110

110 1
2 BPSK/4-BOK 6/12 220/110

220 1
2 BPSK/4-BOK 3/6 440/220

500 3
4 BPSK/4-BOK 2/4 660/330

660 1 BPSK/4-BOK 2/4 676/338

1000 3
4 BPSK/4-BOK 1/2 1320/660

1320 1 BPSK/4-BOK 1/2 1320/660

(a) Codeur convolutif de longueur de contrainte k = 6.

Tab. 1.3 – Débits proposés pour la solution DS-CDMA utilisant une modulation
BPSK ou 4-BOK dans la bande basse.

quasi-orthogonaux sont créées et utilisées conjointement avec une modulation BPSK
pour former une modulation dite M-BOK(41) à M états. Des valeurs de M entre 2 et
16 ont été envisagées, associées à des codes convolutifs ou des codes de Reed Solomon
offrant la possibilité d’atteindre des débits de 28.5 à 400 Mbit/s dans la bande basse.

La solution a ensuite évolué vers plus de simplicité avec une nouvelle proposition
faite en mars 2004 [34]. Les systèmes DS-UWB utilisent exclusivement une modulation
BPSK et, de façon optionnelle, une modulation 4-BOK(42) pour assurer une transmis-
sion plus robuste. Le récepteur précédent était en effet pressenti trop complexe à
mettre en œuvre avec une modulation M-BOK. La longueur des codes ternaires uti-
lisés est à présent variable et comprise entre 1 et 24 chips. Le rendement du codage
convolutif associé étant par ailleurs 1/2, 3/4 ou 1 ce dernier symbolisant l’absence
de codage, les débits résultants accessibles s’étendent de 28 Mbit/s à 1320 Mbit/s
(Tab. 1.3).

Avantages

Ce système impulsionnel tire profit de la largeur de la bande disponible et présente
de bonnes performances théoriques, notamment au niveau des débits atteignables. La

(41)M -ary Bi-Orthogonal Keying.
(42)La mise en œuvre de la modulation 4-BOK se fait en divisant le flux de données binaires en blocs
de 2 bits. Chaque bloc de 2 bits est ensuite codé à l’aide d’un des 4 codes ternaires C disponibles
(C = −C2,−C1, C1, C2).
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gestion de l’accès multiple au sein d’un piconet est facilitée par l’attribution à chaque
utilisateur d’un code pseudo-aléatoire qui lui est propre, les codes étant orthogonaux
entre eux afin de minimiser l’interférence d’accès multiple ou MAI(43). L’utilisation de
ces codes d’étalement confère à ces systèmes une robustesse théorique aux interférents
à bande étroite présents dans les mêmes bandes de fréquences que le système DS-UWB.

Inconvénients

Pour démoduler ce type de signaux transmis dans un canal multi-trajet, un récep-
teur de type Rake est nécessaire afin de combiner de façon constructive les signaux
issus des différents trajets. Le signal reçu à l’entrée du récepteur Rake est corrélé
avec des versions décalées d’un signal modèle, pondérées par des poids fixés par les
paramètres estimés du canal et enfin combinées de façon linéaire. Le nombre de cor-
rélateurs (appelé doigts) est fixé par le nombre de trajets qui caractérisent le canal de
propagation.

Dans le cas de l’UWB, les signaux émis sont de très faibles puissances et tra-
versent un canal multi-trajet relativement dense. Il est donc nécessaire que le Rake
en réception possède suffisamment de doigts pour collecter l’énergie nécessaire à la ré-
cupération de l’information. Cependant, la complexité d’un récepteur Rake augmente
linéairement avec le nombre de ses doigts. Ce type de récepteur reste relativement
lourd et complexe pour des systèmes UWB qui se veulent par ailleurs low cost.

1.5.2 Les solutions dites (( multibandes ))

1.5.2.1 La solution multibande impulsionnelle

Parmi les premières propositions faites au lancement du processus de normalisa-
tion IEEE 802.15.3a en 2003, on trouve l’approche multibande impulsionnelle appelée
TD/FDMA(44). Afin de réduire les interférences inter-symboles, la solution TD/FDMA
adopte une période de répétition des impulsions dans chaque sous bande, supérieure
à l’étalement du canal. Pour atteindre de hauts débits, la solution repose sur l’uti-
lisation d’un saut de fréquence permettant l’utilisation séquentielle des sous-bandes
(Fig. 1.14). Le découpage en sous-bandes d’environ 550 MHz de largeur offre une
meilleure occupation spectrale du signal émis pour satisfaire aux contraintes de la ré-
glementation (Fig. 1.15). Ce découpage permet également d’éviter les bandes occupées
et notamment la bande U-NII.

L’approche multibande impulsionnelle a été proposée par les sociétés Time Do-
main, Intel, Wisair, Samsung, Discrete Time Communications et Focus Enhancement
[35, 36, 37, 38, 39, 40]. Elles ont eu des approches très similaires qui les ont pous-
sées à une coopération dans les débats autour de la normalisation. Dans l’approche
TD/FDMA, la phase des impulsions émises est modulée par l’information binaire et

(43)Multiple-Access Interference.
(44)Time Domain/Frequency Division Multiple Access.
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Fig. 1.14 – Impulsions émises sur les quatres sous-bandes les plus basses de la solution
TD/FDMA [32].

démodulée de manière séquentielle sur les différentes sous-bandes par un récepteur
cohérent.

Toujours dans une approche multibande impulsionnelle, les sociétés General Ato-
mics et Philips ont proposé l’utilisation d’une modulation Spectral Keying [41, 42].
A chaque symbole est associé un code temps-fréquence différent qui détermine la sé-
quence d’utilisation des sous-bandes en fonction du temps. La démodulation selon le
critère du maximum de vraisemblance nécessite un récepteur dont l’architecture re-
pose sur une mise en parallèle d’un grand nombre (égal au nombre de sous-bandes)
de modules de retour et d’échantillonnage en bande de base.

1.5.2.2 La solution multibande OFDM

Au cours du processus de sélection pour le standard IEEE 802.15.3a, les sociétés
soutenant l’approche multibande impulsionnelle se sont rapidement rangées derrière
la proposition faite par Texas Instruments (TI) en 2003 [43]. La solution développée
par TI repose également sur une approche multibande, chaque sous-bande permettant
la transmission d’un signal OFDM classique.

Il s’agit dans cette section d’introduire succinctement la solution WiMedia. Elle
sera par ailleurs présentée en détail dans le chapitre 2 qui lui est consacré. Brièvement,
le spectre disponible a été découpé en 14 sous-bandes de 528 MHz et rassemblées en
six groupes de deux ou trois sous-bandes. Dans un premier temps, seule l’utilisation du
premier groupe (3.1 – 4.6 GHz) est obligatoire. Le système utilise les trois sous-bandes
de ce groupe, sur lesquelles est appliqué un saut de fréquence. Un symbole OFDM,
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Fig. 1.15 – Occupation du spectre de la solution TD/FDMA [32].

construit à partir d’une IFFT à 128 points, est ainsi émis sur chaque sous-bande en
moyenne une fois sur trois. D’un point de vue de la cohabitation, chaque piconet voit
attribuer un code temps-fréquence (TFC(45)) qui lui est propre régissant les sauts d’une
sous-bande à une autre. Deux piconets adjacents utilisent donc deux TFCs distincts
afin de ne pas occuper une même sous-bande limitant ainsi l’interférence inter-piconet.
La constellation appliquée à chaque sous-porteuse d’un symbole OFDM est de type
QPSK(46). Le choix de cette constellation, bien connue pour sa robustesse, a été fait
en raison du faible niveau de puissance des signaux émis en UWB.

L’intérêt des approches multibandes est double. D’une part, elles permettent à
chaque utilisateur de bénéficier d’une indépendance en fréquence liée à une bande
bien plus large. D’autre part, elles offrent plus de souplesse pour la gestion du spectre
radio. Il est en effet possible par exemple, d’interdire une bande de fréquences pour
ne pas brouiller un système bande étroite qui l’occupe. Dans le cas de la solution
WiMedia, il est également possible de n’interdire que quelques sous-porteuses. Cette
souplesse est d’autant plus avantageuse que la réglementation n’est pas uniforme dans
tous les pays et continents.

Plus particulièrement, la solution WiMedia est intéressante pour sa relative faible
complexité technique, la modulation OFDM présentant en effet un grand degré de
maturité du fait de son utilisation dans plusieurs standards (e.g. ADSL, DVB-T,
802.11a, 802.16, etc.). Le signal OFDM est robuste face à la sélectivité du canal
et en réception il permet une récupération efficace de l’énergie contrairement à des
solutions nécessitant un récepteur type Rake dont le nombre de doigts sera limité pour
des raisons de complexité. D’autre part c’est la seule technique de communication
UWB qui bénéficie actuellement d’une norme internationale, la norme ECMA-368

(45)Time Frequency Code.
(46)Quaternary Phase Shift Keying.
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[22], disponible depuis fin 2005. De plus, l’utilisation de cette technique est envisagée
pour les versions sans fils des normes telles que l’USB ou encore l’IEEE 1394.

1.6 Conclusion

Ce premier chapitre nous a permis d’introduire la technologie UWB. Le bref histo-
rique a présenté l’UWB depuis son origine lorsqu’elle était utilisée dans les radars pour
la localisation à aujourd’hui où elle représente un grand intérêt pour les communica-
tions sans fil. Les principales caractéristiques de cette technologie, sa large occupation
spectrale et son fort pouvoir de résolution temporelle, ont permis à la communauté
scientifique et industrielle d’envisager un certain nombre d’applications attrayantes
comme les réseaux WPAN très haut débit, des applications domotiques, etc.

Des masques de puissance imposant les règles d’émissions des signaux UWB ont
été mis en place par les instances de réglementation des différents continents et pays.
Cependant, comme nous l’avons vu, ces masques ne sont pas tous identiques, certaines
instances voulant protéger les technologies sans fil déjà existantes contre un risque de
brouillage. Toutefois, il existe dans la configuration actuelle une portion de bande de
1.25 GHz comprise entre 7.25 et 8.5 GHz qui reste commune à tous les continents et
à toutes les réglementations.

Nous avons présenté l’activité des deux groupes de travail qui ont été créés au
sein de l’IEEE pour la mise en place de deux nouvelles normes utilisant la technologie
UWB. Le premier groupe a proposé pour le bas débit et les applications de localisation
la norme IEEE 802.15.4a reposant sur des techniques impulsionnelles. Dans le second
groupe, spécialisé dans les applications de communications à haut débit, deux solu-
tions, DS-UWB et MB-OFDM, soutenues par deux consortiums d’industriels se sont
opposées sans arriver à se départager. En parallèle, l’ECMA a approuvé la technique
MB-OFDM comme norme internationale sous l’appellation ECMA-368.

Les performances des systèmes proposés pour le haut débit reposent sur l’utilisa-
tion d’un seul et même modèle de canal que nous avons présenté. Il a été développé
spécialement pour la réalisation d’études systèmes pour la norme UWB haut débit.
Nous utiliserons ce modèle au cours de l’évaluation des performances des systèmes
que nous mènerons par la suite. Notons que la caractérisation et le développement
d’outils de modélisation du canal UWB ont fait l’objet de nombreuses études [9].

Nous avons finalement présenté les différentes formes d’ondes qui ont été envisagées
pour l’UWB et notamment la solution MB-OFDM qui a servi de point de départ pour
nos travaux. Le chapitre qui suit portera donc sur la présentation de la solution MB-
OFDM et sur l’évaluation de ses performances en considérant les modèles de canaux
présentés.
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2.1 Introduction

Le chapitre précédent était consacré à l’introduction de la technologie UWB. Nous
avons vu que plusieurs formes d’ondes ont été proposées pour les systèmes de commu-
nications et notamment les deux solutions dites DS-UWB et MB-OFDM pour l’UWB
haut débit. Le système MB-OFDM a été retenu pour cette étude, la principale li-
mitation du système DS-UWB étant la complexité du récepteur Rake. Le système
MB-OFDM présente l’intérêt d’être un système robuste vis-à-vis du canal UWB per-
mettant une réception relativement simple et une exploitation efficace de l’énergie des
signaux reçus. De plus, le système est très flexible et peut facilement s’adapter aux
différentes réglementations et à la présence de brouilleurs.

Ce deuxième chapitre est donc consacré au système MB-OFDM soutenu par l’Al-
liance WiMedia et retenu en tant que norme par l’ECMA International [22]. L’OFDM
étant la base de cette solution sur laquelle s’appuient nos travaux, nous présenterons
dans un premier temps les modulations à porteuses multiples et plus particulièrement
l’OFDM. Dans un second temps, nous détaillerons les caractéristiques du système
MB-OFDM ainsi que ses paramètres. Nous évaluerons ensuite ses performances sur
les canaux UWB mis en place par l’IEEE 802.15.3a et enfin nous mettrons en évidence
les points forts et les points faibles de cette solution.

2.2 Modulation à porteuses multiples : l’OFDM

Le concept de modulation multiporteuse a pour origine celui du multiplexage fré-
quentiel (FDM(1)). Il est proposé pour la première fois à la fin des années 1950 par
M. L. Doeltz et al. qui présentèrent un modem haute fréquence qui émettait simultané-
ment sur différentes fréquences porteuses modulées à bas débits [44]. Les modulations
multiporteuses ne seront réellement exploitées qu’une quarantaine d’années plus tard,
après diverses améliorations. Aujourd’hui, l’OFDM est présente dans de nombreux
standards tels que la radiodiffusion numérique terrestre (DAB(2)), la norme de télé-
vision numérique terrestre (DVB-T(3)), la technologie ADSL(4), les réseaux sans-fils
WLAN définis par les normes IEEE 802.11a, 802.11b (WiFi) et les réseaux d’accès
802.16 (WiMAX). Les sections qui suivent présentent une synthèse non exhaustive des
connaissances nécessaires à la suite de l’étude. Pour plus de détails, le lecteur pourra
se reporter aux références [45, 46, 47, 48].

2.2.1 Principe de l’OFDM

Dans le cas d’une propagation sur un canal à trajets multiples, de nombreuses
répliques de l’onde émise sont reçues avec des amplitudes et des retards différents. Il

(1)Frequency Division Multiplex.
(2)Digital Audio Broadcasting.
(3)Digital Video Broadcasting - Terrestrial.
(4)Asymmetric Digital Subscriber Line.
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Fig. 2.1 – Effets du canal à trajet multiples sur des symboles reçus dans le cas mono-
porteuse (a) et multi-porteuses (b).

en résulte de l’interférence entre les symboles reçus appelée interférence inter-symbole
(ISI(5)). Les techniques de modulation classiques transmettant sur de tels canaux sont
très sensibles à ce type d’interférences qui sont d’ailleurs d’autant plus importantes
que la durée d’un symbole est petite par rapport à l’étalement des retards du canal
(Fig. 2.1(a)). En d’autres termes, la fiabilité de la transmission est favorisée si la
durée des symboles utiles transmis est grande par rapport à l’étalement maximum des
retards du canal (Fig. 2.1(b)). Il existe donc un compromis à trouver entre le débit lié
à la durée du symbole et la fiabilité de la liaison liée à l’interférence inter-symbole. Les
modulations à porteuses multiples apportent une solution intéressante à l’optimisation
de ce compromis.

Le principe des modulations à porteuses multiples repose sur la parallélisation
en fréquence de l’information à transmettre. Ainsi, les N données à transmettre qui
étaient auparavant transmises consécutivement à un débit élevé de 1/Td, vont être
émises simultanément sur N sous-canaux fréquentiels élémentaires ou sous-porteuses
modulés à bas débit 1/Tu. Ainsi, chacune des N données sont transmises par un sym-
bole de durée Tu au lieu de Td = Tu/N . La durée d’un symbole est donc multipliée
par un facteur N dont le bon dimensionnement doit permettre de minimiser l’ISI
tout en conservant le débit de la modulation monoporteuse initiale de 1/Td. Dans le
domaine temporel, le signal obtenu se décompose en symboles de durée Tu résultant
de la superposition de N signaux sinusöıdaux de fréquences différentes. Dans le do-
maine fréquentiel, les distorsions du signal introduites par le canal seront limitées car
chaque sous-bande sera suffisamment étroite pour pouvoir considérer le canal comme
localement plat. Les modulations multiporteuses profitent ainsi d’une réduction de la
complexité de l’étage d’égalisation en réception.

(5)Intersymbol Interference.
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2.2.2 La notion d’orthogonalité

La minimisation de l’ISI s’accompagne malheureusement d’un nouveau terme d’in-
terférence, l’interférence inter-porteuse (ICI(6)). Elle résulte de la difficulté à séparer
parfaitement les informations transmises simultanément sur différentes sous-porteuses.
La solution préconisée dans les premiers systèmes FDM pour limiter le recouvrement
entre les sous-porteuses était l’augmentation de l’espacement entre les bandes occu-
pées par chacune d’entre elles. Cette solution n’est cependant pas optimale en terme
d’occupation spectrale et conduit à l’occupation d’une bande fréquentielle souvent
deux fois plus importante que dans le cas d’un système mono-porteuse. Il est possible
de maintenir une haute efficacité spectrale en formant un multiplex fréquentiel de
telle sorte que les spectres des sous-porteuses se recouvrent en s’assurant que celles-ci
forment une base de fonctions orthogonales. C’est dans les années 1960 que sont mises
en évidence les propriétés d’orthogonalité et qu’apparâıt le terme OFDM(7) [49].

Les contraintes d’othogonalité sont définies d’un point de vue temporel et fréquen-
tiel. Soit un ensemble fk de fréquences tel que :

fk = f0 + k∆f ∀k ∈ [0, . . . , N − 1], (2.1)

où f0 est la fréquence porteuse origine, ∆f représente l’écart entre deux sous-porteuses
consécutives et N le nombre de sous-porteuses. Une base de signaux élémentaires
ψj,k(t) se définit par :

ψj,k(t) = g(t− jTu) e
2iπfkt, (2.2)

où k ∈ [0, . . . , N − 1], j ∈ Z et g(t) est une fonction quelconque définie sur [0, Tu[
appelée fonction de mise en forme. Ces signaux élémentaires forment une base ortho-
gonale si le produit scalaire de deux signaux élémentaires ψj,k(t) et ψj′,k′(t) est égal
à :

〈ψj,k(t), ψj′,k′(t)〉 =

∫ +∞

−∞
ψj,k(t)ψ

∗
j′,k′(t) dt = Eψ δj,j′ δk,k′, (2.3)

où Eψ est l’énergie de la fonction ψ et δl,m désigne le symbole de Kronecker :

δl,m =

{
1 si l = m
0 si l 6= m.

(2.4)

Suivant le choix de g(t) et de ∆f , le résultat du produit scalaire de l’équation (2.3)
entrâıne une orthogonalité des fonctions ψj,k(t) en temps (indices j et j′) et en fré-
quence (indices k et k′).

(6)Inter Carrier Interference.
(7)Orthogonal Frequency Division Multiplex.
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L’orthogonalité temporelle :

Elle se traduit par des contraintes sur le choix de la fonction de mise en forme
g(t). Une liste détaillée de fonctions présentant leurs avantages, leurs inconvénients et
leurs applications existe dans la littérature [50]. Parmi les nombreuses possibilités, la
fonction porte s’avère être la plus fréquemment employée pour sa simplicité de mise
en œuvre. Elle consiste en un fenêtrage rectangulaire des symboles OFDM :

g(t) =

{
1 pour 0 ≤ t ≤ Tu
0 ailleurs.

(2.5)

L’orthogonalité fréquentielle :

Elle se traduit par des contraintes de dimensionnement de ∆f et dépend fortement
du choix de la fonction de mise en forme g(t) utilisée. La condition d’orthogonalité
fréquentielle se dérive de l’équation (2.3) en considérant n’importe quel jeu de sous-
porteuses consécutives k et k + 1. On obtient ainsi :

〈ψj,k(t), ψj′,k′(t)〉 =

∫ +∞

−∞
ψj,k(t)ψ

∗
j′,k′(t) dt = 0 ∀k. (2.6)

Dans le cas d’une fonction porte Π(t), on obtient :

〈ψj,k(t), ψj′,k′(t)〉 =

∫ +∞

−∞
Π(t− jTu) e

2iπfkt Π(t− jTu) e
2iπfk+1t = 0 ∀k, (2.7)

soit :

〈ψj,k(t), ψj′,k′(t)〉 = e
−iπ∆fTu

sin(π∆f Tu)

π∆f = 0 ∀k. (2.8)

Cette dernière égalité est vérifiée si π∆fTu = pπ avec p ∈ Z
∗. L’espacement

minimal entre deux sous-porteuses adjacentes permettant de conserver l’orthogonalité
entre elles est donc :

∆f =
1

Tu
. (2.9)

2.2.3 Le signal OFDM

Comme nous venons de le voir, le signal OFDM se compose de N sous-porteuses de
fréquences fk = f0 +k∆f , k ∈ [0, . . . , N−1[ utilisées pour la transmission en parallèle
de N symboles. Ces symboles, notés xk, sont des éléments complexes prenant leurs
valeurs dans un alphabet fini correspondant à une modulation donnée comme par
exemple une modulation de phase. La fonction de mise en forme est la fonction porte
Π(t) dont l’orthogonalité est vérifiée si ∆f = 1/Tu. L’expression du signal OFDM
généré durant l’intervalle [0, Tu[ est donnée par :
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s(t) =
1√
N

N−1∑

k=0

<
{
xk Π(t) e2iπfkt

}
, (2.10)

Le facteur 1/
√
N permet de normaliser l’énergie du signal qui n’est dans ce cas pas

modifiée par l’opération de modulation OFDM.

En posant fc la fréquence centrale du signal telle que fc = f0 +N/2Tu, on obtient :

s(t) = <
{

Π(t) e2iπfct

N−1∑

k=0

xk√
N
e

2iπt(k−N/2)
Tu

}

, (2.11)

que l’on peut encore écrire :

s(t) = <
{
Π(t) s′(t) e2iπfct

}
, (2.12)

où s′(t) est l’enveloppe complexe du signal s(t) avant le fenêtrage par la fonction
porte. Son spectre étant limité à l’intervalle [−N/2Tu, N/2Tu], le signal s′(t) peut
être échantillonné à une fréquence N/Tu sans qu’il n’y ait de repliement de spectre.
L’expression des échantillons obtenus est :

s′(nTu/N) =
N−1∑

k=0

xk√
N
e

2iπn(k−N/2)
N

= (−1)n
N−1∑

k=0

xk√
N
e

2iπnk
N

︸ ︷︷ ︸

DFT−1

.
(2.13)

Ce résultat met en évidence que le signal OFDM peut être facilement généré en
utilisant une transformée de Fourier discrète inverse (DFT(8)). A la réception, les
symboles émis peuvent être retrouvés en appliquant de la même manière une trans-
formée de Fourier discrète directe aux échantillons reçus. Notons que les algorithmes
de transformée de Fourier rapide directe (FFT(9)) et inverse (IFFT(10)) permettent
une implémentation efficace des DFT. Notons également que la multiplication par
(−1)n permet un recentrage du spectre autour de la fréquence nulle afin d’obtenir
la représentation en bande de base du signal émis. En sortie de la IFFT, c’est donc
le signal analytique OFDM en bande de base qui est récupéré, c’est-à-dire le signal
analytique calculé pour fc = 0. L’expression suivante donne l’écriture matricielle de
ce signal analytique :

s = F−1
N x, (2.14)

(8)Discrete Fourier Transform.
(9)Fast Fourier Transform.

(10)Inverse FFT.
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TgTu = NTd

Intervalle de garde

Fig. 2.2 – Illustration de l’effet de l’intervalle de garde précédent chaque symbole
OFDM.

où s = [s0, s1, . . . , sN−1]
T est le vecteur d’échantillons temporels du symbole OFDM,

x = [x0, x1, . . . , xN−1]
T est le vecteur de symboles de modulations émis sur chaque

sous-porteuse et FN est la matrice de Fourier de dimensions N ×N définie par :

FN =









1 1 . . . 1

1 e−
i2π
N . . . e−

i2π(N−1)
N

...
...

1 e−
i2π(N−1)

N . . . e−
i2π(N−1)2

N









. (2.15)

La matrice FN est unitaire, on a donc F−1
N = FH

N où l’opérateur (.)H définit le transposé
symétrique d’une matrice.

2.2.4 L’intervalle de garde

Nous venons de voir une méthode simple pour réduire l’ISI qui consiste à accrôıtre
le nombre N de sous-porteuses pour augmenter la durée symbole Tu. Cependant, la
durée Tu de chaque symbole OFDM doit rester bien inférieure au temps de cohérence
du canal(11) et donc l’annulation totale de l’ISI par cette méthode n’est pas réalisable.
Une solution consiste à sacrifier délibérément une partie de l’énergie émise en insérant
entre chaque symbole OFDM un intervalle de garde dont le rôle est d’absorber l’ISI
résiduelle (Fig. 2.2).

L’intervalle de garde constitue un laps de temps durant lequel aucune donnée
utile n’est émise. Sa durée Tg doit être supérieure ou égale à l’étalement maximal
des retards τmax de la réponse impulsionnelle du canal, la partie utile de durée Tu de
chaque symbole OFDM ne sera alors pas affectée par l’ISI.

Après l’insertion de l’intervalle de garde, l’espacement entre les sous-porteuses
reste égal à ∆f = 1/Tu alors que la durée des symboles OFDM est augmentée à
Ts = Tu + Tg entrâınant une perte d’orthogonalité entre les sous-porteuses. Cette
orthogonalité peut être restaurée en réception sous réserve que durant le fenêtrage
rectangulaire de durée Tu sur laquelle est appliquée la FFT, le nombre de périodes de
chacun des signaux sinusöıdaux composant le signal OFDM soit entier.

(11)Le temps de cohérence du canal est le temps pendant lequel le canal peut être considéré comme
constant.
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Il existe deux techniques, que nous allons détailler, permettant de restaurer l’or-
thogonalité entre les sous-porteuses en réception. La première, appelée (( préfixe cy-
clique )) consiste à ajouter de la redondance au signal temporel à émettre et la seconde,
appelée (( Zero-Padding )) consiste quant à elle à insérer des échantillons de valeur
nulle entre les symboles OFDM. Dans la suite du développement, les termes CP-
OFDM et ZP-OFDM désigneront des symboles OFDM utilisant, respectivement, un
intervalle de garde de type préfixe cyclique et zero-padding.

2.2.4.1 Le préfixe cyclique

Dans ce cas, l’intervalle de garde précède chaque symbole OFDM. Il ne peut ce-
pendant pas rester muet. En effet, dans le cas d’une propagation à travers un canal
dispersif en temps, il ne sera pas possible de recevoir un nombre entier de périodes
durant la fenêtre temporelle Tu pour les trajets retardés. Pour une fréquence porteuse
donnée, la sinusöıde retardée correspondante ne sera présente dans cette fenêtre que
sur une durée Tr < Tu, ce qui revient en d’autres termes à effectuer le fenêtrage sur
une durée Tr comme l’illustre la figure 2.3(a). Or, ce fenêtrage qui engendre un spectre
en sinus cardinal pour chacune des sous-porteuses du signal généré, conditionne par sa
durée la largeur des sinus cardinaux. La réduction de la durée du fenêtrage implique
tout naturellement une augmentation de la largeur des sinus cardinaux (1/Tr > 1/Tu)
dont la conséquence est la perte d’orthogonalité entre les sous-porteuses conduisant
ainsi à l’apparition d’ICI (Fig. 2.3(b)).

Ainsi, une copie de la fin du symbole sera transmise durant l’intervalle de garde
(Fig. 2.4). On parle alors de préfixe cyclique. Il va permettre de conserver un nombre
entier de cycles pendant la fenêtre d’intégration Tu et de ce fait assurer l’orthogonalité
entre les sous-porteuses limitant ainsi l’ICI.

Lorsque la technique du préfixe cyclique est mise en œuvre, le ième symbole OFDM
scp(i) en sortie de l’émetteur est donné par :

scp(i) = Fcp xN (i), (2.16)

avec Fcp = Icp FH
N où Icp = [Ic, IN ]T est une matrice de dimensions P × N (P =

N +D) permettant l’ajout du préfixe cyclique. Ic est la matrice N ×D correspondant
aux D dernières colonnes de la matrice identitée IN (N × N). Fcp symbolise donc
conjointement l’insertion des D échantillons du préfixe cyclique et l’opération IFFT.

L’expression du symbole reçu rcp(i) à l’entrée du récepteur est donnée par :

rcp(i) = H̃Fcp xN(i) + H̃ISI Fcp xN(i− 1) + ñP (i), (2.17)

avec H̃ et H̃ISI les matrices de Toeplitz(12) de dimensions P × P symbolisant le canal
et l’interférence inter-symbole, définies par :

(12)Une matrice de Toeplitz est une matrice dont les coefficients sur une diagonale descendant de
gauche à droite sont les mêmes.
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Fig. 2.3 – Interférence inter-porteuse (ICI) en OFDM dans les domaines temporel (a)
et fréquentiel (b) dans le cas d’un canal à deux trajets [48].
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H̃ =
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.

(2.18)

h̃ =
[

h̃0, . . . , h̃L

]T

est le vecteur des coefficients de la réponse impulsionnelle du canal

de transmission, L étant le nombre de trajets du canal (L ≤ D ≤ N (13)). ñP (i) =
[ñ0(i), . . . , ñP−1(i)]

T est le bruit blanc additif gaussien affectant la transmission de
scp(i).

La suppression du préfixe cyclique, dans l’hypothèse où L ≤ D, permet d’éliminer
le terme d’ISI par un fenêtrage adéquat des symboles sur une durée Tu. Le vecteur
rN(i) ainsi obtenu s’écrit :

rN(i) =









h̃L . . . h̃0 0
. . .

. . .
. . .

. . .

0 h̃L . . . h̃0









N×P

.

[
ITc
IN

]

FH
N xN (i) + ñN (i), (2.19)

avec ñN(i) = [ñD(i), . . . , ñP−1(i)]
T . La nature cyclique du préfixe permet de rendre

la matrice de Toeplitz du canal de l’équation (2.19) circulante(14). L’équation (2.19)
s’écrit alors :

rN(i) =














h̃0 0 . . . h̃L . . . h̃1
...

. . .
. . .

...

h̃L
. . .

. . . h̃L

0
. . .

. . .
. . .

...
...

. . .
. . .

. . . 0

0 . . . 0 h̃L . . . h̃0














︸ ︷︷ ︸

CN (h̃)

FH
N xN (i) + ñN(i). (2.20)

(13)Ceci est vrai dans le cas où l’intervalle de garde est correctement dimensionné. Nous verrons que
dans le cas de la solution MB-OFDM ce n’est pas toujours le cas.
(14)Une matrice circulante est une matrice carrée dans laquelle on passe d’une ligne à la suivante

par permutation circulaire des coefficients, c’est-à-dire un décalage vers la droite.
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Une matrice circulante est diagonale dans la base de Fourier [51]. Ainsi la démodula-
tion OFDM, obtenue par le calcul de la FFT de rN(i), va permettre de diagonaliser
l’effet du canal en fréquence :

yN (i) = FN rN(i)

= FN CN (h̃)FH
N xN(i) + FN ñN(i)

= DN(hN )xN(i) + nN(i),

(2.21)

avec DN(hN) la matrice diagonale N×N des coefficients de canaux en fréquence avec
hN sur la diagonale. hN =

√
N FN h̃N = [h0, . . . , hN−1]

T où hk est le coefficient de la
réponse fréquentielle du canal à la sous-porteuse k :

hk =
L∑

l=0

h̃l e
(−i2πlk)/N . (2.22)

La modulation OFDM permet donc de considérer un canal équivalent plat par
sous-porteuse alors que le canal de transmission est sélectif en fréquence. Cette pro-
priété, évoquée précédemment, permet de simplifier l’égalisation en réception après
démodulation OFDM. L’expression du signal reçu après FFT de l’équation (2.21) peut
s’écrire :

yN(i) = DN (hN)xN(i) + nN (i) = hN � xN (i) + nN (i), (2.23)

où l’opérateur � désigne le produit de deux vecteurs terme à terme. On constate que
le signal reçu sur chaque sous-porteuse k n’est pas affecté par l’ISI ou par l’ICI. Il est
simplement atténué par le coefficient de canal hk correspondant et pollué par le terme
de bruit nk(i). L’égalisation se réduit donc à un seul coefficient par sous-porteuse.

2.2.4.2 Le Zero-Padding

Utilisée dans l’approche MB-OFDM, cette technique consiste à insérer un intervalle
de garde nul à la fin de chaque symbole OFDM. On parle alors d’un suffixe de type
Zero-Padding (ZP) [52]. Une série de D échantillons nuls est ajoutée à la fin de chaque
symbole OFDM en sortie de la IFFT (Fig. 2.5).

Le ième symbole ZP-OFDM szp(i) en sortie de l’émetteur est alors donné par :

szp(i) = Fzp xN(i), (2.24)

avec Fzp = Izp FH
N où Izp = [IN , 0N×D]T est la matrice P × N permettant l’ajout du

ZP, 0N×D est une matrice de N × D zeros. Le vecteur szp(i) est donc un vecteur de
N échantillons temporels issus de l’opération de IFFT appliquée à xN (i) suivi de D
échantillons nuls.

A l’entrée du récepteur (Fig. 2.5), l’expression du ième symbole est donnée par :
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Fig. 2.4 – Emetteur et récepteur OFDM utilisant un préfixe cyclique.

rzp(i) = H̃Fzp xN(i) + H̃ISI Fzp xN(i− 1) + ñP (i). (2.25)

L’interférence inter-symbole est éliminée par la matrice de zéros 0D×N de Fzp. Le

produit H̃ISI Fzp dans l’équation (2.25) est donc nul. De plus, en posant H̃ =
[

H̃0, H̃zp

]

où H̃0 et H̃zp représentent respectivement les N premières et les D dernières colonnes
de H̃, l’équation (2.25) se simplifie et devient :

rzp(i) = H̃0 FH
N xN (i) + ñP (i). (2.26)

Cependant, contrairement au CP-OFDM, la matrice H̃0 n’est pas circulante. Une
opération supplémentaire appelée Overlap and Add (OLA) permettant de rendre H̃0

circulante est alors nécessaire. Elle consiste à ajouter les D derniers échantillons reçus,
correspondant au ZP, au début du symbole avant la FFT de démodulation comme le
montre la figure 2.5. Cette opération permet par conséquent de restaurer l’orthogo-
nalité entre les sous-porteuses.

Le vecteur rzp(i) de l’équation (2.26) est scindé en deux parties distinctes. Sa partie
supérieure est définie par ru(i) = H̃u sN(i) de dimensions N×1, sa partie inférieure est
quant à elle définie par rl(i) = H̃l sN (i) de dimensions D×1 avec H̃u (respectivement
H̃l) la matrice correspondante de dimensions N×N (resp. D×N) de H̃0. N−D zéros
sont insérés à la suite de rl(i), le vecteur résultant est ajouté à ru(i). Cette somme
correspondant à l’opération d’OLA est donnée par l’équation suivante :
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Fig. 2.5 – Emetteur et récepteur OFDM utilisant le Zero-Padding.

rN(i) = ru(i) +

[
rl(i)

0(N−D)×1

]

=

(

H̃u +

[
H̃l

0(N−D)×N

])

sN(i) +

(

ñu(i) +

[
ñl(i)

0(N−D)×1

])

= CN (h̃) sN(i) + ñzp
N (i).

(2.27)

L’équation (2.27) obtenue après l’OLA a exactement la même forme que l’équa-
tion (2.20) obtenue avec le CP-OFDM hormis le fait que l’OLA colore légèrement le
terme de bruit ñzp

N (i). De la même manière que dans le cas du CP-OFDM, la matrice
circulante est ensuite diagonalisée par la FFT de démodulation.

2.2.4.3 Comparaison des deux techniques

L’utilisation de l’intervalle de garde, qu’il soit de type préfixe cyclique ou zero-
padding, est une solution astucieuse qui permet à la fois de supprimer l’ISI et de
garantir l’absence d’ICI à l’entrée de la FFT en réception. Il s’accompagne cependant
d’une perte en efficacité spectrale, aucune information utile n’étant transmise durant
l’intervalle de garde. Cette perte s’évalue à Tg/(Tu + Tg), le dimensionnement du
symbole et de l’intervalle de garde résulte donc d’un compromis entre la qualité de la
liaison et la minimisation de la perte d’efficacité spectrale.

L’insertion du préfixe cyclique introduit au niveau du symbole temporel de la re-
dondance qui provoque des ondulations au niveau de la DSP du signal émis [53]. Cette
ondulation dépend du rapport Tg/Tu, son amplitude étant d’autant plus importante
que ce rapport est grand comme l’illustre la figure 2.6 pour des rapports 1/4 et 1/8.
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Fig. 2.6 – DSP d’un symbole OFDM utilisant un intervalle de garde de type préfixe
cyclique et zero-padding. Les durées du préfixe cyclique présentées sont égales à 1/4
et 1/8 de la durée utile du symbole OFDM.

Il est alors nécessaire d’ajuster la puissance d’émission afin de respecter les masques
de DSP imposés par la réglementation. En revanche, l’utilisation du zero padding
n’apporte pas de redondance temporelle, la DSP du signal émis est donc plate et ceci
quelle que soit la valeur du rapport Tg/Tu (Fig. 2.6). Le spectre du signal émis va donc
pouvoir (( épouser )) au plus près le masque de puissance autorisé en augmentant sa
puissance d’émission. Pour les applications UWB, pour lesquelles la DSP est limitée
à −41.3 dBm/MHz, la figure 2.6 montre que l’utilisation de la technique du zero pad-
ding va ainsi permettre d’émettre le signal avec une puissance supérieure d’environ
1.8 dB par rapport à celle possible avec la technique du préfixe cyclique dans la cas
où Tg/Tu = 1/4, et d’environ 1.2 dB lorsque Tg/Tu = 1/8. Notons que sur cette figure,
la DSP du symbole ZP-OFDM est normalisée, dans chacun des deux cas, par rapport
à la valeur maximale de la DSP du CP-OFDM.

Comparons à présent ces deux techniques d’un point de vue rapport signal à bruit.
Pour ce faire, on se place dans le cas où la puissance des signaux CP- et ZP-OFDM
émis après l’ajout des intervalles de garde sont identiques. Du fait de la transmission
pendant l’intervalle de garde d’un signal, le système CP-OFDM souffre d’une perte
d’efficacité en puissance d’un facteur Tu/(Tu + Tg) = N/(N + D) par rapport au
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système ZP-OFDM pour lequel aucun signal n’est transmis pendant l’intervalle de
garde. On peut alors écrire la relation suivante entre les puissances utiles des deux
systèmes :

P cp
u = P zp

u

(
N

N +D

)

. (2.28)

Cependant, le récepteur OLA du système ZP-OFDM ajoute les D échantillons bruités
de l’intervalle de garde aux D premiers des N échantillons du symbole OFDM alors
qu’ils sont tout simplement supprimés dans le système CP-OFDM. Ainsi, bien que
la perte d’efficacité en puissance est évitée au niveau du signal émis avec le système
ZP-OFDM, la puissance du bruit après l’opération d’OLA est plus élevée d’un facteur
(N +D)/N . On a donc la relation suivante :

N zp
0 = N cp

0

(
N +D

N

)

. (2.29)

Finalement, le gain en terme de puissance utile du signal apporté par le ZP-OFDM est
entièrement compensé par la dégradation en terme de bruit au niveau du récepteur.
Ainsi, d’un point de vue rapport signal à bruit, les deux techniques sont équivalentes
[54].

En somme, le principal avantage du ZP par rapport au CP pour les applications
UWB, qui sont contraintes par un masque de puissance en émission, est que le spectre
du signal émis ne présente pas d’ondulations dans la bande utile. De ce fait, le ZP
permet d’accrôıtre la puissance d’émission tout en respectant le masque de DSP ce qui
représente un atout non négligeable pour les systèmes UWB dont les puissances consi-
dérées sont très faibles. La technique du ZP a donc été choisie pour les applications
UWB.

2.2.5 Les sous-porteuses de garde

L’utilisation d’une fonction porte comme fonction de mise en forme à l’émission en-
gendre un spectre en sinus cardinal pour chacune des sous-porteuses du signal généré.
Le spectre du signal OFDM est donc à bande infinie même s’il présente une forte
décroissance sur les bords de la bande. Un filtrage est donc nécessaire à l’émission
pour limiter l’occupation spectrale du signal. Ce filtrage s’accompagne d’une distor-
sion des sous-porteuses localisées en bordure de spectre se traduisant par l’apparition
d’ISI. Bien qu’elle soit plus faible que celle produite par les trajets multiples du canal
de transmission, il est souvent nécessaire d’avoir recours à l’extinction de certaines
sous-porteuses, appelées sous-porteuses de garde, pour réduire leur impact et obtenir
le spectre désiré. Cette solution consiste simplement à ne rien émettre sur un certain
nombre de ces sous-porteuses aux deux extrémités du spectre au prix d’une légère
perte d’efficacité spectrale.

Notons que l’extinction de sous-porteuses peut se faire à n’importe quel endroit du
spectre OFDM. Il est alors possible d’adapter le spectre généré à un gabarit donné.
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Dans le cadre de l’UWB, et plus particulièrement pour la solution MB-OFDM que
nous allons aborder, cette option peut être très intéressante pour limiter la gêne ré-
ciproque qu’occasionnerait un système bande étroite présent dans la même bande de
fréquences que le système UWB. Cette souplesse de gestion du spectre est un atout
de l’OFDM qui vient s’ajouter à sa robustesse vis-à-vis d’un canal à trajets multiples.

2.2.6 Le codage de canal

Pendant la phase de transmission sur le canal, les informations peuvent être per-
dues pour le récepteur. Pour améliorer la qualité de la transmission, il est nécessaire
d’utiliser un codage correcteur d’erreur. Ce codage de canal consiste à introduire de la
redondance dans le message à transmettre, suivant une loi donnée. Cette redondance
assure au récepteur la possibilité de reconstituer sous certaines conditions les informa-
tions perdues lors de la transmission, grâce à la corrélation qui les lie aux informations
correctement reçues. On parle alors de COFDM(15).

Les codes utilisés pour effectuer l’opération de codage de canal se classent généra-
lement en deux familles :

– les codes en blocs pour lesquels à chaque bloc de ne bits d’information le co-
deur associe ns bits codés, le codage d’un bloc se faisant indépendamment des
précédents ;

– les codes convolutifs pour lesquels à ne bits d’information le codeur associe ns
bits codés, mais où contrairement au cas précédent, le codage d’un bloc de ne
bits dépend non seulement du bloc présent mais également de tous les blocs
précédents.

Le rendement du code est défini par le rapport R = ne/ns < 1. Le codeur introduit
donc de la redondance se traduisant par une augmentation du débit d’un facteur 1/R
entre l’entrée et la sortie du codeur.

Le codage de canal utilisé dans le cadre de la solution MB-OFDM est de type
convolutif. En réception, le décodage s’effectue suivant l’algorithme de Viterbi. Les
codes convolutifs sont souvent représentés sous forme de treillis qui prend en compte les
différents états du codeur et la façon dont ils communiquent dans le temps. Connais-
sant le motif du treillis, le principe du décodage est de rechercher dans celui-ci la
séquence binaire la plus vraisemblable et correspondante à un chemin particulier du
treillis.

Un décodeur de type convolutif fonctionnant sur le principe de l’algorithme de
Viterbi offre des performances optimales lorsque les échantillons successifs à son en-
trée sont affectés par des distorsions indépendantes. Or, le canal de propagation peut
entrâıner des évanouissements affectant plusieurs sous-porteuses adjacentes. Au ni-
veau du décodeur, cela se traduit par l’arrivée de plusieurs symboles consécutifs faux.
Pour éviter ces erreurs consécutives qui dépasseraient le pouvoir de correction du code
correcteur d’erreur, il est nécessaire d’avoir recours à un entrelacement des données

(15)Coded OFDM.
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codées. On parle alors d’une modulation codée à bits entrelacés (BICM(16)). L’entrela-
cement peut être réalisé en temps et en fréquence. Le principe est de modifier l’ordre
de transmission des symboles de manière à éloigner au maximum les bits consécutifs
faux de sorte à assurer une indépendance statistique entre les éléments successifs.
En d’autres termes, un symbole ne sera plus transmis sur une seule sous-porteuse
mais les bits le constituant seront répartis sur différentes sous-porteuses suffisamment
éloignées. Les erreurs après désentrelacement seront donc réparties ponctuellement
améliorant les performances du code correcteur d’erreur en réception.

A travers cette présentation non-exhaustive du signal OFDM, il en ressort qu’il
est particulièrement intéressant pour une utilisation dans les communications UWB.
En effet, il présente l’intérêt d’être robuste aux effets d’un canal à trajets multiples
et sélectif en fréquence en exploitant notamment la diversité du canal grâce au co-
dage de canal associé à un entrelacement. L’utilisation d’une simple IFFT à l’émission
en fait un signal relativement facile à mettre en œuvre. Enfin, le spectre d’un signal
OFDM peut facilement être adapté en (( éteignant )) des sous-porteuses. C’est pour-
quoi l’OFDM a été retenu par l’Alliance WiMedia pour sa solution dont la description
fait l’objet de la section suivante.

2.3 Description du système MB-OFDM

L’objectif de cette section est d’apporter une description du système MB-OFDM
ainsi que de rassembler les valeurs des principaux paramètres. Pour ce faire, nous nous
sommes basés sur les principaux documents le décrivant tels que l’article d’A. Batra
et al. de Texas Instrument publié en 2004 qui sont à l’origine du système [53], la
proposition de norme faite par l’Alliance WiMedia au groupe de discussion IEEE
802.15.3a [55] et enfin le document de la norme ECMA-368 [22].

2.3.1 Découpage du spectre UWB

L’Alliance WiMedia a proposé un découpage de la bande de fréquences définie par
la FCC en 14 sous-bandes de 528 MHz chacune. Comme le montre la figure 2.7, ces
sous-bandes ont été rassemblées sous forme de groupes. Les quatre premiers groupes
contiennent chacun trois sous-bandes et le cinquième deux sous-bandes. Notons la
présence d’un sixième groupe formé à partir des sous-bandes 9, 10 et 11 (Fig. 2.7).
Il a été introduit récemment par l’ECMA pour assurer la compatibilité des systèmes
MB-OFDM dans tous les pays du monde dans lesquels l’UWB n’est pas soumis aux
mêmes réglementations [22]. En effet, les sous-bandes 9 et 10 sont les deux seules
communes aux différentes réglementations (cf. section 1.3.1). Ce découpage présente
l’intérêt de réduire la complexité et donc les coûts des composants, notamment les
convertisseurs, dont la largeur de la bande de fonctionnement sera limitée à 528 MHz.

(16)Bit-Interleaved Coded Modulation.
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Fig. 2.7 – Découpage de la bande UWB pour la solution MB-OFDM.

Les caractéristiques des symboles OFDM sont présentées dans le tableau 2.1. Les
symboles OFDM sont générés par une IFFT sur 128 points. Sur les 128 sous-porteuses
du multiplex, 100 sont dédiées aux données utiles, 12 aux données pilotes et 10 de
gardes. L’intervalle inter-porteuse ∆f = 4.125 MHz permet de respecter la condition
d’orthogonalité du multiplex OFDM. La durée du suffixe de type zero-padding est
Tzps = 70.08 ns, soit 37 échantillons. Seuls les 32 premiers échantillons sont consacrés
à l’intervalle de garde soit une durée Tzp = 60.61 ns, les dernières 9.47 ns étant quant
à elles utilisées pour effectuer le changement de fréquence d’émission des symboles
OFDM comme nous allons le voir dans la section suivante. Chaque symbole OFDM
transmis a une durée Ts = 312.5 ns et comporte donc 165 échantillons.

2.3.2 Utilisation d’un code temps-fréquence : le TFC

La principale différence du système MB-OFDM par rapport à un système OFDM
classique est l’utilisation d’un code temps-fréquence (TFC(17)). Ce dernier spécifie à
chaque symbole OFDM sa fréquence centrale d’émission. Ainsi, comme l’illustre la
figure 2.8, chaque symbole occupe une sous-bande différente du symbole précédent.
Une durée Tw = 9.47 ns est allouée à la fin de chaque symbole émis pour permettre
d’effectuer le saut de fréquence.

La norme ECMA-368 a défini pour chacun des six groupes un certain nombre
de TFC possibles, les codes du groupe 1 sont présentés dans le tableau 2.2. Ces TFC
sont regroupés sous trois appellations selon que les sauts s’effectuent sur les trois sous-
bandes du groupe (TFI(18)), sur deux sous-bandes (TFI2) ou qu’il n’y a simplement
pas de saut (FFI(19)). Ainsi un terminal Européen utilisé au Japon effectuera ses sauts
sur les sous-bandes 9 et 10 du sixième groupe (Fig. 2.7). Pour la suite de l’étude, nous
considérerons l’application du TFC sur trois sous-bandes.

L’utilisation du TFC présente plusieurs avantages pour le système MB-OFDM. Il
permet tout d’abord, au système de bénéficier de la diversité fréquentielle disponible

(17)Time-Frequency Code.
(18)Time-Frequency Interleaving
(19)Fixed Frequency Interleaving.
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Paramètre Description Valeur

Bw Largeur d’une sous-bande 528 MHz

N Nombre de sous-porteuses par symbole (taille FFT) 128

ND Nombre de sous-porteuses de données 100

NP Nombre de sous-porteuses pilotes 12

NG Nombre de sous-porteuses de garde 10

NZ Nombre de sous-porteuses nulles 6

∆f Espacement entre sous-porteuses 4.125 MHz

Tu Durée utile du symbole 242.42 ns

Tzps Durée du suffixe de type zero-padding (= Tzp + Tw) 70.08 ns

Tzp Durée de l’intervalle de garde 60.61 ns

Tw Durée allouée au saut de fréquence 9.47 ns

Ts Durée totale du symbole OFDM 312.5 ns

Ds Fréquence symbole 3.2 MHz

Tab. 2.1 – Caractéristiques d’un symbole MB-OFDM.

3168

3696

4224

4752

Bande 1

Bande 2

Bande 3
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Fréquence [MHz]

Symbole OFDM
(sortie IFFT)

Suffixe type
(( zero Padding ))

Symbole

Fig. 2.8 – Exemple de codage temps-fréquence pour les systèmes MB-OFDM dans le
groupe 1, TFC = {1, 2, 3, 1, 2, 3, . . .}.
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Numéro du TFC Type de TFC Code TFC

1 TFI 1 2 3 1 2 3

2 (Time-Frequency 1 3 2 1 3 2

3 Interleaving) 1 1 2 2 3 3

4 1 1 3 3 2 2

5 FFI 1 1 1 1 1 1

6 (Fixed Frequency 2 2 2 2 2 2

7 Interleaving) 3 3 3 3 3 3

8 TFI2 1 2 1 2 1 2

9 (TFI sur 2 1 3 1 3 1 3

10 sous-bandes) 2 3 1 3 2 3

Tab. 2.2 – Codes temps-fréquence (TFC) pour le groupe 1 pour les premières géné-
rations de systèmes MB-OFDM [22].

non plus sur une bande de 528 MHz mais sur une bande de 3× 528 MHz. Ce gain de
diversité sera observable sur les performances du système, notamment pour les modes
mettant en œuvre un étalement dit temporel (cf. section 2.3.3.3).

Le TFC permet également la cohabitation entre plusieurs régions physiques appe-
lées piconets ou beacon region dans un même environnement, on parle également de
SOP(20). Un code de saut de fréquence différent est attribué à chaque piconet. Ainsi,
à un instant donné, chaque piconet occupe une sous-bande différente. Cependant,
chaque groupe ne comprend au maximum que trois sous-bandes limitant le nombre
de piconets à seulement trois dans un environnement proche. Or, des scénarios dans
lesquels quatre piconets doivent cohabiter ont été envisagés [53]. Le risque de pertur-
bation inter-piconets sera présent dès l’apparition du quatrième piconet.

Enfin, grâce à l’utilisation du TFC, il est tout à fait possible d’augmenter la puis-
sance d’émission maximale autorisée, laquelle est exprimée par les réglementations
sous forme de DSP. En effet, chaque sous-bande de 528 MHz est active en moyenne
un tiers du temps pour chaque piconet, il est donc possible de multiplier la puissance
d’émission maximale par trois, soit une augmentation de 4.7 dB, tout en respectant
le masque de DSP de −41.3 dBm/MHz [53].

2.3.3 Architecture de l’émetteur

Le tableau 2.3 présente les débits de la solution MB-OFDM tels que présentés
dans la norme ECMA-368 [22]. Les débits 53.3, 106.7 et 200 Mbit/s sont ceux que

(20)Simultaneously Operating Piconets.
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Débit Modulation Rendement FDS TDS Bits codés par Bits utiles

[Mbit/s] de codage symbole NCBPS par bloc

53.3 QPSK 1/3 Oui Oui 100 100

80 QPSK 1/2 Oui Oui 100 150

106.7 QPSK 1/3 Non Oui 200 200

160 QPSK 1/2 Non Oui 200 300

200 QPSK 5/8 Non Oui 200 375

320 QPSK 1/2 Non Non 200 600

400 QPSK 5/8 Non Non 200 750

480 QPSK 3/4 Non Non 200 900

Tab. 2.3 – Débits de la solution MB-OFDM et nombre de bits par bloc [22].

Données
source

Codeur
convolutif Poinçonneur Entrelaceur

Etalement
TDS/FDS

Modulateur
QPSK

Framing
IFFT &
Ajout ZP

Vers la
partie RF

Fig. 2.9 – Schéma synoptique de l’émetteur MB-OFDM.

doivent obligatoirement supporter les systèmes. Ce tableau présente également, à titre
d’information, le nombre de bits codés par symbole OFDM ainsi que le nombre de bits
utiles transmis par bloc de 6 symboles OFDM. On notera que, pour les débits 53.3 et
80 Mbit/s, le nombre de bits codés par symbole NCBPS est égal à 100. Cette différence
avec les autres débits est due à l’application de l’étalement fréquentiel pour lequel une
copie de ces bits codés sera également transmise au sein d’un même symbole OFDM.

A partir du schéma de l’émetteur MB-OFDM présenté à la figure 2.9, nous allons
pouvoir, en détaillant les différents éléments qui le composent, voir comment ces débits
sont obtenus.

2.3.3.1 Le codage de canal

Le système MB-OFDM utilise un code convolutif à 64 états de rendement R = 1/3
et dont les polynômes générateurs sont g0 = 1338, g1 = 1658 et g2 = 1718. Les ren-
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x1 x2 x3

y1 y2 y3

Données sources

Données codées

Données codées et poinçonnées
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Fig. 2.10 – Exemple de poinçonnage à l’émission et d’insertion des bits factices à la
réception pour R = 3/4.

dements supérieurs (R = 1/2, 5/8 et 3/4)(21), indispensables pour obtenir des débits
plus élevés, sont obtenus à partir du codeur de base R = 1/3 par poinçonnage. Le
poinçonnage consiste à supprimer (poinçonner) certains bits en sortie du codeur sui-
vant une matrice appropriée de poinçonnage. En réception avant le décodage, des bits
factices égaux à 0 sont insérés aux endroits où des bits ont été poinçonnés afin de ré-
tablir le bon rendement de codage. La figure 2.10 présente un exemple de poinçonnage
permettant d’obtenir le rendement R = 3/4 à partir du codeur de base R = 1/3.

2.3.3.2 L’entrelacement

L’entrelacement pour le système MB-OFDM se fait en trois étapes successives
[22]. Un premier entrelacement au niveau symbole, dit entrelacement inter-symboles,
permute les éléments binaires rassemblés par blocs de NCBP6S bits correspondants à six
symboles OFDM. Combiné avec le TFC, il permet au système d’exploiter la diversité
au sein d’un groupe de sous-bandes. L’équation qui caractérise cet entrelacement est
donnée par :

S(i) = U

{⌊
i

NCBPS

⌋

+
6

NTDS
× mod(i, NCBPS)

}

, (2.30)

où U(i) et S(i) représentent, respectivement, les séquences binaires d’entrée et de sor-
tie de l’entrelaceur inter-symbole avec i ∈ [0, 1, . . . , NCBP6S−1].NCBP6S = (6/NTDS)NCBPS

avec NCBPS le nombre de bits codés par symbole OFDM et NTDS le facteur d’étale-

(21)Ces rendements de codage sont ceux qui apparaissent dans la norme ECMA-368 [22]. Dans la
proposition de norme soumise au groupe de travail IEEE 802.15.3a [55], un rendement de codage
R = 11/32 était également utilisé.
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Débit TDS Bits codés par Entr. intra-symbole Entr. à décalage

[Mbit/s] (NTDS) symbole (NCBPS) Taille des blocs (NT int) cyclique (Ncyc)

53.3 2 100 10 33

80 2 100 10 33

106.7 2 200 20 66

160 2 200 20 66

200 2 200 20 66

320 1 200 20 33

400 1 200 20 33

480 1 200 20 33

Tab. 2.4 – Paramètres des trois entrelaceurs en fonction des débits [22].

ment temporel (cf. section 2.3.3.3). Les valeurs de NCBPS et de NTDS sont données
dans le tableau 2.4 en fonction des débits. La fonction b.c retourne le nombre entier
de son argument et la fonction mod(a, b) retourne le reste de la division de a par b.

Le second entrelacement, dit entrelacement intra-symbole, est effectué sur des
blocs de NCBPS bits. Au sein du symbole, l’entrelacement s’effectue sur un horizon de
Nblocs = 10 sous-blocs de NTint

bits (Tab. 2.4). Le système exploite ainsi la diversité
disponible sur la totalité d’une sous-bande. L’équation caractérisant cet entrelacement
est donnée par :

T (i) = S

{⌊
i

NTint

⌋

+Nblocs × mod(i, NTint
)

}

, (2.31)

où S(i) et T (i) représentent, respectivement, les séquences binaires d’entrée et de
sortie de l’entrelaceur intra-symbole avec NTint

= NCBPS/10, la taille des sous-blocs,
et i ∈ [0, 1, . . . , NCBPS − 1].

Le troisième et dernier entrelacement est un entrelacement intra-symbole à déca-
lage cyclique. Différents décalages cycliques au sein de chaque bloc de NCBPS bits sont
effectués sur une étendue de NCBP6S bits :

V (i) = T

{⌊
i

NCBPS

⌋

×NCBPS + mod

(

i+

⌊
i

NCBPS

⌋

×Ncyc, NCBPS

)}

, (2.32)

où T (i) et V (i) représentent, respectivement, les séquences binaires d’entrée et de
sortie de l’entrelaceur à décalage cyclique avec i ∈ [0, 1, . . . , NCBP6S − 1]. Comme le
montre cette dernière équation, le nombre de bits décalés tous les NCBPS bits est
fonction de Ncyc dont la taille est donnée dans le tableau 2.4 en fonction du débit.
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2.3.3.3 L’étalement fréquentiel et temporel

Deux techniques d’étalement(22) sont mises en œuvres dans le but d’exploiter au
mieux la diversité fréquentielle et temporelle du canal de transmission.

L’étalement fréquentiel ou FDS

Pour les modes correspondant aux débits 53.5 et 80 Mbit/s, chaque symbole com-
plexe ainsi que son conjugué symétrique sont transmis au sein du même symbole
OFDM respectivement par une sous-porteuse et la sous-porteuse (( miroir )). On parle
alors d’étalement fréquentiel (FDS(23)). Cette opération d’étalement est présentée par
l’équation suivante :

{
ck,i = dk+50×i k ∈ [0, 1, . . . , 49]
c(k+50),i = d∗(49−k)+50×i i ∈ [0, 1, . . . , Ns − 1],

(2.33)

où Ns est le nombre de symboles OFDM par trame et, dk,i et ck,i sont respectivement
les symboles complexes avant et après l’étalement. Chaque symbole OFDM transmet
ainsi deux fois la même information comme l’illustre la figure 2.11(a). Le FDS permet
au système de bénéficier en réception de la diversité en fréquence disponible au sein
de chaque sous-bande de 528 MHz au prix d’une division par deux du débit.

L’étalement temporel ou TDS

Pour les modes correspondants aux débits compris entre 53.3 et 200 Mbit/s, un
étalement temporel (TDS(24)) est appliqué. Il consiste à transmettre la même infor-
mation deux fois de suite sur deux symboles OFDM consécutifs (Fig. 2.11(b)). Le TDS
permet au système de bénéficier de la diversité en fréquence du canal de transmission
disponible au sein de deux sous-bandes de 528 MHz au prix une fois encore d’une
division par deux du débit.

L’opération d’étalement temporel est effectuée dans le domaine fréquentiel (Fig. 2.9).
La recopie du premier symbole OFDM dans le second se fait différemment selon que
le FDS est appliqué conjointement ou pas :

STDS(k) =

{ [
Im{Si(NCBPS − 1 − k)} + jRe{Si(NCBPS − 1 − k)}

]
sans FDS

Si(k) avec FDS,
(2.34)

avec k ∈ [0, . . . , NCBPS − 1]. Dans le cas où le FDS n’est pas appliqué, l’opération
consiste simplement à inverser l’ordre des NCBPS bits codés et entrelacés des symboles
dupliqués. La combinaison du TDS avec les TFC du type TFI ou TFI2 (Tab. 2.2)
permettra au système d’accrôıtre l’exploitation de la diversité.

(22)Le terme d’étalement ou spreading tel que défini dans la norme ne correspond en fait qu’à une
simple répétition de certains symboles.
(23)Frequency-Domain Spreading.
(24)Time-Domain Spreading.
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Fig. 2.11 – Illustration de l’étalement fréquentiel FDS (a) et de l’étalement temporel
TDS (b).
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Fig. 2.12 – Constellation QPSK pour le système MB-OFDM.

2.3.3.4 Le codage binaire-à-symbole ou mapping

Après les opérations de codage et d’entrelacement, on associe aux données binaires
des symboles de constellation par l’opération de codage binaire à symbole (CBS)
généralement appelée mapping. Le système MB-OFDM utilise une modulation de
phase à quatre états ou QPSK(25). Les bits codés et entrelacés sont divisés par groupe
de deux, chaque groupe étant ensuite affecté à un des symboles complexes de la
modulation QPSK suivant un codage de Gray (Fig. 2.12).

Afin d’accrôıtre l’exploitation de la diversité pour les modes hauts débits (320, 400
et 480 Mbit/s) n’utilisant pas d’étalement (cf. tab. 2.3), un mapping dit DCM(26) a

(25)Quadrature Phase Shift Keying.
(26)Dual Carrier Modulation.
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Fig. 2.13 – Constellations 16-QAM de la modulation DCM pour les débits 320, 400
et 480 Mbit/s du système MB-OFDM.

été proposé par Batra [56] et adopté par l’ECMA en remplacement de la constellation
QPSK. Le mapping DCM consiste à transmettre le flux binaire codé et entrelacé à
l’aide de deux constellations 16-QAM(27) présentées à la figure 2.13. Chacun des deux
flux obtenus est transmis, respectivement, par la première moitié et la seconde moitié
des sous-porteuses du symbole OFDM. Cette transmission sur des sous-porteuses non-
adjacentes permet d’accrôıtre la robustesse de ces modes hauts débits vis-à-vis des
effets de fading du canal de transmission

Du fait de l’arrivée tardive de la modulation DCM dans la norme MB-OFDM par
rapport à l’avancement de notre étude, nous ne l’avons pas utilisée dans la suite des
travaux présentés dans ce document.

2.3.3.5 Insertion des porteuses pilote et de garde ou framing

Avant la IFFT de modulation, des symboles complexes connus de l’émetteur et du
récepteur sont insérés parmis les données utiles dans chaque symbole OFDM. Ils sont
appelés symboles pilotes et servent à la phase d’estimation du canal en réception. Au
nombre de NP = 12 pour le système MB-OFDM, ils sont émis sur des sous-porteuses
pilotes réparties au sein de chaque symbole OFDM suivant le schéma présenté à la
figure 2.14. Cette méthode d’estimation généralement utilisée est intéressante pour sa
simplicité de mise en œuvre à l’émission et à la réception, son inconvénient majeur
étant la perte d’efficacité spectrale qu’elle entrâıne [57].

De plus, chaque symbole OFDM comprend NG = 10 sous-porteuses dites de garde.
Elles sont divisées en deux groupes de cinq sous-porteuses et placées aux deux extrémi-

(27)Quadrature Amplitude Modulation.
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Fig. 2.14 – Insertion des sous-porteuses pilotes, de gardes et nulles.

tés du symbole OFDM. Les symboles complexes émis sur ces sous-porteuses de garde
sont les copies des cinq premiers et des cinq derniers symboles complexes utiles à
transmettre (voir la figure 2.14). D’après l’Alliance WiMedia et la norme ECMA-368,
ces sous-porteuses peuvent être utilisées pour relâcher les contraintes sur les filtres
analogiques à l’émission et à la réception ou encore pour réduire le PAPR en ajustant
leur puissance [58]. Elles peuvent permettre également d’améliorer les performances
du récepteur en considérant ces sous-porteuses de gardes comme une autre forme de
diversité exploitable. Leur utilisation, laissée libre aux utilisateurs, est une flexibilité
de la norme. Notons que lors des débats autour de la norme IEEE 802.15.3a, ces
sous-porteuses ont été qualifiées de factices. Elles ont en effet été perçues comme un
moyen de répondre aux exigences de la réglementation en terme d’occupation spectrale
minimale afin de pouvoir qualifier les signaux MB-OFDM comme UWB [34].

Enfin, chaque symbole OFDM contient six sous-porteuses nulles dont la sous-
porteuse correspondant à la fréquence nulle (DC). Cette dernière a été volontai-
rement (( éteinte )) afin d’éviter les problèmes d’offset au niveau des convertisseurs
numérique/analogique (CNA) et analogique/numérique (CAN). Les cinq autres sous-
porteuses sont placées aux deux extrémités du symbole aux positions −64 à −62 et 62
à 63 comme le montre la figure 2.14. Elles permettent de limiter l’occupation spectrale
en réduisant l’énergie en dehors de la bande du signal.

2.3.4 Architecture du récepteur

La réception des signaux MB-OFDM s’effectue à partir du récepteur représenté
schématiquement à la figure 2.15. Nous allons focaliser notre description sur les blocs
d’égalisation, de calcul des valeurs de confiance et de désétalement fréquentiel et tem-
porel, au sens de la norme.

2.3.4.1 L’égalisation

L’égalisation permet de corriger les distorsions apportées par le canal. Dans le
cas des modulations multiporteuses comme le montre l’équation (2.21) ces distorsions
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récepteur

OLA &
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Fig. 2.15 – Schéma synoptique bloc du récepteur MB-OFDM.

peuvent être simplement compensées en multipliant chaque symbole yk(i) reçu sur
chaque sous-porteuse k par un coefficient gk(i) approprié. Une matrice d’égalisation
G(i) est appliquée sur le signal fréquentiel reçu :

ŷN(i) = G(i)yN(i), (2.35)

avec G(i) = DN(gk(i)). Les coefficients complexes gk(i) sont dérivés de critères de
réception définis. Parmi ces critères, celui du forçage à zéro (ZF(28)) ou celui du mini-
mum d’erreur quadratique moyenne (MMSE(29)) sont habituellement retenus pour le
calcul de G(i).

Le critère ZF La technique ZF consiste à multiplier chaque sous-porteuse k du
signal par l’inverse de la réponse en fréquence du canal à la fréquence correspondante.
Ainsi la matrice d’égalisation est égale à :

Gzf(i) = D†
N(hN ), (2.36)

où l’opérateur (.)† désigne la matrice pseudo-inverse de Moore-Penrose définie, dans
le cas d’une matrice quelconque M , par M † = (MHM)−1MH. Gzf(i) étant donc une
matrice diagonale, un terme d’égalisation est obtenu indépendamment pour chaque
sous-porteuse k :

ŷzf,k(i) =
1

hk(i)
yk(i). (2.37)

L’inconvénient majeur de cette technique apparâıt lorsque le canal possède un ou
plusieurs évanouissements profonds, c’est-à-dire lorsque la réponse en fréquence du
canal est proche de 0. Dans ce cas, gk(i) tend vers l’infini amplifiant très fortement la
puissance du bruit à cette fréquence.

(28)Zero Forcing.
(29)Minimum Mean Square Error.
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Le critère MMSE L’objectif de la technique MMSE, comme son nom l’indique, est
de minimiser la valeur de l’erreur quadratique moyenne entre le signal transmis xN(i)
et le signal en sortie de l’égalisateur ŷN (i). Le bruit est ainsi pris en compte dans
le critère. La minimisation de l’erreur E [|xN(i) −G(i)yN (i)|2] conduit à la matrice
d’égalisation suivante :

Gmmse(i) = DH
N(hN )

(

DH
N(hN)DN(hN ) +

1

SNRN
IN

)−1

, (2.38)

où SNRN = [γ0, . . . , γk−1]
T est le rapport signal à bruit et γk est le rapport signal

à bruit moyen par sous-porteuse. A partir de cette expression, l’expression du signal
égalisé est donnée par :

ŷmmse,k(i) =
h∗k(i)

|hk(i)|2 + 1
γk

yk(i), (2.39)

L’avantage de l’égalisateur MMSE par rapport à l’égalisateur ZF est que lorsque
|hk|2 ' 0, gk ' h∗kγk et ne tend plus vers l’infini. L’égalisateur doit cependant connâıtre
le rapport signal à bruit γk pour chaque sous-porteuse k.

2.3.4.2 Calcul des valeurs de confiance

Comme nous l’avons vu dans la section 2.2.6, le codage de canal associé à un
entrelaceur permet au système grâce au décodeur de Viterbi d’exploiter la diversité du
canal et ainsi d’accrôıtre la robustesse du signal. Afin d’améliorer le pouvoir correcteur
d’erreur du décodeur, il est nécessaire de lui transmettre des valeurs de confiance
associées à chaque donnée codée. Ces valeurs sont généralement appelées rapport
logarithmique de vraisemblance (LLR(30)).

On considère la transmission d’un symbole d’information xk sur la sous-porteuse k
d’un symbole OFDM. D’après l’équation (2.23), on peut écrire l’expression du signal
reçu :

yk = hkxk + nk, ∀k ∈ [0, . . . , ND]. (2.40)

Le symbole xk est un symbole modulé issu d’une constellation à 2m états, il contient
donc une séquence de données binaires [x1

k, . . . , x
v
k, . . . , x

m
k ]. L’expression du symbole

reçu sera alors [y1
k, . . . , y

v
k, . . . , y

m
k ]. Le décodage respecte la règle du maximum de

vraissemblance ce qui nécessite le calcul du rapport des fonctions de densités de pro-
babilité de la réception de yvk sachant que l’on a transmis xvk = −1 ou xvk = +1. Ce
rapport Lvk représente le LLR défini par :

Lvk = ln

(
p(yvk|xvk = +1)

p(yvk|xvk = −1)

)

, (2.41)

(30)Log Likelihood Ratio.
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et est défini sur R. Le signe de Lvk donne la décision dure estimée et son amplitude en
donne la fiabilité.

Dans le cas d’un canal à évanouissement et à bruit blanc additif gaussien, la
fonction de densité de probabilité p(yvk|xvk) est définie par :

p(yvk|xvk) =
1√
σ2π

exp

(

− 1

σ2
(yvk − |hk|xvk)2

)

. (2.42)

En remplaçant p(yvk|xvk) de l’équation (2.41) par son expression (2.42), on obtient
l’expression du LLR pour les données transmises en OFDM :

Lvk = ln

(

exp
(
− 1
σ2 (y

v
k − |hk|)2

)

exp
(
− 1
σ2 (yvk + |hk|)2

)

)

=
4|hk|
σ2

yvk.

(2.43)

La valeur de confiance est donc égale à 4|hk|
σ2 , et est identique pour toutes les données

binaires xvk transmises au sein du même symbole xk. L’expression (2.43) équivaut à
pondérer chaque métrique de branche relative à l’information véhiculée par la porteuse
k, xk, par l’atténuation du canal |hk| dont le symbole xk a été affecté. En d’autres
termes, on associe une métrique de faible fiabilité lorsque le signal a subi une forte
atténuation et inversement.

2.3.4.3 Le désétalement temporel et fréquentiel

La réception des signaux pour les modes utilisant les techniques d’étalement FDS
et/ou TDS nécessite d’avoir recours à une recombinaison des signaux répétés. Cette
opération se déroule après les opérations d’égalisation et de calcul des LLR. Elle
consiste alors simplement à sommer les signaux répétés. Nous obtenons ainsi l’expres-
sion suivante du signal après la recombinaison :

zk = Lvk + Lv′k . (2.44)

Dans le cas de l’utilisation de la technique de détection ZF, l’expression peut se sim-
plifier à partir des équations (2.37) et (2.43) :

zk =
4

σ2
(|hk|xk + |h′k|xk + nk) . (2.45)

où nk représente la somme des termes de bruit des deux symboles.
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2.4 Evaluation des performances du système

2.4.1 Paramètres de simulations

Les performances du système MB-OFDM ont été évaluées par simulations de
la châıne de transmission sur les quatre channel models (CM) définis par l’IEEE
802.15.3a. Les résultats, exprimés sous forme de taux d’erreur binaire (TEB), ont été
moyennés sur 100 tirages de canaux indépendants pour chaque CM. Une nouvelle
réalisation de canal, choisie parmi les 100, a été utilisée pour chaque nouvelle trame
de symboles OFDM transmise, les conditions d’arrêt étant quant à elles testées toutes
les 100 trames reçues, c’est-à-dire une fois l’ensemble des réalisations du canal testées.
Les TFC appliqués sont ceux du groupe 1 (Fig. 2.7). Le système fonctionne donc dans
le cas de la réglementation américaine fixée par la FCC. Les résultats des simulations
sont présentés en fonction du rapport Eb/N0 qui est le rapport entre l’énergie par bit
utile et la densité spectrale monolatérale du bruit.

La technique d’égalisation ZF est utilisée en réception. Elle est mise en œuvre à
partir des coefficients obtenus grâce à une estimation parfaite du canal de transmission.

2.4.2 Résultats de simulations

Sans saut de fréquence (TFC n̊ 5)

Dans un premier temps, nous allons nous intéresser aux performances du système
MB-OFDM dans le cas particulier où chaque symbole OFDM est émis sur une même
sous-bande, le TFC utilisé étant le numéro 5 (FFI(31)) du tableau 2.2. La figure 2.16
présente les courbes de taux d’erreur binaire (TEB) obtenues sur les canaux IEEE
802.15.3a CM1 et CM2 modélisant tous deux une distance émetteur/récepteur com-
prise entre 0 et 4 mètres, leur principale différence étant l’absence de visibilité entre
les antennes d’émission et de réception pour le canal CM2 (situation NLOS).

Intéressons nous tout d’abord aux modes utilisant l’étalement temporel (TDS) cor-
respondant aux débits 160 et 200 Mbit/s. On constate que la répétition des symboles
OFDM obtenus par l’inversion de l’ordre des bits au sein du symbole répété permet
d’améliorer les performances, même sans saut de fréquence, par rapport aux modes
sans TDS de débits 320 et 400 Mbit/s utilisant les mêmes rendements de codage.
Cependant cette amélioration des performances est obtenue au prix d’une diminu-
tion d’un rapport deux des débits utiles transmis. Les modes utilisant conjointement
l’étalement fréquentiel (FDS) et le TDS correspondant aux débits 53.3 et 80 Mbit/s
n’offrent pas de meilleures performances que les modes correspondant aux débits 106.7
et 160 Mbit/s qui n’exploitent que l’étalement temporel TDS. En effet, le TDS est
appliqué différemment pour les deux modes à 53.3 et 80 Mbit/s car il consiste à simple-
ment transmettre deux fois de suite le même symbole OFDM mais ici sans modifier la
structure dudit symbole. L’utilisation du TDS n’apporte ainsi aucun gain, une même

(31)Fixed Frequency Interleaving.
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Fig. 2.16 – Courbes de performances présentant le taux d’erreur binaire (TEB) du
système MB-OFDM en fonction du rapport Eb/N0 sur les canaux CM1 (LOS) et
CM2 (NLOS) pour l’ensemble des débits présentés dans le tableau 2.3 dans le cas de
l’utilisation du TFC n̊ 5 du tableau 2.2 (sans saut de fréquence).
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réalisation de canal étant ici utilisée tout le long de la trame car il n’y a pas de saut de
fréquence. La répétition au sein d’un même symbole de l’information par l’utilisation
du FDS permet en revanche au système de bénéficier de la diversité présente au sein
d’une sous-bande Bw = 528 MHz.

Comparons à présent ces courbes de performances en fonction du canal. On constate
que les courbes de TEB obtenues sur le canal CM2 pour les débits 320, 400 et 480
Mbit/s présentent un gain par rapport au canal CM1. En effet, le canal CM2 présente
une densité accrue de trajets du fait de sa configuration NLOS par rapport au canal
CM1 (Fig. 1.10). Le canal CM2 offrira ainsi au système MB-OFDM plus de diver-
sité. Le gain qui en résulte en terme de performances est visible sur les résultats de
la figure 2.16(b) notamment pour les débits supérieurs à 200 Mbit/s. On n’observe
cependant pas d’amélioration pour les débits inférieurs à 200 Mbit/s, voire même une
légère détérioration des performances.

Avec saut de fréquence (TFC n̊ 1)

La figure 2.17 présente les performances du système MB-OFDM également sur
les canaux CM1 et CM2 mais utilisant cette fois-ci un TFC de type TFI(32). Les
symboles OFDM consécutifs sont désormais émis sur des sous-bandes différentes. Le
TFC numéro 1 a été utilisé pour ces simulations (Tab. 2.2), il réalise le saut sur les trois
sous-bandes du groupe 1 (Fig. 2.7). Afin de comparer les deux TFC sur le canal CM1,
nous avons reporté sur le figure 2.18 les courbes de TEB obtenues aux figures 2.16 et
2.17 pour les débits 53.3, 160 et 400 Mbit/s. Ces débits caractérisant respectivement
les trois modes FDS + TDS, TDS et sans aucune technique d’étalement.

La comparaison de ces trois modes permet d’avancer les commentaires suivants :
– Pour les modes sans TDS ni le FDS (400 Mbit/s), le codage de canal combiné à

l’entrelacement permet d’exploiter la diversité du canal liée à trois sous-bandes
de 528 MHz et donc d’accrôıtre les performances lorsqu’on réalise le saut ;

– Pour les modes TDS simple (160 Mbit/s), il n’y a pas de différence entre les
deux cas, l’utilisation du TDS n’apporte pas d’avantage de gain lorsque le saut
est mis en œuvre. En effet, pour ce mode, l’inversion de l’ordre des bits au sein
du symbole répété permet d’exploiter la diversité sans saut, lequel lorsqu’il est
mis en œuvre n’apporte pas plus de gain ;

– Pour les modes FDS + TDS (53.3 Mbit/s), le FDS permet d’exploiter la diver-
sité au sein d’une sous-bande et le TDS, qui consiste en une simple recopie du
symbole OFDM, combiné au saut permet là encore de tirer parti de la diversité.

La figure 2.19 présente les performances du système MB-OFDM sur les canaux
CM3 et CM4 en mettant en œuvre le saut de fréquence (TFC n̊ 1). On constate que les
performances du système se dégradent sur ces canaux par rapport aux canaux CM1
et CM2. En effet, dans ce cas, la distance émetteur/récepteur est plus importante

(32)Time-Frequency Interleaving.
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Fig. 2.17 – Courbes de performances présentant le TEB du système MB-OFDM en
fonction du rapport Eb/N0 sur les canaux CM1 (LOS) et CM2 (NLOS) pour l’ensemble
des débits présentés dans le tableau 2.3 dans le cas de l’utilisation du TFC n̊ 1 du
tableau 2.2 (avec saut de fréquence).
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Fig. 2.18 – Comparaison des courbes de TEB du système MB-OFDM en fonction du
rapport Eb/N0 mettant en œuvre les TFC n̊ 1 et n̊ 5 sur le canal CM1.

entrâınant ainsi une plus forte atténuation des signaux transmis et un étalement plus
important des retards. Or, dans ces conditions, l’étalement des retards devenant plus
important que la durée de l’intervalle de garde, l’orthogonalité ne peut donc pas
être correctement restaurée en réception par l’OLA. Ce phénomène s’observe par
l’apparition d’un taux d’erreur plancher visible sur les courbes de performances de la
figure 2.19 essentiellement pour les débits 320, 400 et 480 Mbit/s. Cette dégradation
est moins visible pour les modes correspondant aux débits inférieurs qui sont rendus
plus robustes aux effets du dépassement de l’intervalle de garde par l’utilisation de
l’étalement FDS et/ou TDS.

Pour s’en convaincre, la figure 2.20 présente des courbes de TEB pour différentes
longueurs de l’intervalle de garde supérieures à Tzp = 60.61 ns, Tw restant inchangée.
Ces courbes ont été obtenues avec un rendement de codage R = 3/4 sur le canal CM4.
La figure présente également l’effet de l’augmentation de Tzp pour les mode R = 5/8,
NTDS = 2. On constate effectivement une amélioration des performances du système
lorsque la durée de l’intervalle de garde crôıt au détriment bien entendu du débit de
transmission qui est d’autant plus réduit que Tzp est augmentée.
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Fig. 2.19 – Courbes de performances présentant le TEB du système MB-OFDM
en fonction du rapport Eb/N0 sur les canaux NLOS CM3 et CM4 pour l’ensemble
des débits présentés dans le tableau 2.3 dans le cas de l’utilisation du TFC n̊ 1 du
tableau 2.2 (avec saut de fréquence).
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Fig. 2.20 – Courbes de performances présentant le TEB du système MB-OFDM en
fonction du rapport Eb/N0 sur le canal CM4 (NLOS) pour des durées de l’intervalle
de garde Tzp croissantes dans le cas de l’utilisation du TFC n̊ 1 du tableau 2.2.
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2.5 Analyse critique du système MB-OFDM

2.5.1 Points forts

La technique multibande OFDM associée à une modulation codée à bits entrelacés
(BICM) répond aux attentes des systèmes UWB, à savoir un signal robuste aux effets
du canal tel que la sélectivité. Il permet en outre de lutter contre l’interférence inter-
symbole introduite par l’étalement des retards du canal grâce à l’utilisation d’un
intervalle de garde de type zero-padding sous réserve que celui-ci soit correctement
dimensionné.

La mâıtrise des techniques OFDM rend la mise en œuvre de la solution MB-OFDM
relativement simple et peu coûteuse. Le point critique pour l’application de l’OFDM
à l’UWB est la conversion analogique-numérique qui représente un coût important sur
de larges bandes de fréquences. La limitation de l’occupation spectrale des symboles
MB-OFDM à 528 MHz rend la conversion tout à fait possible avec des composants
relativement bas coûts.

Enfin la mise en œuvre du TFC permet à chaque utilisateur de bénéficier de la
diversité en fréquence équivalente à trois sous-bandes. Une sous-bande n’étant occupée
par un utilisateur donné en moyenne qu’un tiers du temps, la puissance à l’émission
peut être augmentée tout en respectant la DSP moyenne maximale imposée par les
organismes de réglementation.

2.5.2 Points faibles

L’inconvénient majeur de la solution MB-OFDM pour des applications UWB in-
door WPAN est le nombre limité de piconets qui vont pouvoir cohabiter dans un
environnement proche. A la vue du découpage du spectre proposé par l’Alliance Wi-
Media (Fig. 2.7), il apparâıt que le nombre maximal de piconets est limité à trois
par groupe de sous-bandes alors que des scénarios permettant la cohabitation entre
au moins quatre piconets sont envisagés. Ainsi, à partir de quatre piconets dans un
même environnement, deux seront amenés à utiliser la même sous-bande conduisant
inévitablement à de l’interférence inter-piconets. Dans [53] il est prévu un taux de
collision acceptable entre deux TFC de 1/3 en s’assurant que la distribution des col-
lisions soit correctement répartie entre les différents TFC par l’utilisation des TFC 1
à 4 du tableau 2.2.

Pour palier à cette limitation de la solution MB-OFDM, nous proposons dans
le chapitre 3 l’ajout d’une composante d’étalement de type CDMA(33) favorisant la
cohabitation en discriminant les piconets par leurs séquences d’étalement qui leur sont
propres. De plus comme nous le verrons, l’étalement va permettre l’ajout d’un degré
de robustesse supplémentaire au signal MB-OFDM.

(33)Code Division Multiple Access.
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Enfin, le dimensionnement de l’intervalle de garde n’est pas adapté aux canaux
présentant un étalement trop important des retards comme c’est le cas pour les ca-
naux NLOS CM3 et CM4 pour lesquels la distance entre l’émetteur et le récepteur
est supérieure à 4 mètres. Cette dégradation affecte principalement les modes corres-
pondants aux débits les plus élevés (320, 400 et 480 Mbit/s), c’est-à-dire les modes
n’utilisant pas d’étalement.

2.6 Conclusion

Dans ce second chapitre, nous avons présenté dans un premier temps la modulation
multiporteuse OFDM afin de comprendre son principe et ses atouts pour les systèmes
de communication UWB. Elle est en effet une bonne candidate grâce notamment à sa
maturité et surtout à ses avantages en terme de robustesse sur des canaux multi-trajets
et sélectifs en fréquence tels que le sont les canaux UWB.

Nous avons ensuite présenté les paramètres de la solution MB-OFDM tels qu’ils
sont décrits dans la norme ECMA-368. La principale différence avec un système
OFDM classique est l’utilisation des codes temps-fréquence (TFC) TFI et TFI2 qui
permettent d’une part d’exploiter la diversité disponible sur une bande de fréquences
deux à trois fois plus large mais également de limiter les effets des interférences d’accès
multiple en offrant la possibilité à plusieurs piconets de cohabiter dans un environne-
ment proche.

Les simulations de la châıne MB-OFDM nous ont confirmé la bonne capacité
du système à exploiter la diversité du canal de transmission ainsi que l’intérêt de
l’utilisation du TFC pour accrôıtre cette diversité. Une dégradation des performances
a cependant été constatée pour les hauts débits de la solution MB-OFDM sur les
canaux pour lesquels l’étalement des retards devient trop important par rapport à la
durée de l’intervalle de garde.

La gestion multi-piconet apparâıt cependant comme la principale limitation du
système MB-OFDM. En effet, le nombre de piconets pouvant cohabiter dans un en-
vironnement proche est limité à trois pour chaque groupe de sous-bandes. Au delà
de trois piconets, de l’interférence inter-piconets apparâıt. Nous allons ainsi proposer
dans le chapitre suivant une solution permettant de conserver les avantages du sys-
tème MB-OFDM tout en offrant la possibilité au système d’augmenter le nombre de
piconets pouvant cohabiter par l’utilisation de codes CDMA.
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Le précodage linéaire pour l’UWB
multibande

Sommaire
3.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 78

3.2 La combinaison des techniques OFDM et CDMA pour

l’UWB . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 78

3.2.1 Les modulations multiporteuses à spectre étalé . . . . . . . 78

3.2.2 Le choix du LP-OFDM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 85
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3.1 Introduction

Nous avons vu dans le chapitre précédent l’intérêt que présente le système MB-
OFDM pour les systèmes de communications UWB grâce à la robustesse de l’OFDM
face à un canal à trajets multiples, sa simplicité de mise en œuvre, notamment pour
l’égalisation des signaux à la réception, et ses avantages en terme de réduction d’inter-
férence intersymbole. Cependant, nous avons constaté que l’accès multiple représente
ici une limitation non négligeable du système MB-OFDM en particulier dans le cadre
de réglementations relativement restrictives telle que celles de l’Union Européenne
(cf. section 1.3.1.3). Cette constatation nous a conduit à combiner les avantages du
CDMA(1), notamment en terme d’accès multiple, avec la robustesse de l’OFDM nous
donnant un système hybride OFDM-CDMA dans lequel l’information est étalée sur
l’ensemble des sous-porteuses par l’utilisation d’une matrice de précodage. Comme
nous allons le voir, cette combinaison permet d’accrôıtre l’exploitation de la diversité
du système mais offre surtout la possibilité à plusieurs utilisateurs d’accéder à une res-
source commune simultanément. Nous allons étendre ce principe à l’utilisation d’une
matrice de précodage linéaire auquel cas un utilisateur donné réalisera l’étalement
sur un ensemble de sous-porteuses qui lui est propre. Nous parlerons alors d’OFDM
précodé linéairement ou LP-OFDM(2) [59].

Nous allons dans la première section introduire de manière générale des techniques
hybrides combinant l’étalement de spectre avec la modulation multiporteuse OFDM.
Cette description nous conduira à choisir parmi l’ensemble des combinaisons possibles
la technique LP-OFDM qui est dans notre cas la technique que nous avons jugée la
plus adaptée pour l’UWB multibande. La seconde section présente le système LP-
OFDM étudié. Le nouveau système étant obtenu à partir du système MB-OFDM,
cette description s’attardera principalement sur les nouvelles fonctions introduites
ainsi que sur leur dimensionnement.

3.2 La combinaison des techniques OFDM et CDMA

pour l’UWB

3.2.1 Les modulations multiporteuses à spectre étalé

3.2.1.1 Principe de l’étalement de spectre

Apparues dans les années 40 grâce à la théorie de l’information développée par N.
Wiener et de C.E. Shannon, les techniques d’étalement de spectre étaient à l’origine
destinées aux communications numériques sécurisées telles que les télécommunications
militaires [60]. Elles sont peu à peu devenues très attractives pour les applications
grand public notamment avec l’essor des systèmes de radiocommunications mobiles,
et plus particulièrement pour les systèmes de radio-positionnement tels que le GPS.

(1)Code Division Multiple Access.
(2)Linear-Precoded OFDM.
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Aujourd’hui on retrouve l’étalement de spectre dans différents standards IS-95, UMTS
et IEEE 802.11. Le principe de l’étalement se justifie par la relation énoncée par C.E.
Shannon qui établit un lien de dépendance entre la quantité d’information maximale
C transmissible sans erreur sur un canal perturbé par un bruit additif blanc Gaussien,
la largeur de bande du canal B utilisée par le signal pour transmettre l’information,
et le rapport de puissance Ps/Pn entre le signal et le bruit. Cette relation s’écrit :

C = B × log2

(

1 +
Ps
Pn

)

. (3.1)

La relation (3.1) montre que pour transmettre une quantité d’information donnée,
l’émetteur dispose de deux degrés de liberté, la puissance du signal et la largeur de la
bande occupée. L’utilisation de la largeur de bande du signal utile conduit à utiliser
une puissance d’émission suffisamment importante par rapport au seuil du bruit pour
assurer une liaison fiable, c’est le cas des systèmes classiques. L’autre approche consiste
à utiliser une largeur de bande largement supérieure à celle du signal utile quitte à
réduire la densité spectrale de puissance du signal qui peut même devenir inférieure
à celle du bruit. C’est l’idée mâıtresse des systèmes à étalement de spectre.

L’étalement de spectre par séquence directe

Différents procédés peuvent être mis en œuvre pour réaliser l’étalement de spectre.
On trouve ainsi l’étalement de spectre par séquence directe (DS-SS(3)), l’étalement
par saut de fréquence, par saut dans le temps ou encore par balayage fréquentiel
[61], cette dernière étant la seule à ne pas avoir recours à l’utilisation de séquences
pseudo-aléatoires également appelées signatures.

Parmi ces différentes techniques, nous nous focaliserons sur l’étalement de spectre
par séquence directe qui est notamment employé dans les systèmes multiporteuses
à spectre étalé. La technique DS-SS consiste à multiplier chaque symbole complexe
d’information par une séquence d’étalement pseudo-aléatoire, appelée code, dont le
débit numérique est supérieur à celui du symbole d’information. La largeur de bande
du signal émis est ainsi beaucoup plus importante que celle du signal utile. Si Td est
la durée d’un symbole d’information utile après codage binaire à symbole (CBS), et
Tc = Td/L celle d’un élément du code d’étalement de longueur L, généralement appelé
bribe ou chip, on en déduit la largeur de bande occupée par le signal émis B = 1/Tc
qui est beaucoup plus importante que la largeur de bande du signal utile Bu = 1/Td.
Le rapport entre ces deux largeurs de bande définit le gain d’étalement G qui cöıncide
avec la longueur du code d’étalement :

G =
B

Bu
=
Td
Tc

= L. (3.2)

Notons que la DSP du signal émis est atténuée de ce même facteur G.

(3)Direct Sequence-Spread Spectrum.
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Fig. 3.1 – Effet de l’étalement sur les brouilleurs à bande étroite.

En réception, l’opération de désétalement, nécessaire à la reconstruction du sym-
bole d’information, s’effectue par corrélation entre le signal étalé reçu et la séquence
d’étalement utilisée à l’émission. En d’autres termes, le processus de désétalement
consiste à réitérer l’opération d’étalement sur le message reçu. Les séquences d’éta-
lement doivent donc posséder de bonnes propriétés d’auto-corrélation pour restituer
sans erreur l’information [62].

Les avantages de l’étalement de spectre

La technique d’étalement de spectre offre un certain nombre d’avantages pour les
communications [60] parmi lesquels on peut notamment citer la protection de l’infor-
mation transmise grâce à la faible probabilité d’interception de celle-ci. L’information
est en effet (( noyée )) dans le bruit, seuls les utilisateurs possédant une réplique syn-
chrone du code d’étalement utilisé à l’émission pourront intercepter la communication.

Elle présente également un autre atout qui est la robustesse du signal émis vis-
à-vis des brouilleurs à bande étroite. L’opération de désétalement, identique à celle
d’étalement à l’émission, permettra d’étaler le signal interférent et ainsi d’atténuer sa
puissance d’un facteur G (Fig. 3.1).

Enfin, la propriété la plus exploitée aujourd’hui par les systèmes à étalement de
spectre est la possibilité de mettre en œuvre des techniques d’accès multiple par ré-
partition de code ou CDMA. Contrairement aux techniques TDMA(4) et FDMA(5)

pour lesquelles les flux de données sont transmis en partageant respectivement les
domaines temporel et fréquentiel entre chaque utilisateur, en CDMA, un utilisateur
pourra émettre en permanence dans toute la bande disponible en profitant d’une troi-
sième dimension, celle des codes d’étalement. En effet, en utilisant des codes d’étale-
ment différents, il est possible de transmettre simultanément et dans la même bande
de fréquences, plusieurs flux d’information pouvant appartenir à des utilisateurs dif-
férents. La séparation des flux se faisant dans le domaine des codes, l’intercorrélation
entre deux codes quelconques doit être la plus faible possible, à savoir proche de zéro.

(4)Time Division Multiple Access.
(5)Frequency Division Multiple Access.
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Les codes utilisés pour le CDMA doivent donc cumuler de bonnes propriétés d’auto-
corrélation pour restituer correctement l’information et d’intercorrélation pour assurer
un faible niveau d’interférence entre les différents flux [61]. D’autres critères, tels que
le facteur de crête, le nombre de séquences, ou encore l’interférence d’accès multiple,
peuvent être déterminants pour le choix des codes [63]. Selon que les communica-
tions soient synchrones, c’est-à-dire lorsque l’ensemble des séquences sont émises en
même temps, ou asynchrones, les mêmes familles de codes ne pourront être utilisées.
Ainsi, dans le cas de communications synchrones, les performances seront optimales
en utilisant des codes orthogonaux(6) comme les codes de type OVSF(7) ou ceux de
Walsh-Hadamard. Pour les communications asynchrones, des codes non-orthogonaux
comme ceux de Gold, Kasami ou Zadoff-Chu présentent de bonnes performances.

Le signal CDMA

Considérons une famille deNc séquences d’étalement cj = [c1,j, . . . , cl,j, . . . , cL,j]
T de

longueur L, chacune permettant de transmettre le j ème flux de symboles de données.
La matrice d’étalement de dimension L × Nu se définit alors par C = [c1c2 . . . cNu]
avec Nu ≤ Nc le nombre de flux à transmettre. Un symbole de donnée xj de chaque
flux j est multiplié par son code spécifique cj. Les séquences étalées résultantes sont
superposées les unes aux autres pour former le signal DS-SS s = [s1, . . . , sl, . . . , sL] et
dont l’expression en bande de base est :

s =
1√
L

Cx, (3.3)

avec

sl =
1√
L

Nu∑

j=1

xj cl,j, (3.4)

et x = [x, . . . , xj , . . . , xNu ] le vecteur de symboles complexes à transmettre. L’équa-
tion (3.3) est normalisée par le terme 1/

√
L afin de conserver la puissance du signal

lors du processus d’étalement. Lorsque les codes sont utilisés pour multiplexer les
données de différents utilisateurs, on parle plus particulièrement de DS-CDMA. Le
nombre Nu de flux correspond alors au nombre d’utilisateurs.

Condition de conservation de la propriété d’orthogonalité

La propriété d’orthogonalité est associée aux familles de séquences d’étalement cj
qui garantissent l’indépendance parfaite entre les données transmises au sein d’un
symbole CDMA utilisant cette famille de codes. L’absence d’interférence entre les
données transmises simultanément grâce à la condition d’orthogonalité garantit une

(6)Appliqué aux codes, le terme d’orthogonalité définit une décorrélation parfaite entre deux codes
non-décalés en temps.

(7)Orthogonal Variable Spreading Factor.
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restitution parfaite des données au niveau du désétalement. Cette propriété n’est
cependant vérifiée que dans le cas où les chips du symbole CDMA ne subissent pas
de distorsion de phase ou d’amplitude lors de la propagation dans le canal. C’est le
cas, par exemple, sur un canal à bruit additif blanc gaussien mais pas sur un canal
à évanouissement de Rayleigh. Les symboles de données ŷj obtenus après l’opération
de désétalement dans ces conditions, se présentent sous la forme suivante :

ŷj =
L∑

l=1

c2l,j xj

︸ ︷︷ ︸

signal utile

+
Nu∑

i=1
i6=j

xi

L∑

l=1

cl,j cl,i

︸ ︷︷ ︸

MAI ou SI

. (3.5)

Dans cette équation, le premier terme rassemble les données utiles et le second terme,
les données d’interférence. Lorsque les codes d’étalement sont utilisés pour multiplexer
les utilisateurs, ce terme d’interférence prend le nom d’interférence d’accès multiple
(MAI(8)). Lorsqu’ils sont utilisés pour multiplexer les données d’un même utilisateur,
ce terme d’interférence prend le nom d’auto-interférence (SI(9)). L’utilisation de codes
orthogonaux sous-entend donc l’annulation du terme d’interférence et la récupération
des données utiles du premier terme, ce qui conduit à la définition des propriétés
d’auto et d’intercorrélation des séquences d’étalement nécessaire à l’orthogonalité :

c2l,j =
1

L
∀l, j ∈ [1, . . . , L], [1, . . . , Nc], (3.6)

L∑

l=1

cl,j cl,i = 0 ∀i, j ∈ [1, . . . , Nc], i 6= j. (3.7)

Considérons la propagation d’un symbole CDMA utilisant une famille de codes
orthogonaux sur un canal à un seul coefficient(10) complexe variant dans le temps et
noté hl. L’expression du signal obtenu après l’opération de désétalement s’écrit alors :

ŷj =
L∑

l=1

c2l,j xj hl +
Nu∑

i=1
i6=j

xi

L∑

l=1

cl,j cl,i hl. (3.8)

L’application des conditions d’orthogonalité obtenues aux équations (3.6) et (3.7)
nous permet de reformuler l’équation (3.8) qui devient :

ŷj =
xj
L

L∑

l=1

hl +

Nu∑

i=1
i6=j

xi

L∑

l=1

cl,j cl,i hl. (3.9)

(8)Multiple-Access Interference.
(9)Self Interference.

(10)Ce canal représente celui qui est obtenu par l’utilisation des modulations multiporteuses.
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Le premier terme représente le symbole de l’information transmise multiplié par la
moyenne des coefficients du canal affectant les chips du symbole CDMA. Les dis-
torsions introduites par le canal ne permettent pas en revanche d’annuler le second
terme, ce qui entrâıne la perte de l’orthogonalité. L’annulation de ce terme d’interfé-
rence entre les séquences d’étalement et la restauration de l’orthogonalité requiert la
compensation des coefficients du canal présents dans l’expression par une opération
d’égalisation. Nous la développeront plus en détail dans la section 3.3.3.1.

Dans le cas d’un canal invariant, lorsque hl = h ∀l ∈ [1, . . . , L], le signal obtenu
après l’opération de désétalement se simplifie et devient :

ŷj = xj h+ L× h
Nu∑

i=1
i6=j

xi

L∑

l=1

cl,j cl,i = xj h, (3.10)

ce qui permet de conserver l’orthogonalité, le terme d’interférence étant totalement
annulé.

L’orthogonalité en réception est donc obtenue soit par la transmission sur un canal
invariant sur l’ensemble des chips soit par une opération d’égalisation qui consiste à
compenser les distorsions du canal. Nous exploiterons cette deuxième approche, le
canal UWB ne nous permettra pas de considérer le canal invariant sur l’ensemble des
chips.

3.2.1.2 Combinaison de l’étalement de spectre avec l’OFDM

Les solutions combinant au sein d’une même châıne de transmission les techniques
d’étalement de spectre et de modulations multiporteuses sont généralement regrou-
pées sous l’appelation MC-SS(11) [64]. Nous nous focaliserons sur les cas où l’opéra-
tion d’étalement est effectuée avant l’opération de modulation multiporteuse(12). Ainsi
quelle que soit la combinaison envisagée, le signal généré est avant tout un signal à
porteuses multiples et hérite en cela des propriétés de l’OFDM. Les symboles MC-SS
ont donc la même structure que les symboles OFDM classiques, les différentes sous-
porteuses vérifiant la propriété d’orthogonalité et le principe d’intervalle de garde de
type préfixe cyclique ou zero-padding étant également exploité. L’OFDM est donc
employée principalement pour ses avantages rappelés brièvement en introduction, à
savoir sa robustesse face au canal à trajets multiples, sa simplicité de mise en œuvre
et ses avantages en terme de réduction de l’ISI.

La combinaison entre étalement de spectre et modulation multiporteuse se traduit
simplement, dans notre cas, par le fait que les sous-porteuses de la trame OFDM
porteront des chips de symboles CDMA et non plus, comme en OFDM classique,

(11)Multi-Carrier Spread Spectrum.
(12)L’application de l’étalement de spectre après la modulation multiporteuse, conduisant à des
systèmes de type MT-CDMA (Multi-Tone CMDA) proposés dans [65], ne sera pas présentée ici en
raison de son faible intérêt pour les applications visées.
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Fig. 3.2 – Schéma synoptique général des techniques MC-SS.

de simple symboles de données. Cette opération d’allocation de fréquence est éga-
lement appelée chip mapping. L’idée principale de cette combinaison est de profiter
de l’étalement de spectre pour générer un certain nombre de répliques d’un symbole
d’information qui sont ensuite transmises sur différents emplacements de la trame
OFDM pour optimiser l’exploitation de la diversité du canal de transmission et ainsi
améliorer les performances.

Le dimensionnement de la longueur des codes d’étalement, l’attribution des codes
aux différents utilisateurs et le design de l’opération de chip mapping permettent,
à partir d’une trame OFDM existante, de définir un système MC-SS. Les multiples
configurations qui en résultent suivent toutes le même synoptique présenté sur la fi-
gure 3.2 et ne diffèrent que par leur mode de multiplexage entre utilisateurs, appelé
mode d’accès multiple, et par leur mode de multiplexage des données d’un même utili-
sateur. Ces différences nous permettent de classer de manière précise les configurations
de systèmes.

– L’accès multiple peut s’effectuer dans les dimensions temporelle, fréquentielle
ou dans la dimension des codes. Les solutions résultantes prennent alors respec-
tivement la notation de TDMA, FDMA et CDMA. En ce qui concerne l’accès
multiple CDMA, le chip mapping peut être réalisé suivant l’axe fréquentiel F-
CDMA, temporel T-CDMA ou encore conjointement suivant ces deux axes.

– Le multiplexage des données peut également se réaliser dans les trois dimensions
en prenant les notations de TDM, FDM et F-CDM ou T-CDM.

Par ailleurs, il faudra distinguer les systèmes monoblocs des systèmes multiblocs.
On qualifiera ainsi de système monobloc le cas où les combinaisons des techniques
d’accès multiple et de multiplexage des données s’effectuent sur un seul bloc de sous-
porteuses. La longueur L des codes d’étalement sera alors égale au nombre de sous-
porteuses de données ND disponibles par symbole OFDM et du nombre de symboles
OFDM contenus dans une trame. En revanche, suivant le nombre de sous-porteuses
disponibles, il est possible de partager le spectre en différents sous-ensembles, ou blocs
de L sous-porteuses, sur lesquels chaque type de configuration peut être appliqué. On
parlera alors de multiplexage par bloc(13) désigné par le sigle BDM(A). On qualifiera
ces systèmes de systèmes multiblocs. Cette configuration est intéressante car elle aug-

(13)Notons que ce multiplexage n’est autre qu’un multiplexage de type fréquentiel, ce sigle permet
simplement de distinguer les multiplexages interblocs (BDM) et intrablocs (FDM).
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mente les degrés de libertés dans la manière de mettre en œuvre l’opération de chip
mapping.

Le choix de la configuration utilisée dans un système donné est intimement lié à
son utilisation et à son environnement de fonctionnement. Cette section n’ayant pas
la prétention de présenter l’ensemble des configurations possibles, le lecteur pourra se
reporter aux références [46, 47] pour plus de détails. Nous allons nous focaliser sur les
combinaisons répondant aux contraintes liées à l’UWB et permettant d’améliorer la
flexibilité du système MB-OFDM.

3.2.2 Le choix du LP-OFDM

Parmi l’ensemble des techniques possibles [46, 47], le but est à présent de choisir
la technique la mieux adaptée aux exigences du système UWB à mettre en place.
Outre l’accès multiple, le but de l’étalement est également de rendre le signal plus
résistant aux effets du canal. Ainsi, l’axe, temporel ou fréquentiel, selon lequel est
appliqué l’étalement est choisi en fonction du canal. Les caractéristiques du canal
UWB, peu variant en fonction du temps et sélectif en fréquence, orientent tout na-
turellement notre choix vers l’application de la composante d’étalement suivant l’axe
fréquentiel, F-CDM(A). Un symbole d’information qui auparavant était porté par une
seule sous-porteuse pouvant subir un évanouissement profond sera étalé et porté par
L sous-porteuses. Les systèmes hybrides OFDM-CDMA à étalement fréquentiel vont
permettre une meilleure exploitation de la diversité assurant ainsi une meilleure ro-
bustesse du système face à la sélectivité du canal [66]. Les systèmes OFDM-CDMA à
étalement temporel, T-CDM(A), ne permettent pas quant à eux d’accrôıtre les per-
formances de notre système et peuvent s’avérer de surcrôıt très coûteux en terme de
ressources en mémoire au niveau du récepteur. En effet, l’opération de désétalemet
ne peut s’effectuer qu’une fois l’ensemble des chips reçus. En revanche, les besoins
en mémoire des systèmes à composante F-CDM(A) ne sont pas plus importants que
dans les systèmes OFDM classiques.

En se plaçant dans le cas d’un accès multiple par répartition de codes (F-CDMA),
plusieurs piconets pourront cohabiter sur une même bande de fréquences. Ainsi, cha-
cun se verra attribuer, selon leur nombre, un ou plusieurs codes d’étalement, les sym-
boles de tous les piconets seront alors transmis par l’ensemble des sous-porteuses du
spectre, la longueur des codes d’étalement L étant inférieure ou égale au nombre de
sous-porteuses de données ND du multiplex OFDM. On parle alors de signaux MC-
CDMA(14) dont le chip mapping est illustré à la figure 3.3. Des études ont proposé
d’utiliser un signal MC-CDMA pour l’UWB. Dans [67], le signal MC-CDMA généré
est appliqué sur une bande de 1.58 GHz qui est équivalente à la largeur de trois
sous-bandes du signal MB-OFDM. Une telle largeur de bande augmente notablement
la fréquence d’échantillonnage nécessaire pour la conversion analogique-numérique, le
coût des convertisseurs nécessaires pour ce système s’en trouve ainsi trop élevé pour

(14)Multi-Carrier CDMA.
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Fig. 3.3 – Représentation schématique du chip mapping d’un système MC-CDMA.

les applications visées. L’utilisation d’un système MC-CDMA sur une telle largeur de
bande n’est pas réaliste mais reste néanmoins tout à fait envisageable sur une sous-
bande de 528 MHz, les contraintes sur les convertisseurs restant alors les mêmes que
pour le système MB-OFDM.

Sur la base du système MB-OFDM, nous proposons ainsi d’insérer une fonction de
précodage linéaire avant la IFFT de modulation OFDM conduisant à un système LP-
OFDM. D’une manière générale, le précodage linéaire consiste à réaliser un étalement
fréquentiel ou temporel des données d’informations relatives à un même utilisateur
sur un ensemble de sous-porteuses qui lui sont propres [59]. Les techniques FDMA
et TDMA sont quant à elles utilisées pour la gestion de l’accès multiple entre les
différents utilisateurs. En conservant le découpage du spectre UWB en sous-bandes
de 528 MHz chacune (Fig. 2.7) ainsi que l’utilisation du TFC, le système va pouvoir
bénéficier de la simplicité de mise en œuvre du système MB-OFDM ainsi que des
avantages apportés par le TFC et l’OFDM. Notons que l’on considère l’utilisation du
TFC sur les trois sous-bandes du premier groupe comme c’était le cas dans le chapitre
2. De même que pour la solution MB-OFDM, chaque piconet occupe une sous-bande,
l’accès multiple s’effectue donc en FDMA. Nous sommes dans une configuration dite
multiblocs telle que définie dans la section 3.2.1.2. On préférera alors l’utilisation du
sigle BDMA(15) pour désigner l’accès multiple de notre système LP-OFDM.

La figure 3.4 donne une représentation du chip mapping du système LP-OFDM que
nous proposons pour l’UWB. Les techniques mises en œuvre pour définir ce système
MC-SS telles que présentées dans la section 3.2.1.2 sont l’utilisation conjointe du
TDM et du F-CDM pour le multiplexage des données et le BDMA (ou FDMA) pour
la gestion de l’accès multiple. Sous cette forme particulière, le terme LP-OFDM peut
également être désigné par le terme SS-MC-MA(16) qui a été introduit par S. Kaiser
dans [68]. Dans la suite du document, le terme LP-OFDM définira ce cas particulier.

(15)Bloc Division Multiple Access.
(16)Spread-Spectrum Multiple-Carrier Multiple-Access.
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Fig. 3.4 – Représentation schématique du chip mapping du système multiblocs LP-
OFDM pour l’UWB.

3.2.3 Intérêts de cette nouvelle forme d’onde pour l’UWB

Nous allons nous intéresser aux avantages que présentent la technique LP-OFDM
pour notre étude afin de comprendre l’intérêt d’avoir recours à cette opération sup-
plémentaire qu’est le précodage linéaire. Dans la majorité des applications combinant
l’OFDM et le CDMA, la connaissance du canal à l’émission n’est pas considérée.
L’étalement de spectre va permettre de répartir l’information de manière homogène
sur la grille temps-fréquence et ainsi tirer parti de la diversité du canal. Tout en
conservant les avantages du système MB-OFDM, l’ajout de l’étalement fréquentiel
va permettre de rendre la communication plus robuste face à la sélectivité du canal
et apporter une robustesse naturelle au système face aux brouilleurs à bande étroite
présents dans la même bande de fréquences. De plus, le système LP-OFDM offre une
granularité plus fine dans le choix des débits de transmission par rapport au système
MB-OFDM. En effet, comme pour le système MB-OFDM, le débit utile résultera du
choix de la constellation utilisée et du rendement du codage de canal mais aussi du
choix de la longueur L des codes d’étalement et du nombre NL de codes employés
(Fig. 3.4). Ainsi, l’ajout de la fonction de précodage linéaire offre un degré de liberté
supplémentaire pour l’ajustement du débit utile à transmettre. L’accès au medium
reste géré de la même manière que dans la solution WiMedia. En particulier, chaque
signal émis par chaque utilisateur occupe une bande à un instant donné de 528 MHz
et chaque piconet peut gérer indépendamment des autres ses paramètres. Un sys-
tème MC-CDMA tel que proposé dans [67] conduit à des récepteurs plus complexes,
comme déjà mentionnés et n’offre pas autant de flexibilité, tous les utilisateurs étant
notamment contraints d’utiliser des codes de même longueur.

En terme de robustesse vis-à-vis du canal et des interférents à bande étroite, les
systèmes LP-OFDM et MC-CDMA sont équivalents. Cependant, une des différences
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majeures entre ces deux formes d’ondes dans un système centralisé comme un réseau
cellulaire comprenant une voie descendante de la station de base vers les terminaux
et une voie montante de chaque terminal vers la station de base, est la complexité à
estimer les canaux de la voie montante au niveau du récepteur situé dans la station de
base. En effet, dans un système MC-CDMA, chacune des sous-porteuses est utilisée
par l’ensemble des utilisateurs. De ce fait, le signal reçu et véhiculé par une sous-
porteuse subit différentes distorsions provoquées par chacun des canaux des différents
utilisateurs. En revanche, dans un système LP-OFDM, chacune des sous-porteuses est
utilisée par un seul utilisateur. Le signal reçu et véhiculé par une sous-porteuse n’a
donc subi que les distorsions provoquées par le canal d’un seul utilisateur. De ce fait,
l’estimation de canal de la voie montante est bien moins complexe pour les systèmes
LP-OFDM que pour les systèmes MC-CDMA. Cette différence est le principal intérêt
que présente le système LP-OFDM proposé par rapport au système MC-CDMA [64]
pour les applications de réseaux cellulaires.

Dans un système non centralisé, tel que rencontré dans les applications UWB qui
nous intéressent ici, il faudra distinguer deux situations en fonction du nombre de
piconets à considérer :

– Situation 1 : le nombre de piconets est inférieur ou égal à trois. Les symboles
complexes de chaque piconet sont étalés sur les sous-porteuses d’une sous-bande
de 528 MHz. De même que pour le système MB-OFDM, les piconets occupent
une sous-bande différente les unes des autres et se voient attribuer chacune un
TFC qui leur est propre. Les systèmes utilisent dans ce cas un signal LP-OFDM.

– Situation 2 : le nombre de piconets est supérieur ou égal à quatre. Deux voire
trois piconets doivent cohabiter dans la même sous-bande. L’accès multiple au
sein de cette sous-bande ne peut pas s’effectuer en FDMA car la largeur d’une
sous-bande doit rester supérieure à 500 MHz pour que le système puisse être
qualifié d’UWB. Les systèmes utilisant le même TFC ne pourront plus utiliser
des signaux LP-OFDM. Il est alors nécessaire de différencier ces piconets par
leurs codes et ainsi basculer sur l’utilisation d’un signal MC-CDMA mais avec
un nombre de piconets limité à deux voire trois au maximum dans une sous-
bande. Dans ce cas, l’ajout de la fonction de précodage linéaire offre là encore
un degré de liberté supplémentaire qui permet de faire cohabiter au sein de la
même sous-bande deux voire trois piconets.

Pour la suite de l’étude nous considérerons uniquement le cas de l’utilisation d’un
signal LP-OFDM en nous plaçant dans la situation où le nombre de piconets est
inférieur ou égal à trois dans un environnement proche.

3.3 Le système LP-OFDM étudié

L’objectif de cette section est de présenter le système LP-OFDM utilisé dans cette
étude. Le système, développé à partir du système MB-OFDM auquel nous avons ajouté
les fonctions de précodage linéaire à l’émission et de déprécodage linéaire en réception,
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Fig. 3.5 – Schéma synoptique de la châıne de communication LP-OFDM étudiée.

est présenté à la figure 3.5. Nous allons débuter cette description par l’introduction
des expressions des signaux LP-OFDM. Nous nous intéresserons ensuite aux nouvelles
fonctions en précisant les modifications induites par l’utilisation du précodage linéaire
concernant les techniques de réceptions utilisées ainsi que sur les paramètres du sys-
tème. Notons que les techniques d’étalement fréquentiel (FDS) et temporel (TDS)
telles que définies dans la solution MB-OFDM et décrites dans la section 2.3.3.3 ne
sont plus utilisées.

3.3.1 Expressions des signaux LP-OFDM

3.3.1.1 Expression du signal émis

On considère l’émission d’une trame de Ns symboles LP-OFDM successifs. En
supposant que l’intervalle de garde est supérieur à l’étalement des retards du canal,
l’opération OLA permet de restaurer l’orthogonalité entre les sous-porteuses. Rap-
pelons que l’opération de précodage linéaire s’effectue avant la modulation OFDM
(Fig. 3.5). L’équation générale permettant d’exprimer le signal LP-OFDM en sortie
du modulateur OFDM peut alors s’écrire :

S = FH
N D C X,

N × Ns N × N N × L L × NL NL × Ns

(3.11)

où S est la matrice des Ns symboles LP-OFDM émis, composés chacun de N échan-
tillons temporels. X est la matrice des symboles BICM à transmettre et C est la
matrice de précodage linéaire appliquée à X qui précode les NL symboles complexes
des Ns symboles LP-OFDM à transmettre sur les L sous-porteuses. Enfin, D est une
matrice de distribution utilisée pour répartir les données sur la grille fréquentielle,
c’est donc la matrice qui définit le chip mapping. Il s’agit d’une matrice de permu-
tation, c’est-à-dire qu’un élément di,j de cette matrice vaut 1 si l’élément de la j ème

colonne de la matrice issue du produit C.X doit être émis sur la ième sous-porteuse.
La distribution des données peut répondre à une procédure de répartition aléatoire
des données comme l’introduction d’un entrelacement fréquentiel des données pré-
codées ou bien à une politique de répartition adaptée au canal. Par ailleurs, pour
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permettre l’insertion des sous-porteuses pilotes, de gardes et/ou nulles après le pré-
codage linéaire, la matrice D comporte des lignes de zéros aux emplacements prévus
pour ces sous-porteuses. Rappelons enfin que FN est la matrice de Fourier définie à
l’équation (2.15).

Dans le système LP-OFDM étudié, chaque sous-bande occupée par un piconet
est divisée en plusieurs sous-blocs comportant chacun un nombre de sous-porteuses
égal à la longueur L des codes d’étalement (Fig. 3.4). Cette longueur L constitue un
paramètre d’optimisation du système, nous le montrerons dans la suite de notre étude.
Ainsi, l’expression (3.11) de la matrice de symboles en sortie du modulateur OFDM
appliquée sur chaque sous-bande peut être reformulée et devient :

S = FH
N .D.
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, (3.12)

où B est le nombre de sous-blocs de sous-porteuses dans la sous-bande avec B ×
L = N , Cb est la matrice contenant les NL séquences de précodage du sous-bloc b
(b ∈ [1, . . . , B]), et enfin Xb est la matrice des Ns vecteurs de NL symboles complexes
transmis dans le sous-bloc b.

3.3.1.2 Expression du signal reçu

La configuration LP-OFDM étudiée combine l’OFDM et la fonction de précodage
en disposant les chips des symboles étalés sur les emplacements d’une trame OFDM,
e.g. sur une sous-porteuse k d’un symbole OFDM i. C’est donc essentiellement la
structure des symboles transmis sur ces emplacements qui différencie un système LP-
OFDM, et plus généralement un système MC-SS, d’un système OFDM. Dans le pre-
mier cas il s’agit du produit d’un symbole de donnée et d’un chip de symbole étalé et
dans le second d’un simple symbole de donnée. La représentation mathématique du
coefficient du canal de propagation sur chaque emplacement est donc identique dans
les deux cas, et chaque symbole transmis sur un emplacement donné est reçu après
démodulation OFDM en respectant l’équation (2.23).

L’opération de déprécodage linéaire qui suit celle de démodulation OFDM, s’ef-
fectue tout simplement en appliquant la même matrice de précodage C qu’à l’émis-
sion (cf. Eq. (3.12)). Elle permet de récupérer les symboles de données d’un symbole
LP-OFDM à partir des L chips de ce même symbole qui ont été transmis sur les
emplacements de la trame OFDM définis par l’opération de chip mapping. Les ca-
ractéristiques des L coefficients de distorsion Hk,i qui multiplient les L chips d’un
symbole étalé à l’entrée de la fonction de déprécodage seront liées au choix du chip
mapping. On notera hl (l ∈ [1 . . . L]) le coefficient de canal Hk,i qui multiplie le lème

chip.
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La technique LP-OFDM permet de transmettre sur chaque symbole étalé les don-
nées xn,j d’un seul utilisateur j (n ∈ [1, . . . , NL]). Suivant l’équation (3.8), on obtient
après l’opération FFT de démodulation OFDM et l’opération de déprécodage linéaire,
l’expression suivante pour l’estimée ŷn,j du symbole xn,j :

ŷn,j =

L∑

l=1

c2l,n xn,j hl

︸ ︷︷ ︸

signal utile

+

NL∑

p=1
p 6=n

xp,j

L∑

l=1

cl,n cl,p hl

︸ ︷︷ ︸

SI

+

L∑

l=1

cl,n nl

︸ ︷︷ ︸

AWGN

. (3.13)

3.3.2 Le choix de la matrice de précodage linéaire

Parmi les nombreuses familles de codes d’étalement possibles pour la matrice de
précodage linéaire [45], on trouve les codes de Walsh-Hadamard. Ces codes sont géné-
rés à partir de la matrice de transformation de Sylvester-Hadamard. Ils correspondent
plus exactement aux lignes ou aux colonnes orthogonales de cette matrice dont les co-
efficients sont ±1. La propriété d’orthogonalité de cette matrice de transformation HL

de dimensions L× L peut s’écrire sous la forme suivante :

HLHT
L = L IL, (3.14)

où HT
L est la matrice transposée de la matrice de Sylvester-Hadamard et IL la matrice

identité de dimensions L×L. Cette définition montre que les lignes ou les colonnes sont
mutuellement orthogonales. Le fait d’interchanger les lignes ou les colonnes n’affecte
donc en rien les propriétés d’une telle matrice.

La matrice de transformation de Sylvester-Hadamard peut être construite récur-
sivement via la matrice H1 à un seul échantillon de la manière suivante :

HL =

[
HL/2 HL/2

HL/2 −HL/2

]

∀L = 2n, n ∈ N
∗,H1 = +1. (3.15)

Ces codes sont généralement utilisés pour les applications synchrones de systèmes
MC-CDMA ou LP-OFDM en raison de la facilité à les générer comme nous venons
de le voir. L’utilisation d’une transformée rapide d’Hadamard (FHT(17)) rend l’implé-
mentation des codes de Walsh-Hadamard très simple [69]. Cette famille de codes sera
utilisée pour la matrice de précodage du système LP-OFDM, la matrice de précodage
Cb correspondra ainsi aux NL colonnes de HL (NL ≤ L).

3.3.3 Réception des signaux LP-OFDM

3.3.3.1 Egalisation des signaux reçus

L’ensemble des chips transmis simultanément sur une même sous-porteuse subit les
mêmes distorsions hl introduites par le canal (cf. Eq. (3.13)). L’opération d’égalisation

(17)Fast Hadamard Transform.
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avec un seul coefficient gl par sous-porteuse permet donc de restituer les données
transmises xn,j et de restaurer l’orthogonalité en faisant tendre vers 0 le terme de SI.
On parle alors de détection mono-utilisateur (SUD(18)) étant donné que le détecteur
ne nécessite la connaissance des séquences d’étalement que d’un seul utilisateur dont
on veut restaurer les données. Le terme de mono-utilisateur définit le fait que les
chips de codes d’une sous-porteuse donnée ont tous subi les mêmes distorsions dans
le canal(19). L’expression du signal obtenu après égalisation est :

ŷn,j = xn,j

L∑

l=1

c2l,n hl gl +

NL∑

p=1
p 6=n

xp,j

L∑

l=1

cl,n cl,p hl gl +
L∑

l=1

cl,n nl gl. (3.16)

Nous allons présenter quelques techniques de détection mono-utilisateur qui peuvent
s’avérer intéressantes pour notre système.

La combinaison à gain maximal ou maximum ratio combining (MRC)

La technique MRC consiste à appliquer sur chaque sous-porteuse un coefficient
d’égalisation gl égal au complexe conjugué du coefficient du canal hl associé à cette
sous-porteuse :

gl = h∗l . (3.17)

En remplaçant gl par h∗l dans l’équation (3.16), l’expression de la donnée égalisée se
présente sous la forme suivante :

ŷn,j = xn,j

L∑

l=1

c2l,n |hl|2 +

NL∑

p=1
p 6=n

xp,j

L∑

l=1

cl,n cl,p |hl|2 +
L∑

l=1

cl,n nl h
∗
l . (3.18)

Cette technique est considérée comme optimale vis-à-vis du bruit additif lorsque la
même information est transmise simultanément sur deux branches de diversité. Ainsi
en l’absence de SI, c’est-à-dire lorsque NL = 1, les performances de cette technique
sont les meilleures en terme de TEB puisque le traitement de la diversité est optimal.
Cependant, en présence d’interférence, lorsque NL > 1, les performances décroissent
rapidement. En effet, comme le montre l’équation (3.18), la perte d’orthogonalité
provoquée lors de la propagation du signal à travers le canal n’est pas compensée
dans le récepteur. De plus la multiplication des symboles reçus par h∗l a pour effet
d’augmenter le terme de SI et ainsi de détériorer sévèrement les performances du
système LP-OFDM en termes de TEB.

(18)Single User Detection.
(19)On parlera de détection multi-utilisateur ou MUD (Multi-User Detection) dans le cas d’un signal

MC-CDMA si on veut prendre en compte l’effet des codes des autres utilisateurs afin de réduire la
MAI.
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La combinaison à restauration d’orthogonalité ou zero forcing (ZF)

La technique ZF consiste, de même qu’en OFDM (cf. section 2.3.4.1), à annuler to-
talement les distorsions apportées par le canal en appliquant sur chaque sous-porteuse
un coefficient d’égalisation donné par :

gl =
1

hl
=

h∗l
|hl|2

. (3.19)

L’équation (3.16) du signal égalisé par la technique ZF pour le système LP-OFDM
dans le cas où NL > 1 s’écrit alors :

ŷn,j = xn,j

L∑

l=1

c2l,n +
L∑

l=1

cl,n nl
1

hl
. (3.20)

Les performances de cette technique sont indépendantes du nombre de données
NL transmises simultanément sur un même bloc de sous-porteuses si les codes sont
orthogonaux et si on considère une estimation parfaite des coefficients du canal. Ce-
pendant, de même que pour le système MB-OFDM, lorsque la valeur de hl est très
faible, c’est-à-dire dans le cas d’un évanouissement profond, la valeur du coefficient
d’égalisation gl sera élevée ce qui aura pour conséquence d’amplifier fortement le terme
de bruit. En d’autres termes, la technique ZF peut conduire à une augmentation du
niveau de bruit et donc à une dégradation des performances du système.

Une technique, proche de la technique ZF, appelée TORC(20) peut être utilisée
afin de palier à cette limitation. Elle applique une égalisation ZF pour supprimer la SI
seulement sur les sous-porteuses affectées par un coefficient hl supérieur à un certain
seuil α donné [70]. Dans le cas contraire, la valeur du coefficient d’égalisation gl est
fixée à une valeur ωl pour limiter l’amplification du bruit :

gl =

{
1
hl

si |hl| > α

ωl si |hl| < α.
(3.21)

Bien que cette solution soit optimale vis-à-vis de la SI, elle souffre cependant d’une
mauvaise exploitation de la diversité. En effet, en rendant le canal plat sur l’ensemble
des sous-porteuses sur lesquelles a été transmis le symbole étalé par la correction
parfaite des distorsions du canal, on peut dire que la technique ZF n’exploite pas la
diversité. Le terme du signal utile de l’équation (3.20) est xn,j, le récepteur ne dispose
donc pas de plusieurs répliques du même symbole avant de prendre sa décision. En
revanche, celle qu’il possède n’est pas affectée par les évanouissements.

(20)Threshold Orthogonality Restoring Combining.
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La combinaison à erreur quadratique moyenne minimale ou minimum

mean square error (MMSE) par sous-porteuse

La technique MMSE réalise un compromis entre la minimisation du terme d’interfé-
rence et l’amplification du bruit. Ainsi un coefficient d’égalisation MMSE est calculé
pour chaque sous-porteuse dans le but de minimiser l’erreur quadratique moyenne
entre le signal émis xl et le signal reçu ŷl (= glyl) obtenu après l’égalisation :

E
[
|el|2

]
= E

[
|xl − gl rl|2

]
. (3.22)

L’erreur quadratique moyenne peut être minimisée en appliquant le principe de l’or-
thogonalité [71] en choisissant gl de telle sorte que l’erreur el soit orthogonale au signal
reçu r∗l , c’est-à-dire :

E
[
|el r∗l |2

]
= 0. (3.23)

En considérant que le bruit est, d’une part, indépendant de xl, de gl et de hl (E [|xl nl|2] =
E [|xl|2] E [|nl|2]) et qu’il est d’autre part blanc et centré (E [|nl|] = 0), on obtient à
partir de l’équation (3.23) l’expression suivante de gl [72] :

gl =
h∗l

|hl|2 + E[|nl|2]
E[|xl|2]

. (3.24)

Le rapport signal à bruit par sous-porteuse à l’entrée du récepteur est défini par :

γl =
E [|xl hl|2]
E [|nl|2]

, (3.25)

avec E [|nl|2] la variance du bruit. Si on considère que le signal xl est indépendant de
hl et en supposant que le canal est normalisé en puissance (E [|hl|2] = 1), le rapport
signal à bruit par sous-porteuse devient égal à :

γl =
E [|xl|2]
E [|nl|2]

∣
∣
∣
∣
E[|hl|2]=1

. (3.26)

Il est alors possible d’exprimer les coefficients d’égalisation MMSE en fonction du
rapport signal à bruit par sous-porteuse :

gl =
h∗l

|hl|2 + 1
γl

∣
∣
∣
∣
∣
E[|hl|2]=1

. (3.27)

Pour de fortes valeurs de hl, le terme 1
γl

devient négligeable, le coefficient d’éga-
lisation gl tend alors à devenir inversement proportionnel à hl comme pour le critère
ZF et permet donc d’annuler le terme d’interférence SI en restaurant l’orthogonalité
entre les codes d’étalement. Inversement, pour de faibles valeurs de hl, le terme 1

γl
ne

sera plus négligeable ce qui aura pour conséquence de ne pas supprimer totalement
l’interférence et d’éviter l’amplification excessive du bruit. La diversité est quant à elle
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exploitée de manière optimale. La technique MMSE permet de réaliser un compromis
entre la minimisation de la SI et l’amplification du bruit.

Le calcul des coefficients d’égalisation de la technique MMSE nécessite cependant
d’estimer en permanence le rapport signal à bruit par sous-porteuse. Afin d’éviter
une complexité supplémentaire au niveau du récepteur, il a été proposé dans [73]
une technique sous-optimale à la technique MMSE. Elle consiste à s’affranchir de
l’estimation de γl qui est remplacé par une constante Λ. Cette constante est choisie
égale à 1

γ́l
de telle sorte que le TEB est minimisé pour le rapport signal à bruit γ́l pour

lequel le système doit fournir les meilleurs performances. L’équation (3.27) devient
alors égale à :

gl =
h∗l

|hl|2 + Λ

∣
∣
∣
∣
E[|hl|2]=1

. (3.28)

3.3.3.2 Calcul des valeurs de confiance

L’expression du signal reçu, désétalé et égalisé de l’équation (3.16) est rappelée
par l’équation (3.29) :

ŷn,j =

signal utile
︷ ︸︸ ︷

xn,j

L∑

l=1

c2l,n hl gl

︸ ︷︷ ︸

ϑn,j

+

SI
︷ ︸︸ ︷
NL∑

p=1
p 6=n

xp,j

L∑

l=1

cl,n cl,p hl gl

︸ ︷︷ ︸

ζp,n

+

AWGN
︷ ︸︸ ︷
L∑

l=1

cl,n nl gl

︸ ︷︷ ︸

ηn,j

. (3.29)

Les valeurs complexes égalisées ŷn,j sont démodulées via le codeur symbole-à-
binaire afin d’obtenir les valeurs souples et réelles ẑn,j = [ẑ1

n,j, . . . , ẑ
v
n,j, . . . , ẑ

m
n,j] rela-

tives aux bits émis(21) et égales à :

ẑvn,j = xvn,j ϑ
′
n,j +

NL∑

p=1
p 6=n

xvp,j ζ
′
p,n + η′n,j. (3.30)

Les termes réels ϑ′n,j , ζ
′
p,n et η′n,j correspondent respectivement aux termes complexes

ϑn,j, ζp,n et ηn,j après le démapping. De même que pour le système MB-OFDM, il
est nécessaire de fiabiliser le vecteur ẑn,j pour assurer un décodage de canal efficace
(cf. section 2.3.4.2). Le terme réel de SI de variance σ2

SI peut être considéré comme
un bruit additif gaussien de moyenne nulle de la même façon que le terme réel de
bruit σ2

bruit [64]. Ainsi, avec la définition de ẑvn,j de l’expression (3.30) et à partir de
l’équation (2.43), on obtient l’expression du LLR pour le vecteur ẑn,j :

Lvn ≈ 2|ϑ′n,j|
σ2

SI + σ2
bruit

ẑvn,j, (3.31)

(21)En QPSK, cela revient à une renormalisation de la puissance du signal par un rapport
√

2.
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où ẑvn,j est multiplié par 2 au lieu de 4 comme c’est le cas dans l’équation (2.43),
car dans (3.31) la variance est attribuée à une valeur réelle de bruit alors qu’elle est
attribuée à une valeur complexe de bruit dans (2.43).

Il nous reste à présent à déterminer les expressions des termes |ϑ′n,j |, σ2
SI et σ2

bruit

afin d’obtenir l’expression de Lvn. Pour ce faire, il est bon de revenir sur certains aspects
des codes de Walsh-Hadamard utilisés dans cette étude [64]. En effet, le produit de
deux chips de codes d’étalement cl,pcl,n avec l ∈ [1, . . . , L], {p, n} ∈ [1, . . . , NL] et
p 6= n vaut − 1

L
dans la moitié des cas et + 1

L
dans l’aute moitié, cl,p prenant ses

valeurs dans l’alphabet
{

− 1√
L
,+ 1√

L

}

. De plus, en supposant que l’occurence d’avoir

xvn,j est égale à ±1 est équiprobable, l’atténuation |ϑ′n,j | s’écrit alors :

|ϑ′n,j| =
1

L

∣
∣
∣
∣
∣

L∑

l=1

hl gl

∣
∣
∣
∣
∣
, (3.32)

la variance de la SI est :

σ2
SI =

NL − 1

L

(
E
[
|hl gl|2

]
− |E [hl gl] |2

)
, (3.33)

et la variance du bruit est :

σ2
bruit =

σ2

2
E
[
|gl|2

]
. (3.34)

En remplaçant les expressions des équations (3.32), (3.33) et (3.34) dans l’équa-
tion (3.31), on obtient :

Lvn ≈
2
L

∣
∣
∣
∑L

l=1 hl gl

∣
∣
∣

NL−1
L

(E [|hl gl|2] − |E [hl gl] |2) + σ2

2
E [|gl|2]

ẑvn,j . (3.35)

L’application de la loi des grands nombres au calcul de l’espérence E [.] nous permet
de reformuler l’expression de Lvn qui devient :

Lvn ≈
2
∣
∣
∣
∑L

l=1 hl gl

∣
∣
∣

(NL − 1)

(

1
L

∑L
l=1 |hl gl|2 −

∣
∣
∣

1
L

∑L
l=1 hl gl

∣
∣
∣

2
)

+ σ2

2

∑L
l=1 |gl|2

ẑvn,j. (3.36)

On constate que l’expression du LLR d’un système LP-OFDM utilisant des codes
de Walsh-Hadamard est relativement complexe à définir et dépend de la technique
d’égalisation employée. Dans [74] et [75], diverses expressions de Lvn sont obtenues
en fonction de la technique d’égalisation utilisée. Dans l’hypothèse selon laquelle une
détection MMSE est employée et que les codes de Walsh-Hadamard choisis sont rela-
tivement courts, on aboutit à une expression simplifiée de Lvn [76] :
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Paramètre Description Valeur

Bw Largeur d’une sous-bande 528 MHz

N Nombre de sous-porteuse par symbole (taille FFT) 128

N ′
D Nombre de sous-porteuse de données 96

NP Nombre de sous-porteuse pilotes 12

NG Nombre de sous-porteuse de garde 10

N ′
Z Nombre de sous-porteuse nulles 10

∆f Espacement entre sous-porteuse 4.125 MHz

Tu Durée utile du symbole 242.42 ns

Tzps Durée du suffixe de type zero-padding (= Tzp + Tw) 70.08 ns

Tzp Durée de l’intervalle de garde 60.61 ns

Tw Durée allouée au saut de fréquence 9.47 ns

Ts Durée totale du symbole OFDM 312.5 ns

Ds Fréquence symbole 3.2 MHz

L Longueur des codes d’étalement 1, 4, 8, 16, 32

NL Nombre de codes utilisés par bloc [1, . . . , L]

Tab. 3.1 – Caractéristiques d’un symbole LP-OFDM.

Lvn =
4

σ2L

L∑

l=1

|hl| ẑvn,j . (3.37)

L’équation (3.37) montre que le coefficient de fiabilité Lvn est proportionnel à la
moyenne des atténuations du canal des L sous-porteuses sur lesquelles le signal étalé
est transmis. L’utilisation de l’équation (3.37) dans le cadre d’une détection mono-
utilisateur MMSE permet de réduire notablement la complexité d’implémentation
au prix d’une dégradation minime des performances. Notons que les techniques de
détection mono-utilisateurs ZF ou MRC requièrent l’utilisation de l’équation (3.36),
l’équation (3.37) entrâınant une dégradation trop importante des performances [76].

3.3.4 Paramètres du système UWB - LP-OFDM

Outre l’ajout de la fonction de précodage linéaire que nous venons de présenter,
le développement de ce nouveau système s’accompagne en toute logique de la modi-
fication de certains paramètres du système MB-OFDM. Les paramètres des symboles
LP-OFDM sont présentés dans le tableau 3.1. Les paramètres dont les valeurs diffèrent
par rapport aux symboles MB-OFDM sont suivi d’un ((

′
)).
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L’utilisation des codes d’étalement de Walsh-Hadamard obtenus par une construc-
tion de Sylvester-Hadamard (cf. section 3.3.2) ne permet plus d’occuper les ND = 100
sous-porteuses utiles du multiplex OFDM. En effet, la méthode de construction impose
une contrainte sur la longueur des codes qui vérifieront la relation L = 2n(n ∈ N

+).
Ainsi, le nombre de sous-porteuses utiles est donc réduit à N ′

D = L× B = 96 entrâı-
nant l’ajout de 4 sous-porteuses nulles supplémentaires disposées de part et d’autre de
chaque symbole LP-OFDM comme c’est le cas pour les NZ sous-porteuses nulles des
symboles MB-OFDM. Ces quatre sous-porteuses peuvent être utilisées par exemple
comme sous-porteuses pilotes ou de garde supplémentaires. L’ajout de ces quatre sous-
porteuses nulles entrâıne inévitablement une réduction de la largeur de bande occupée
par le symbole à transmettre qui devient dans ce cas inférieure à 500 MHz. Il sera donc
nécessaire d’avoir recours à ces sous-porteuses pour accrôıtre la robustesse du signal
en augmentant, par exemple, le nombre de sous-porteuses pilotes ce qui permettrait
d’améliorer l’opération d’estimation de canal et de conserver une largeur de bande
occupée supérieure à 500 MHz.

L’utilisation du précodage linéaire permettant àNL symboles d’informations (NL ∈
[1, . . . , L]) d’être étalés sur L sous-porteuses de données ainsi que la réduction du
nombre de sous-porteuses utiles à N ′

D = 96, nécessitent d’adapter les paramètres des
entrelaceurs de la solution MB-OFDM (cf. section 2.3.3.2) au système LP-OFDM
afin d’en conserver l’efficacité. Ce redimensionnement constitue un des paramètres
d’optimisation du système, il sera donc détaillé dans la section 4.3.1 du chapitre 4.

3.4 Conclusion

L’objectif de ce chapitre était d’introduire un nouveau système pour l’UWB mul-
tibande combinant l’OFDM et les fonctions de précodage linéaire. Nous avons ainsi
rappelé brièvement le principe général de l’étalement de spectre en orientant la des-
cription vers l’accès multiple et la combinaison entre l’étalement de spectre et les
techniques multi-porteuses. Nous avons pu constater sans le développer qu’il existe
un certain nombre de combinaisons possibles entre les techniques d’accès multiple et le
multiplexage des données à transmettre. Ainsi, sur la base du système MB-OFDM et
en prenant en compte les caractéristiques du canal UWB, nous avons proposé l’ajout
d’une matrice de précodage linéaire au système MB-OFDM conduisant à un système
LP-OFDM.

La seconde partie du chapitre a tout naturellement été consacrée à la présentation
du système étudié. Nous avons ainsi détaillé les différentes techniques mises en œuvre
permettant un fonctionnement optimal du système. Il est important de noter que
la fonction de précodage linéaire, notamment grâce à l’utilisation d’une FHT, ainsi
que la technique de détection mono-utilisateur MMSE est très simple à mettre en
œuvre. L’ajout de cette nouvelle fonction va permettre d’améliorer les performances
du système par rapport au système MB-OFDM au prix d’une augmentation très
minime de la complexité.
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Le système LP-OFDM pour l’UWB nécessite néanmoins une optimisation de cer-
tains de ses paramètres de fonctionnement. Nous allons ainsi nous focaliser dans le
quatrième chapitre sur les optimisations possibles de notre système et présenter ses
performances comparativement à celles obtenues avec le système MB-OFDM. De plus,
une extention du système LP-OFDM au cas MIMO(22) sera introduite en fin du qua-
trième chapitre.

L’introduction de la solution LP-OFDM en tant que nouvelle forme d’onde pour
l’UWB haut débit a fait l’objet d’une communication dans une conférence nationale
[77].

(22)Multiple-Input Multiple-Output.
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4.1 Introduction

Le chapitre précédent a permis d’introduire le système LP-OFDM pour l’UWB
haut débit développé à partir du système MB-OFDM proposé par l’Alliance WiMe-
dia. Outre les gains escomptés en terme de performances, l’ajout des fonctions de
précodage linéaire à l’émission et de (( déprécodage )) en réception n’entrâıne pas
d’augmentation majeure de la complexité de la châıne de transmission. Le système
LP-OFDM nécessite néanmoins une phase d’optimisation de ces paramètres afin d’en
obtenir un fonctionnement optimal.

Ce quatrième chapitre va ainsi présenter dans un premier temps les différents pa-
ramètres d’optimisation du système LP-OFDM tels que la sélection des codes d’étale-
ment lorsque le système ne fonctionne pas à pleine charge, le choix de l’entrelacement
avant et après l’opération de précodage linéaire ou encore l’effet de la longueur des
codes d’étalement utilisés. Dans une deuxième phase de ce chapitre, les performances
du système LP-OFDM seront comparées avec celle du système MB-OFDM afin de
mettre concrètement en évidence l’intérêt de l’ajout de la composante d’étalement au
système MB-OFDM. Enfin, la dernière partie présentera l’extension du système au
cas d’un système MIMO(1). Nous verrons ainsi que les performances du système seront
améliorées par rapport au cas SISO(2).

4.2 Sélection des codes d’étalement

4.2.1 Mise en évidence de la nécessité de sélectionner les

codes d’étalement

Comme nous l’avons vu au cours du chapitre précédent, le choix de codes ortho-
gonaux pour le système LP-OFDM permet de s’affranchir de l’auto-interférence (SI).
Ceci est vrai si l’on considère que la transmission des données s’effectue sur un canal
gaussien mais ne l’est plus si la transmission s’effectue à travers un canal à trajets
multiples. En effet, dans ce cas, l’orthogonalité entre les codes d’étalement est bri-
sée par les distorsions introduites par le canal entrâınant l’apparition d’un terme de
SI. Il est alors nécessaire de chercher à minimiser ce terme de SI en réception par la
mise en œuvre de techniques de détection mono-utilisateur présentées dans le chapitre
précédent (cf. section 3.3.3.1).

L’estimation ŷn,j du nème symbole complexe xn,j de l’utilisateur j obtenue après les
opérations d’égalisation et de déprécodage linéaire, est donnée par l’équation (3.16)
rappelée ici :

(1)Multiple-Input Multiple-Output.
(2)Single-Input Single-Output.
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ŷn,j = xn,j

L∑

l=1

c2l,n hl gl +

NL∑

p=1
p 6=n

xp,j

L∑

l=1

cl,n cl,p hl gl +
L∑

l=1

cl,n nl gl. (4.1)

A partir de cette équation, en posant R(k − l) = E [hk gk hl gl], la puissance de la SI
associée au symbole complexe n est donnée par :

PSI,n = (NL − 1)R(0)L
︸ ︷︷ ︸

α

+

NL∑

p=1
p 6=n







2R(1)
L−1∑

l=1

w
(n,p)
l w

(n,p)
l+1

︸ ︷︷ ︸

β(1)

+

2R(2)

L−2∑

l=1

w
(n,p)
l w

(n,p)
l+2

︸ ︷︷ ︸

β(2)

+ . . .

. . .+ 2R(L− 1)w
(n,p)
1 w

(n,p)
L

︸ ︷︷ ︸

β(L−1)







︸ ︷︷ ︸

β

, (4.2)

où w
(n,p)
l = cl,n cl,p est défini comme étant le produit chip à chip des codes d’étalement

affectés aux symboles complexes n et p sur le lème chip.

On constate à partir de la relation (4.2) que la puissance de la SI est influencée
d’une part, par les codes d’étalement et, d’autre part, par le choix de la technique
d’égalisation utilisée. En effet, si on considère par exemple l’utilisation de la technique
d’égalisation ZF, tous les termes R(k− l) sont alors égaux à 1 et rendent la puissance
de la SI nulle à condition que les codes d’étalement employés soient orthogonaux.
Dans ce cas, le terme α est positif et égal à (NL − 1)L, le terme β étant quant à lui
négatif et de valeur absolue égale à α.

Il a été montré dans [45] qu’à pleine charge, NL = L, les termes β(i) sont tous
négatifs et identiques pour chaque symbole complexe. Cela s’explique par le fait que
tous les codes disponibles d’une famille ont été attribués. En revanche, lorsque le
système ne fonctionne plus à pleine charge, NL < L, les termes β(i) sont différents
selon les codes d’étalement utilisés, et peuvent être positifs ou négatifs. Ainsi, selon le
code qui leur est attribué, certains symboles complexes seront privilégiés par rapport
à d’autres dont la puissance de la SI sera beaucoup plus importante.

Afin de minimiser la SI lorsque le système ne fonctionne pas à pleine charge, une
méthode optimale consiste alors à sélectionner judicieusement les NL codes d’étale-
ment à utiliser en fonction des coefficients du canal hl et des coefficients d’égalisation
gl. Or, ces coefficients évoluent en temps et en fréquence, il n’est donc pas possible
d’envisager une solution sous cette forme. Une solution sous-optimale ne tenant pas
compte des coefficients hl et gl va alors être considérée. Cette solution est décrite dans
la section suivante.
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4.2.2 Procédure de sélection des codes d’étalement minimi-
sant l’auto-interférence

Dans [78], D. Mottier et D. Castelain proposent une méthode de sélection des
codes d’étalement permettant de minimiser la puissance de la SI. L’objectif de cette
méthode est de minimiser le terme négatif β(1) afin de compenser au maximum le
terme positif α. En effet, la valeur du terme d’autocorrélation R(k − l) sera d’autant
plus forte que les sous-porteuses k et l seront proches du fait que la corrélation entre les
coefficients du canal hk et hl est d’autant plus forte que les sous-porteuses sont proches.
Ainsi, le terme R(1) qui correspond aux sous-porteuses adjacentes sera supérieur aux
autres termes R(k − l). La minimisation du terme β(1) permettra donc de réduire
notablement la puissance de la SI. Nous allons présenter dans la suite de cette section
cette méthode d’optimisation du choix des NL codes d’étalement parmi une famille
de Nc codes. Dans notre étude, l’utilisation des codes de Walsh-Hadamard implique
que Nc = L.

Soit Ω une famille de codes d’étalement composée de Nc codes, et ΩNL
un sous-

ensemble de Ω composé des NL codes avec NL < Nc. On définit une fonction J (ΩNL
)

telle que :

J (ΩNL
) = max

n,p∈ΩNL
,n 6=p

I(n,p), (4.3)

où I(n,p) est la fonction représentant l’interférence produite par la séquence p sur la
séquence n. Le terme J (ΩNL

) tient uniquement compte de la dégradation maximale
produite par deux séquences d’étalement choisies parmi les NL séquences disponibles
de ΩNL

. Le terme d’interférence I(n,p) est défini par :

I(n,p) = −T (W (n,p)), (4.4)

où W (n,p) est un vecteur de L éléments w
(n,p)
l = cl,ncl,p (l ∈ [1, . . . , L]) issu du produit

chip à chip entre les séquences d’étalement n et p, et T (v) définit le nombre de
transitions entre les éléments du vecteur v :

T (v) =
1

2

L−1∑

l=1

|sgn(vi+1) − sgn(vi)| . (4.5)

Ainsi, la minimisation de J (ΩNL
) consiste donc à conserver un sous-ensemble de NL

séquences pour lequel les différents vecteurs W (n,p) présentent un nombre maximum
de transitions. Le terme β(i) de l’équation (4.2) sera alors minimisé ce qui permettra

d’atténuer le terme positif α. La sélection du sous-ensemble optimal Ω
(opt)
NL

de séquences
d’étalement est donc définie par :

Ω
(opt)
NL

= arg min
ΩNL

∈Ω
J (ΩNL

). (4.6)
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Cette méthode peut être relativement lourde à mettre en œuvre du fait du nombre de
sous-ensembles ΩNL

égal à CNL
Nc

qu’il est nécessaire de calculer, notamment lorsque la
longueur L des codes d’étalement devient grande. Afin de s’affranchir de cette com-
plexité de calcul pour le système, la sélection du sous-ensemble optimal Ω

(opt)
NL

pourra
être effectuée préalablement pour chaque valeur de NL puis stockée en mémoire.

4.2.3 Exemple d’application

Afin d’illustrer cette méthode, nous allons la présenter à travers un exemple. Nous
considérons l’utilisation de la famille de codes d’étalement de Walsh-Hadamard dont la
longueur est L = 8. Cette matrice, obtenue par la construction de Sylvester-Hadamard
décrite dans la section 3.3.2, s’écrit :

Ω =















c1

c2

c3

c4

c5

c6

c7

c8















=















+1 +1 +1 +1 +1 +1 +1 +1
+1 −1 +1 −1 +1 −1 +1 −1
+1 +1 −1 −1 +1 +1 −1 −1
+1 −1 −1 +1 +1 −1 −1 +1
+1 +1 +1 +1 −1 −1 −1 −1
+1 −1 +1 −1 −1 +1 −1 +1
+1 +1 −1 −1 −1 −1 +1 +1
+1 −1 −1 +1 −1 +1 +1 −1















. (4.7)

La famille Ω est composée de Nc = 8 séquences d’étalement de longueur L = 8.
Considérons le cas où la charge du système est NL = 3, il existe donc Nc!

NL!(Nc−NL)!
= 56

sous-ensembles de codes ΩNL
, correspondant à l’ensemble des combinaisons possibles

de 3 séquences choisies parmi 8. Pour cet exemple, nous allons détailler uniquement
le cas de deux sous-ensembles : Ω17 et Ω45 composés, respectivement, des séquences
c1, c5, c7 et c3, c6, c8.

Pour le sous-ensemble Ω17 : le nombre de codes dans ce sous-ensemble est NL = 3, il
y a donc C2

NL
= C2

3 = 3 combinaisons possibles entre ces codes et donc trois vecteurs

W (n,p) à calculer. Ces trois vecteurs sont :

c1 +1 +1 +1 +1 +1 +1 +1 +1
c5 +1 +1 +1 +1 −1 −1 −1 −1

W (1,5) +1 +1 +1 +1 −1 −1 −1 −1 ⇒ I(1,5) = −1,

c1 +1 +1 +1 +1 +1 +1 +1 +1
c7 +1 +1 −1 −1 −1 −1 +1 +1

W (1,7) +1 +1 −1 −1 −1 −1 +1 +1 ⇒ I(1,7) = −2,

c5 +1 +1 +1 +1 −1 −1 −1 −1
c7 +1 +1 −1 −1 −1 −1 +1 +1

W (5,7) +1 +1 −1 −1 +1 +1 −1 −1 ⇒ I(5,7) = −3.

On déduit à partir de l’équation (4.3) que J (Ω17) = −1.



106 optimisation du système lp-ofdm

Pour le sous-ensemble Ω45 : de la même manière que pour le sous-ensemble précédent,
les trois vecteurs W (n,p) sont :

c3 +1 +1 −1 −1 +1 +1 −1 −1
c6 +1 −1 +1 −1 −1 +1 −1 +1

W (3,6) +1 −1 −1 +1 −1 +1 +1 −1 ⇒ I(3,6) = −5,

c3 +1 +1 −1 −1 +1 +1 −1 −1
c8 +1 −1 −1 +1 −1 +1 +1 −1

W (3,8) +1 −1 +1 −1 −1 +1 −1 +1 ⇒ I(3,8) = −6,

c6 +1 −1 +1 −1 −1 +1 −1 +1
c8 +1 −1 −1 +1 −1 +1 +1 −1

W (6,8) +1 +1 −1 −1 +1 +1 −1 −1 ⇒ I(6,8) = −3.

On en déduit donc que J (Ω45) = −3.

Cette démarche est appliquée de la même manière aux 54 autres sous-ensembles res-
tants. Si on suppose que les J (ΩNL

) des 54 autres sous-ensembles sont supérieurs à
J (Ω45) = −3, l’équation (4.6) nous permet de déterminer que le sous-ensemble optimal
permettant de minimiser la SI est :

Ω(opt) = Ω45. (4.8)

Selon la famille de codes d’étalement utilisée, il peut arriver que cette procédure
de sélection conduise à l’obtention de plusieurs sous-ensembles optimaux, ces derniers
ayant des fonctions J (ΩNL

) égales. Dans ces conditions il est possible de choisir arbi-
trairement l’un des sous-ensembles optimal ou alors d’utiliser des critères de sélection
complémentaires [45].

Pour illustrer cette démonstration, la figure 4.1 présente les performances obtenues
avec la châıne de simulation LP-OFDM dans le cas d’une mauvaise allocation et dans
le cas d’une allocation optimale des codes d’étalement. La longueur des codes de
Walsh-Hadamard utilisés est L = 16, le système fonctionnant aux charges NL = 6
et NL = 14. On observe ainsi pour NL = 6 qu’une mauvaise sélection des codes
d’étalement peut détériorer notablement les performances du système, il est donc
important de sélectionner correctement les codes pour obtenir un fonctionnement
optimal du système LP-OFDM. Cette dégradation est en revanche très faible pour
NL = 14. Une bonne sélection des codes d’étalement est d’autant plus déterminante
que la charge est faible. Lorsque NL augmente vers L, la différence de performances
obtenues avec une (( bonne )) sélection et une (( mauvaise )) sélection s’atténue jusqu’au
cas limite où NL = L.
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Fig. 4.1 – Comparaison des performances du système LP-OFDM dans le cas d’une
bonne et d’une mauvaise sélection des codes d’étalement obtenues avec L = 16,NL = 6
et 14, pour un rendement de codage R = 1/2 et une détection MMSE sur le canal
CM1.

4.3 Adaptation de l’entrelacement et choix des blocs

de sous-porteuses

L’entrelacement peut être effectué au niveau des bits codés, c’est-à-dire avant
l’opération de précodage linéaire, ou au niveau des sous-porteuses après l’opération
de précodage linéaire. Dans ce dernier cas, on parle de chip mapping. Dans les deux
cas, l’objectif est d’exploiter de manière optimale la diversité du canal et ainsi amé-
liorer les performances du système. Nous allons dans cette section nous intéresser à
l’optimisation de ces deux types d’entrelacement.

4.3.1 Entrelacement des bits codés

Grâce à la modification de l’ordre de transmission des bits codés, l’entrelacement
permet, comme nous l’avons vu dans le deuxième chapitre, d’assurer une indépendance
statistique entre les atténuations affectant les différents éléments binaires générés suc-
cessivement par le codeur afin de permettre un fonctionnement optimal du décodeur
de Viterbi. Ce dernier ne peut en effet fonctionner correctement que si les échantillons
successifs présentés à son entrée sont affectés par des distorsions indépendantes. L’en-
trelacement en trois étapes du système MB-OFDM présenté dans la section 2.3.3.2
est conservé mais nécessite toutefois d’être adapté au système LP-OFDM. Nous al-
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Fig. 4.2 – Illustration de l’entrelacement inter-symbole du système LP-OFDM.

lons présenter dans cette section les nouveaux paramètres à appliquer aux équations
d’entrelacement du système MB-OFDM.

L’entrelacement inter-symbole

Cette première étape permet d’entrelacer les bits générés en sortie du codeur sur un
horizon de six symboles OFDM comme le montre la figure 4.2. Dans l’équation (2.30),
le nombre de bits codés par symbole NCBPS est déterminé entre autres à partir du
nombre de symboles complexes NL représentant la charge et de la longueur des codes
d’étalement L. Il est défini par :

NCBPS = m× NL

L
×N ′

D, (4.9)

avec m le nombre de bits par symbole complexe, m = 2 dans le cas d’une modulation
QPSK, et N ′

D le nombre de sous-porteuses de données par symbole OFDM. L’éta-
lement temporel TDS n’étant plus utilisé, le paramètre NTDS est quant à lui égal à
1.

L’entrelacement intra-symbole

L’objectif de l’entrelacement intra-symbole dans le cas du système MB-OFDM est
de répartir les bits codés consécutifs d’un symbole sur les ND sous-porteuses du sym-
bole OFDM afin de tirer parti de la diversité fréquentielle liée à l’ensemble de la bande
considérée. Dans le cas du système LP-OFDM, pour arriver au même résultat, nous
proposons de placer deux bits consécutifs dans deux blocs b distincts de sous-porteuses
sur lesquelles est réalisé l’étalement. Le principe est illustré par la figure 4.3 dans le
cas du système LP-OFDM. Deux bits codés consécutifs sont étalés sur des blocs de
sous-porteuses différents assurant ainsi une plus grande indépendance des distorsions
subies. Le nombre de blocs Nblocs de sous-porteuses par symbole et le nombre de bits
codés par blocs NT int utilisés dans l’équation (2.31) sont adaptés au cas du système
LP-OFDM et donnés, respectivement, par :
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Fig. 4.3 – Illustration de l’entrelacement intra-symbole du système LP-OFDM.

Nblocs = B =
NCBPS

NTint

=
N ′

D

L
, (4.10)

et

NTint
= M ×NL. (4.11)

L’entrelacement à décalage cyclique

Les deux premières étapes de l’entrelacement ont permis de répartir les bits codés
sur un horizon de six symboles OFDM puis de les placer judicieusement au sein de
chaque symbole OFDM. Cependant, ces deux étapes font que, par exemple, deux
bits participant au même mot de code généré par le codeur de canal se retrouveront,
au sein de leur symbole OFDM respectif, sur les mêmes blocs de sous-porteuses. Ils
risquent donc de subir des distorsions fortement corrélées en fonction du TFC utilisé. Il
est donc nécessaire d’avoir recours à cette dernière étape. Cependant, contrairement
au système MB-OFDM, la taille des paquets de bits à décaler Ncyc n’est plus fixe
(Tab. 2.4) mais est fonction du nombre de bits codés par symbole OFDM donc de la
charge NL. Nous avons pour cela redimensionné la variable Ncyc de l’équation (2.32)
qui détermine la taille des paquets de bits codés qui sont décalés cycliquement au sein
de chaque symbole NCBPS sur une étendue de NCBP6S. Elle est donnée par :

Ncyc = 2NL +

⌊
2NL

3

⌋

. (4.12)

Dans l’équation (4.12), obtenue empiriquement, le terme 2NL permet de décaler l’en-
semble des bits d’un bloc à un autre. Le terme b2NL/3c permet quant à lui de répartir
les bits localisés dans un même bloc sur deux blocs distincts. La figure 4.4 illustre le
principe de l’entrelacement cyclique dans le cas du système LP-OFDM.
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Fig. 4.4 – Illustration de l’entrelacement à décalage cyclique du système LP-OFDM.

4.3.2 Optimisation du chip mapping

L’opération de chip mapping, réalisée par la matrice D de l’équation (3.12), permet
de répartir les chips des données étalées sur les emplacements de la trame OFDM,
c’est-à-dire sur les sous-porteuses du symbole, le but étant soit d’optimiser l’exploi-
tation de la diversité soit de réduire l’interférence entre les codes (SI). Les techniques
permettant d’atteindre ces deux objectifs sont, comme nous allons le voir, opposées
puisque l’exploitation de la diversité est obtenue en disposant les chips d’un même
symbole étalé afin qu’ils expérimentent des canaux décorrélés alors que ces canaux
doivent être corrélés pour permettre de réduire l’interférence entre les codes. Nous
allons présenter ces deux schémas de chip mapping ou d’entrelacement des données
précodées qui consistent donc à attribuer les emplacements de la trame OFDM aux
chips d’un symbole précodé.

Schéma de blocs de sous-porteuses adjacentes (AS)

Le schéma de chip mapping AS(3) consiste à positionner les chips d’un symbole étalé
sur L sous-porteuses adjacentes comme l’illustre la figure 4.5(a). Ce chip mapping
correspond tout simplement à celui utilisé dans le système LP-OFDM que nous avons
présenté dans le chapitre précédent et que nous avons utilisé jusqu’à présent. Dans ce
cas, les chips des symboles précodés sont répartis sur des sous-porteuses adjacentes
regroupées en B blocs. Dans cette configuration, le système bénéficie de la diversité
fréquentielle liée à une bande relativement limitée.

Schéma d’entrelacement par bloc (BI)

Pour pouvoir bénéficier de la diversité liée à la bande totale, chaque symbole précodé
doit expérimenter toutes les branches de diversité fréquentielle du canal. Ces branches
sont définies à partir de la bande de cohérence du canal. La longueur L des codes doit

(3)Adjacent Subcarriers.
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Fig. 4.5 – Représentation schématique des différentes solutions de chip mapping ba-
sées sur des sous-ensembles de sous-porteuses adjacentes AS (a) sur l’entrelacement
par bloc BI (b) pour le LP-OFDM.

alors être choisie pour être supérieure au égale à l’ordre de diversité Df et que chacun
des L chips soit transmis sur une des Df branches de diversité.

La technique d’entrelacement par bloc (BI(4)) permet d’y parvenir en espaçant
au maximum et en répartissant régulièrement les chips d’un symbole précodé sur les
sous-porteuses du symbole OFDM comme l’illustre la figure 4.5(b). Ce schéma va
alors consister à définir L blocs de B sous-porteuses adjacentes transmettant chacune
un chip de chaque symbole précodé. Ainsi chaque symbole précodé exploite toutes
les branches de diversité, représentées ici par les blocs de B sous-porteuses. La mise
en œuvre de cette technique permet au système de tirer parti de la diversité liée à
la bande totale tout en conservant des longueurs de codes d’étalement relativement
faibles.

Nous proposons d’illustrer ces deux approches à travers un exemple. Pour ce faire,
nous avons simulé les techniques AS et BI en choisissant une longueur de code L = 16
dans le cas où le système fonctionne à demi-charge (NL = 8) et à pleine charge
(NL = 16). Les courbes de performances présentées à la figure 4.6 ont été obtenues sur
le canal CM1 pour un rendement de codage R = 1/2. Elles montrent que l’utilisation

(4)Block Interleaved.
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Fig. 4.6 – Comparaison des techniques de chip mapping AS et BI utilisées par le
système LP-OFDM sur le canal CM1 avec R = 1/2, L = 16 et une détection MMSE.

de la technique BI entrâıne une importante dégradation des performances du système.
Cette dégradation est la conséquence de l’augmentation de la SI. Il a en effet été
montré dans [47] que la variance de la SI peut s’écrire dans le cas d’un système LP-
OFDM :

σ2
SI =

NL − 1

L

σ2
h

2
, (4.13)

avec σ2
h la variance des coefficients du canal calculée sur le bloc de sous-porteuses

sur lesquelles ont été transmis les chips d’un symbole précodé. Contrairement à la
technique BI, la technique AS permet d’avoir une corrélation entre les coefficients du
canal plus importante et par conséquent une variance des coefficients du canal sur le
bloc considéré plus faible limitant ainsi la SI. La technique AS est la plus adaptée
à notre système compte tenu des caractéristiques du canal UWB considéré. Nous
l’utiliserons donc dans la suite de cette étude, l’utilisation conjointe de l’étalement et
du codage de canal permettra d’exploiter de manière complémentaire la diversité.

4.4 Effet de la longueur des codes d’étalement

La longueur L des codes d’étalement est un paramètre variable et, comme nous al-
lons le voir dans cette section, il influence directement les performances du système LP-
OFDM étudié. En effet, les deux fonctions de précodage linéaire et de codage/décodage
de canal associées aux fonctions d’entrelacement/désentrelacement doivent permettre
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de tirer pleinement parti de la diversité fréquentielle du canal. En particulier, plus la
longueur L des codes d’étalement est grande, plus le système profite, avec le préco-
dage linéaire, de la diversité liée à la bande associée au bloc b d’étalement. Cependant,
les sous-porteuses d’un bloc b subissent des distorsions d’autant plus fortes que L est
grand en raison de la sélectivité fréquentielle du canal. La conséquence de ces distor-
sions est l’augmentation de l’auto-interférence (SI) entre les NL codes d’étalement du
bloc comme nous l’avons déjà mentionné précédemment. D’autre part, plus le ren-
dement de codage R est faible (code robuste), plus le codage permet d’exploiter la
diversité. On comprend dès lors qu’il est nécessaire de trouver le bon compromis entre
la longueur des codes d’étalement et le rendement de codage. L’usage d’un rendement
de codage faible entrâınera l’utilisation d’une longueur de code d’étalement optimale
faible. Inversement, l’usage d’un rendement de codage fort nécessitera l’utilisation
d’une longueur de code d’étalement élevée. En outre, la diminution de la charge NL

aura pour conséquence de réduire la SI. Ainsi, pour un rendement de codage donné,
lorsque NL diminue, il sera possible d’accrôıtre la longueur des codes.

Pour trouver le meilleur partage de l’exploitation de la diversité entre le rendement
du code correcteur d’erreur et la longueur des séquences d’étalement, nous avons testé
différentes combinaisons entre les paramètres R et L sur le canal CM1 à travers des
simulations de la châıne de transmission LP-OFDM. Le tableau 4.1 présente les valeurs
des paramètres testés.

Paramètre Valeurs

Rendement de codage (R) [1/3, 1/2, 3/4]

Longueur des codes (L) [1, 4, 8, 16, 32]

Nombre de codes utilisés (Nl) [L/4, L/2, L]

Modèle de canal (CM) 1

Tab. 4.1 – Valeurs des paramètres utilisés pour les simulations des performances du
système LP-OFDM en fonction de la longueur des codes d’étalement.

Les performances du système sont présentées en fonction de la longueur des codes
d’étalement sur la figure 4.7. Ainsi on constate, conformément à ce que nous venons
d’expliquer, que pour de faibles rendements de codage, il est préférable d’utiliser des
codes d’étalement de faibles longueurs (Fig. 4.7(a)) et inversement, l’augmentation
de la longueur des codes d’étalement permet de conserver de bonnes performances
lorsque le rendement de codage crôıt (Fig. 4.7(b) et Fig. 4.7(c)). En effet, l’utilisation
de codes d’étalement de faibles longueurs permet de limiter la SI et, lorsque ces codes
d’étalement sont combinés à un codeur de canal robuste à faible rendement, ce dernier
permet d’exploiter pleinement la diversité du canal. Inversement, lorsque le rendement
de codage est plus élevé, le décodeur n’est plus en mesure d’exploiter la diversité
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du canal et l’utilisation de codes d’étalement plus long est alors nécessaire afin de
compenser cette faiblesse. Notons que l’utilisation de forts rendements de codage
fait tendre le système vers un système non-codé. Dans [79] il est montré que les
performances du système LP-OFDM sans codage de canal sont optimales lorsque
les codes d’étalement utilisés sont de longueurs maximales permettant de bénéficier
d’un maximum de diversité et confirmant ainsi nos conclusions. On notera cependant
qu’à pleine charge (NL = L) pour R = 1/2, l’utilisation d’une longueur de code
L = 4 est préférable. Ceci s’explique par le niveau de la SI qui sera plus faible dans
ce cas, le rendement de codage étant suffisamment robuste pour compenser la perte
d’exploitation de la diversité par la fonction d’étalement. Ainsi, lorsque la charge
diminue, la SI est moins forte et la longueur optimale se situe à L = 16.

4.5 Performances du système proposé

Nous allons présenter dans cette section, les performances obtenues avec le système
LP-OFDM comparativement au système MB-OFDM. Avant cela intéressons-nous à
l’optimisation du récepteur MMSE.

4.5.1 Optimisation du récepteur MMSE

Les coefficients d’égalisation MMSE sont donnés en fonction du rapport signal à
bruit par sous-porteuse par l’équation (3.27) qui est rappelée ici :

gl =
h∗l

|hl|2 + 1
γl

∣
∣
∣
∣
∣
E[|hl|2]=1

. (4.14)

Il est possible d’en donner une expression plus générale à savoir :

gl =
h∗l

|hl|2 + L
NL γn

∣
∣
∣
∣
∣
E[|hl|2]=1

, (4.15)

où γn est le rapport signal à bruit du symbole de donnée n considéré en réception.
En se ramenant à un terme d’énergie par bit d’information, il est possible d’exprimer
les coefficients d’égalisation en fonction du rapport Ebu/N0, avec Ebu l’énergie par bit
d’information utile. On a alors :

γn =
2mREb
N0

=
2mEbu
N0

, (4.16)

avec m le nombre de bits par symbole et R le rendement du codeur de canal.

La mise en œuvre de l’expression (4.15) s’est faite par l’utilisation du rapport
Eb/N0 moyen calculé sur l’ensemble d’une trame. En se rapprochant de la technique
MMSE sous-optimale (cf. section 3.3.3.1), le détecteur a été optimisé pour un rapport
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Fig. 4.7 – Performances du système LP-OFDM en fonction de la longueur des codes
d’étalement L obtenues sur le canal CM1 pour différents rendements de codage R.
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Eb/N0 donné pour chaque configuration étudiée, la différence avec la technique sous-
optimale étant que la paramètre Λ de l’équation (3.28) n’est plus constant, ce qui
conduit à l’expression des coefficients d’égalisation optimisés :

gl =
h∗l

|hl|2 + αmmse
L

NL γn

∣
∣
∣
∣
∣
E[|hl|2]=1

, (4.17)

avec αmmse la variable d’optimisation du détecteur MMSE (αmmse ∈ R
+∗). Les Eb/N0

utilisés pour effectuer les opérations d’optimisation ont été choisis de telle manière que
le TEB atteint une fois les αmmseopt déterminés avoisine 10−4. Le détecteur MMSE aura
donc un fonctionnement optimal pour ce Eb/N0 et sous-optimal pour les autres.

La figure 4.8 illustre l’évolution du TEB en fonction du coefficient αmmse dans le
cas d’un rendement de codage R = 1/2, L = NL = 16. On voit apparâıtre la valeur
optimale pour le paramètre αmmse pour lequel on obtient le TEB minimal, permettant
ainsi au système de fonctionner de manière optimale pour le rapport Eb/N0 considéré.
Dans cette étude, le détecteur MMSE a été optimisé de la même manière pour chaque
combinaison R,L et NL étudiée.

4.5.2 Comparaison avec la solution MB-OFDM

Comparons à présent les performances des systèmes MB-OFDM et LP-OFDM. La
figure 4.9 présente les performances des deux systèmes sous-forme de courbes donnant
le rapport Eb/N0 nécessaire pour obtenir un taux d’erreur binaire de 10−4 en fonction
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Fig. 4.9 – Eb/N0 nécessaire pour atteindre un TEB = 10−4 pour les systèmes MB-
OFDM et LP-OFDM (L = 16) sur le canal CM1.

du débit. Ces performances ont été évaluées sur le canal CM1 dans le cas où les
systèmes utilisent le TFC n̊ 1 (Tab. 2.2). Les rendements de codage utilisés par le
système LP-OFDM sont R = [1/3, 1/2, 5/8, 3/4], la longueur des codes d’étalement
utilisée L = 16 a été retenue suite aux résultats obtenus à la section 4.4, le système
étant par ailleurs optimisé selon les paramètres présentés précédemment.

Cette figure confirme l’intérêt que présente l’ajout du précodage linéaire au système
MB-OFDM en termes de performances. En effet, si on considère les bas débits (< 200
Mbit/s), l’utilisation d’un rendement de codage R = 1/3 pour le système LP-OFDM
permet d’obtenir pour un TEB = 10−4 des gains pouvant atteindre 1.5 dB à pleine
charge sur le canal CM1. Les performances obtenues pour R = 1/2 sont également
meilleures que celles du système MB-OFDM, le gain étant plus important pour les
fortes charges. Outre la possibilité d’affiner les débits qu’offre l’utilisation du précodage
linéaire, il permet également d’obtenir un gain conséquent en termes de performances
et ce à moindre coût. Ces gains s’expliquent également par le fait que les différents
modes MB-OFDM utilisent des rendements différents. Pour assurer un fonctionnement
optimal de notre système, il est donc judicieux d’utiliser un rendement de codage
R = 1/3 pour les débits inférieurs à 200 Mbit/s puis de basculer sur un rendement
R = 1/2.

Pour les hauts débits, les performances obtenues avec des rendements de codage
R = 5/8 et R = 3/4 montrent un gain intéressant uniquement à pleine charge.
Dans le cas R = 5/8 NL = 8, les performances sont très proches de celle obtenues
avec le système MB-OFDM à 200 Mbit/s de même rendement de codage. Les écarts
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observés entre les performances MB-OFDM et LP-OFDM pour les haut débits peuvent
s’expliquer par la différence des rendements de codage utilisés par les systèmes. Ainsi,
l’utilisation d’un faible rendement de codage par le système MB-OFDM, R = 1/2 à
320 Mbit/s par exemple, offrira de meilleures performances que le système LP-OFDM
utilisant un rendement de codage plus élevé, R = 5/8 pour NL = 13 soit 312 Mbit/s.
Enfin, les performances offertes par le système LP-OFDM pour les débits supérieurs
à 320 Mbit/s pourraient être améliorées, comme on l’a vu dans la section 4.4, en
utilisant une longueur d’étalement plus importante comme L = 32.

Les gains offerts par l’étalement sont d’autant plus importants que le rendement de
codage est faible. En effet, l’étalement et le codeur permettent d’exploiter la diversité,
et donc combinés offrent de forts gains. Ce gain en termes de performances est, pour
les hauts débits, visible uniquement pour les charges importantes dans le cas L = 16.

4.6 Extension au cas MIMO

4.6.1 Introduction

Le terme MIMO(5) regroupe un ensemble très large et varié de techniques reposant
sur l’utilisation de plusieurs antennes à l’émission et à la réception. Un système MIMO
se distingue donc des systèmes traditionnels appelés SISO, et de manière intermédiaire,
des systèmes SIMO(6) et MISO qui utilisent respectivement plusieurs antennes à la
réception ou à l’émission. Les premiers articles mettant en œuvre plusieurs antennes
à l’émission datent de 1993 [80] et ont ouvert la voie au développement d’un certain
nombres de techniques dont une présentation relativement complète est effectuée dans
[81, 82, 83]. La technologie MIMO s’est depuis imposée comme une solution très inté-
ressante pour l’augmentation des débits et de la fiabilité des transmissions de données.
En effet, les systèmes SISO classiques exploitent uniquement les dimensions tempo-
relles et/ou fréquentielles pour améliorer le débit et la fiabilité de la transmission. Pour
une puissance de transmission donnée, le système profite alors d’un ordre de diversité
et d’une capacité fixés par ces deux dimensions. Les différentes techniques MIMO
visent, quant à elles, à accrôıtre l’ordre de diversité et/ou la capacité de la transmis-
sion par l’exploitation d’une nouvelle dimension, la dimension spatiale. Il sera donc
possible d’améliorer les performances d’un système en bénéficiant d’une branche de
diversité supplémentaire tout en conservant une même puissance d’émission et tout
ceci sans accrôıtre l’occupation spectrale des signaux.

L’objectif de cette section est d’évaluer le gain apporté par l’exploitation de la
dimension spatiale du canal UWB par la mise en œuvre d’une technique MIMO au
sein du système LP-OFDM utilisant Nt = 2 antennes à l’émission et Nr = 2 antennes
à la réception. En effet, jusqu’à présent, l’étalement combiné à la modulation OFDM
permettait au système d’exploiter les dimensions fréquentielles et temporelles. Il est

(5)Multiple-Input Multiple-Output.
(6)Single-Input Multiple-Output.
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donc intéressant de compléter cette étude par l’ajout d’une nouvelle dimension. Nous
allons ainsi dans un premier temps introduire le modèle de canal MIMO-UWB utilisé
pour l’étude du système MIMO - LP-OFDM. Nous présenterons ensuite le codage
temps-espace qui a été utilisé ainsi que la châıne de transmission MIMO, la dernière
partie sera consacrée à la présentation des performances du système.

4.6.2 Présentation du modèle de canal MIMO-UWB

L’usage de plusieurs antennes à l’émission et à la réception requiert une modé-
lisation spatiale du canal. En plus de la modélisation classique comme dans le cas
SISO, la modélisation du canal MIMO nécessite donc des informations spatiales sur
le canal, telles que les angles ou directions de départ (AoD(7) ou DoD(8)) et les angles
ou directions d’arrivée (AoA(9) ou DoA(10)) des rayons. Le modèle de canal MIMO-
UWB utilisé pour l’évaluation des performances du système MIMO - LP-OFDM est
un modèle géométrique statistique développé au sein de l’IETR par L.-M. Aubert et
B. Uguen [84]. Nous allons, dans cette section, présenter succinctement ce modèle.

Le modèle de canal MIMO développé considère une approche géométrique telle que
celle adoptée par le spatial channel model du 3GPP/3GPP2 [85] qui est un modèle
stochastique en clusters. Ainsi, une réalisation du canal MIMO est obtenue à partir
d’une réalisation d’une réponse impulsionnelle d’un canal SISO, des statistiques des
AoD et AoA, et de la géométrie des réseaux d’antennes à l’émission et à la réception.
Les AoD et AoA associés à la géométrie des réseaux permettent de construire des
vecteurs de direction, ou steering vectors, qui sont utilisés pour dériver un canal MIMO
à partir d’une réponse impulsionnelle d’un canal SISO. Ce modèle exploite l’hypothèse
qu’un même trajet est transmis ou reçu de manière parallèle sur chaque antenne
du réseau à l’émission ou à la réception. Cette hypothèse permet de construire des
steering vectors sur des réseaux de géométrie arbitraire. Pour un AoD ou AoA donné,
les composantes d’un steering vector déterminent les décalages de phase existant entre
chaque antenne du réseau et le barycentre du réseau (Fig. 4.10).

Les réponses impulsionnelles SISO utilisées pour déterminer les amplitudes et les
retards des clusters et des trajets intra-cluster sont construites à partir du modèle de
canal IEEE 802.15.3a développé pour l’évaluation des systèmes UWB et qui est décrit
dans la section 1.4.

La composante spatiale est ajoutée sur la base du modèle 802.11n [86]. Ce modèle
MIMO propose des lois de répartition des AoD et AoA compatibles avec les configu-
rations WLAN/WPAN étudiées. Ainsi en supposant Lc clusters et Kt trajets au sein
de chaque cluster, la réponse du canal s’exprime dans le domaine spatial comme :

(7)Angle of Departure.
(8)Direction of Departure.
(9)Angle of Arrival.

(10)Direction of Arrival.
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Fig. 4.10 – Arrivée parallèle d’un rayon sur un réseau de deux antennes.

h(θTx, θRx) =
1√
LcKt

Lc−1∑

l=0

Kt−1∑

k=0

αk,l δ
(
θTx − θTxl − θTxk,l

)
δ
(
θRx − θRxl − θRxk,l

)
(4.18)

où θTx et θRx sont, respectivement, les AoD et AOA à l’émission et à la réception. Les
angles θTxl et θRxl sont les angles moyens du cluster l à l’émission et à la réception. Les
angles θTxk,l et θRxk,l sont les angles du trajet k du cluster l à l’émission et à la réception.
La loi de distribution des AoD et AoA des clusters uniforme et la loi de distribution
des AoD et AoA des trajets intra-cluster ou Power Angular Spread est une loi de
Laplace d’écart type σAS appelé Angular Spread définie par :

pω(ω) =
1√

2 σAS
exp

(

−
∣
∣
∣
∣
∣

√
2ω

σAS

∣
∣
∣
∣
∣

)

. (4.19)

L’écart type du cluster angulaire σAS est directement lié au τRMS du cluster temporel
correspondant. Le modèle propose une relation linéaire entre τRMS et σAS lorsqu’ils
sont exprimés en décibels :

10log10(σAS) = 0.32 × 10 log10(τRMS) + 9.88. (4.20)

A partir d’un tirage des AoD et AoA, et d’une géométrie des réseaux, les steering
vectors sont calculés et permettent de dériver les Nt ×Nr réponses du canal MIMO.

La figure 4.11 présente un exemple de réalisation du modèle pour une configuration
2 × 2 où Bw = 528 MHz.

Capacité du canal

La capacité d’un canal sélectif en fréquence est donnée par l’expression suivante :
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Fig. 4.11 – Exemple de réalisation du modèle de canal MIMO-UWB (2×2) pour une
largeur de bande du système Bw = 528 MHz.
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(
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ρ

Nt

HHH
)

df, (4.21)

où ρ est le rapport signal à bruit et H est la matrice MIMO dans le domaine fréquentiel.

La figure 4.12 présente la capacité d’un système MIMO utilisant 2 antennes à
l’émission et à la réception dont l’espacement est d = 5 cm. Ces résultats ont été
obtenus en utilisant le modèle de canal MIMO précédemment présenté. Cette figure
montre que l’apport en diversité des techniques MIMO est d’autant plus important
que la bande est étroite. Le système MIMO - LP-OFDM étudié utilise tout comme
dans le cas SISO une largeur de bande de 528 MHz qui, comme le montre la figure 4.12,
permet d’obtenir une capacité très intéressante.

4.6.3 Le codage temps-espace

4.6.3.1 Choix du codage temps-espace

Deux approches sont possibles pour exploiter le potentiel des canaux MIMO. Si
on souhaite accrôıtre le débit de transmission on préférera les techniques de multi-
plexage spatial des données à émettre [87]. En revanche si on souhaite fiabiliser la
transmission on choisira des techniques qui permettent d’exploiter la diversité spa-
tiale du canal parmi lesquelles on trouve les techniques de codage temps-espace. Les
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Fig. 4.12 – Capacité d’un système MIMO-UWB 2 × 2 en fonction de la largeur de
bande du système pour un espacement entre antennes d = 5 cm et pour différents
SNR.

codes temps-espace se séparent en deux grandes familles, les codes temps-espaces en
trellis (STTC(11)) et les codes temps-espace en bloc (STBC(12)).

Cette section n’ayant pas la prétention de décrire de manière exhautive les deux
techniques, le lecteur pourra se reporter aux références [47, 81, 82, 83] pour plus de
détails.

Les codes temps-espace en treillis

Les techniques STTC, proposées initialement par Tarokh et al. en 1998 [88], peuvent
être considérées comme une simple extension des codes en treillis classiques au cas
multi-antenne. Les STTC sont caractérisés par le fait qu’ils créent des relations entre
les signaux à la fois dans l’espace (plusieurs antennes émettrices) et dans le temps
(symboles consécutifs). Ainsi, chaque antenne émet à un instant donné un symbole de
modulation qui dépend à la fois des symboles précédents émis sur la même antenne
et des symboles émis sur les Nt− 1 autres antennes. La corrélation entre les symboles
s’opère donc dans l’espace et dans le temps. Les STTC offrent, de manière générale,
de meilleures performances que les STBC mais au prix d’une complexité accrue due à
l’algorithme de décodage dès lors que le nombre d’antennes ou l’ordre de modulation
augmente [88].

(11)Space-Time Trellis Code.
(12)Space-Time Block Code.
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Les codes temps-espace en blocs

Ils ont, dès leur apparition, été très attractifs pour leur faible complexité et leur
flexibilité d’utilisation. Découvert par Alamouti en 1998 [89] dans le cas d’une trans-
mission utilisant deux antennes d’émission et une antenne de réception, le principe de
construction a été ensuite généralisé à un plus grand nombre d’antennes sous le nom de
STBC [90, 91]. Contrairement aux STTC, les STBC ne génèrent aucun gain de codage
et se focalisent sur le traitement optimal de la diversité spatiale de transmission.

Les STBC peuvent être représentés, à l’émission, de manière schématique par une
matrice à deux dimensions, temporelle et spatiale. A chaque opération de codage, Nx

symboles de données sélectionnés dans un flux initial seront codés pour générer un bloc
de Nt×T symboles avec T le nombre de symboles consécutifs en temps utilisés par le
code. La transmission d’un bloc codé correspond donc à la transmission successive de
T vecteurs cq (q ∈ [1, . . . , T ]) de dimensions Nt × 1. Ces vecteurs sont constitués de
Nt symboles modulés transmis simultanément sur les Nt antennes d’émission. Sachant
que Nx symboles sont transmis pendant T durées symboles, le rendement du code est
alors Rc = Nx/T .

Bien que les STTC présentent de meilleures performances que les codes STBC
grâce notamment au gain de codage qu’ils apportent, notre choix s’est porté sur
l’utilisation des STBC pour leur simplicité de mise en œuvre, qui est un critère de choix
important pour les systèmes UWB qui doivent être bas coût, et parce qu’on souhaite
évaluer principalement l’apport de la diversité spatiale au système LP-OFDM. En
outre, les STBC combinés au codage de canal permettront au système de bénéficier
d’un gain de codage. En effet, le gain de codage est lié à la diversité présentée à
l’entrée du décodeur, et un système combinant un code STBC avec les techniques LP-
OFDM permettra d’offrir au décodeur un ordre de diversité maximal dans les trois
dimensions : spatiale, temporelle et fréquentielle.

La construction des STBC doit suivre des objectifs et respecter des contraintes en
termes de diversité, complexité, performances et rendement. L’objectif étant d’exploi-
ter la diversité spatiale, il est nécessaire que chaque donnée soit émise sur l’ensemble
des antennes afin d’expérimenter toutes les branches de diversité disponibles. D’autre
part, les données émises simultanément sur les Nt antennes d’émission se superposent
en réception et interfèrent entre elles. L’orthogonalité des vecteurs de la matrice dans
la dimension temporelle, ainsi que la conservation de cette orthogonalité au niveau
du récepteur ajoute une contrainte supplémentaire visant à réduire significativement
la complexité du récepteur. Ces codes sont appelés STBC orthogonaux (OSTBC(13)).
Enfin, le rendement du code doit également être pris en compte.

Le respect de l’ensemble de ces contraintes est souvent délicat. Le rendement d’un
code OSTBC est inférieur ou égal à un. Il n’est pas possible de construire des codes
exploitant de manière optimale la diversité tout en conservant l’orthogonalité entre
les sysmboles et un rendement égal à un si Nt > 2. Il faut alors faire des compro-

(13)Orthognonal STBC.
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mis, soit sur le rendement comme les codes de Tarokh à trois ou quatre antennes
[91], soit sur l’orthogonalité des codes et l’exploitation de la diversité comme pour
les codes non-orthogonaux [92]. Ainsi, il existe certains codes dits (( parfaits )) qui
permettent d’exploiter pleinement la diversité spatiale tout en offrant un rendement
égal au nombre d’antennes d’émission. L’exemple le plus connu est le Golden code [93]
pour Nt = 2. Cependant, ces schémas temps-espace nécessitent de mettre en œuvre en
réception un décodeur complexe, ce qui n’est pas envisageable pour les applications
UWB.

Dans le cas Nt = 2 qui nous intéresse, le code OSTBC d’Alamouti permet de res-
pecter l’ensemble des contraintes énoncées et d’offrir un très bon compromis performance-
complexité. Il va ainsi permettre une exploitation optimale de la diversité spatiale avec
un rendement de codage égal à un tout en bénéficiant d’un décodeur à maximum de
vraisemblance, simplifié par l’orthogonalité entre les symboles. La section suivante va
présenter le code OSTBC d’Alamouti.

4.6.3.2 Description du codage temps-espace orthogonal d’Alamouti

Les travaux d’Alamouti, reposant sur la technique de détection respectant le critère
de la combinaison à gain maximal (MRC) dans le cas SIMO, ont abouti à la création
d’un code temps-espace très performant [89].

La technique MRC appliquée à un système à une antenne à l’émission et deux à
la réception peut se représenter de la manière suivante. Considérons les expressions
r1 = h11s+n1 et r2 = h12s+n2 des signaux reçus respectivement sur les antennes une
et deux après la transmission d’un symbole s à travers les deux canaux représentés par
leurs coefficients h11 et h12. La combinaison MRC revient alors à estimer le symbole
transmis s afin d’obtenir une variable de décision définie par :

ŷ = h∗11 r1 + h∗12 r2 = (|h11|2 + |h12|2)s+ h∗11 n1 + h∗12 n1. (4.22)

avec n1 et n2 les termes de bruits au niveau de chaque antenne de réception. La
présence des deux antennes de réception permet alors de bénéficier d’un ordre de
diversité égal à deux.

Le code créé par Alamouti dans le cas Nt = 2 et Nr = 1 permet de profiter de
la diversité spatiale de transmission en utilisant des techniques similaires. Ce code a
ensuite été généralisé dans le casNt = 2 etNr = M permettant ainsi d’accrôıtre l’ordre
de diversité qui s’écrit Nt×Nr = 2×M dans le cas où les symboles sont orthogonaux.
Nous allons, dans cette section, présenter le code temps-espace d’Alamouti dans le
cas Nt = 2 et Nr = 2 qui sera par la suite utilisé dans la châıne MIMO - LP-OFDM.
La figure 4.13 représente schématiquement le principe de la transmission mettant
en œuvre le codage d’Alamouti. Au niveau de l’émetteur, à chaque temps symbole
Ts, deux symboles complexes sont transmis simultanément des deux antennes. Les
symboles émis des antennes une et deux sont notés respectivement s1 et s2. Pendant
le temps symbole suivant, le symbole −s∗2 est émis de l’antenne une et le symbole s∗1
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Fig. 4.13 – Représentation schématique du codage d’Alamouti dans le cas d’une
transmission MIMO 2 × 2.

de l’antenne deux. Sous forme matricielle, le code STBC orthogonal d’Alamouti peut
s’écrire :

CAl =

[
s1 −s∗2
s2 s∗1

]

, (4.23)

et vérifie :

CAl C
H
Al = (|s1|2 + |s2|2) I2. (4.24)

Les signaux reçus aux instants t et t+Ts au niveau des deux antennes du récepteur
s’écrivent pour chacune d’entres elles :

r
(t)
1 = h

(t)
11 s1 + h

(t)
21 s2 + n

(t)
1

r
(t+Ts)
1 = −h(t+Ts)

11 s∗2 + h
(t+Ts)
21 s∗1 + n

(t+Ts)
1

(4.25)

et

r
(t)
2 = h

(t)
12 s1 + h

(t)
22 s2 + n

(t)
2

r
(t+Ts)
2 = −h(t+Ts)

12 s∗2 + h
(t+Ts)
22 s∗1 + n

(t+Ts)
2

(4.26)

avec h
(t)
AtAr

le vecteur de coefficients de canal entre l’antenne d’émission At et l’antenne

de réception Ar au temps symbole t affectant un symbole donné, et n
(t)
1 , n

(t+Ts)
1 , n

(t)
2

et n
(t+Ts)
2 les variables complexes représentant les termes de bruit. L’équation (4.25)

peut être réécrite sous sa forme matricielle par :
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r1 = He1 s + n1, (4.27)

avec r1 = [r
(t)
1 r

(t+Ts)∗
1 ]T la matrice des symboles reçus aux instant t et t+ Ts,

He1 =

[

h
(t)
11 h

(t)
21

h
(t+Ts)∗
21 −h(t+Ts)∗

11

]

, (4.28)

la matrice de canal équivalente, s = [s1 s2]
T le vecteur des symboles transmis et

n1 = [n
(t)
1 n

(t+Ts)∗
1 ]T la matrice des termes de bruit affectant le signal.

Pour que les colonnes de la matrice de canal équivalente He1 soient orthogonales
indépendamment des valeurs de h11 et de h21, il faut que le canal soit invariant sur
les deux temps symbole de la transmission, c’est-à-dire h

(t)
11 = h

(t+Ts)
11 = h11 et h

(t)
21 =

h
(t+Ts)
21 = h21. Dans ces conditions, la matrice de canal équivalente He1 s’écrit :

He1 =

[
h11 h21

h∗21 −h∗11

]

. (4.29)

On considère au niveau du récepteur une estimation parfaite des coefficients du
canal. Comme la matrice He1 est orthogonale, le décodage au sens du maximum de
vraisemblance s’obtient simplement en multipliant le signal reçu r1 par la matrice
transposée conjuguée du canal équivalente au niveau de l’antenne une de réception
pour aboutir à :

ŝ1 = HH
e1 r1 =

[
|h11|2 + |h21|2 0

0 |h11|2 + |h21|2
]

s + ñ1. (4.30)

L’équation (4.30) montre que, si on considère une seule antenne en réception, le
codage d’Alamouti permet de profiter d’un ordre de diversité de transmission identique
à l’ordre de diversité de réception offert par la technique MRC. Le même raisonnement
peut être appliqué pour l’antenne deux à partir de l’équation (4.26) conduisant à :

ŝ2 = HH
e2 r2 =

[
|h12|2 + |h22|2 0

0 |h12|2 + |h22|2
]

s + ñ2. (4.31)

Les équations (4.30) et (4.31) montrent que les estimés des symboles s1 et s2 s’ob-
tiennent tout simplement par la somme des signaux combinés au niveau de chacune
des antennes de réception. Ils sont alors donnés par :

ŝ1 = (|h11|2 + |h21|2 + |h12|2 + |h22|2)s1 + ñ1

ŝ2 = (|h11|2 + |h21|2 + |h12|2 + |h22|2)s2 + ñ2,
(4.32)

avec

ñ1 = h∗11 n
(t)
1 + h21 n

(t+Ts)∗
1 + h∗12 n

(t)
2 + h22 n

(t+Ts)∗
2

ñ2 = −h11 n
(t+Ts)∗
1 + h∗21 n

(t)
1 − h12 n

(t+Ts)∗
2 + h∗22 n

(t)
2 ,

(4.33)
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Fig. 4.14 – Schéma synoptique partiel de la châıne de communication MIMO LP-
OFDM étudiée.

Ainsi, dans le cas de l’utilisation de deux antennes de réception, la technique
d’Alamouti peut se combiner facilement avec la technique MRC pour profiter de la
diversité spatiale pleine d’ordre Nt ×Nr = 4.

4.6.4 Le système MIMO LP-OFDM étudié

L’extension de notre système à la dimension spatiale par la combinaison du codage
temps-espace d’Alamouti avec la technique LP-OFDM pour l’UWB nécessite certaines
adaptations telles que la technique de détection ainsi que le calcul des valeurs de
confiance transmises au décodeur dans le cas de l’utilisation d’un codage de canal.

Afin de combiner le code d’Alamouti avec la technique LP-OFDM, le bloc de
codage STBC doit être inséré dans la châıne de transmission avant les opérations
OFDM de (( framing )) et de IFFT de même que pour l’insertion du précodage linéaire.
Ces opérations sont dédoublées puisque la modulation OFDM s’applique sur chaque
antenne. Le positionnement dans la châıne des blocs de précodage linéaire et de codage
d’Alamouti est moins directe, l’un pouvant être placé avant l’autre et inversement.
Afin de ne pas dupliquer l’opération de précodage linéaire et conserver ainsi une
complexité mâıtrisée du système, le bloc de codage d’Alamouti a été disposé après
celui du précodage linéaire [47]. La figure 4.14 présente les modifications apportées à
la châıne de transmission LP-OFDM (Fig. 3.5) pour son extension au cas MIMO.

4.6.4.1 Expression du signal reçu

Le codage d’Alamouti étant appliqué sur deux symboles OFDM consécutifs, les
signaux reçus sont regroupés par paires. Ainsi les vecteurs reçus sur l’antenne Ar à
l’instant t pour le premier symbole OFDM d’une paire et à l’instant t + Ts pour le
second symbole OFDM de cette même paire, après les opérations de démodulations
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OFDM et de (( déframing )) pour un utilisateur j peuvent s’écrire de la manière
suivante :

YAr = HAr C X + NAr avec HAr =

[
H1Ar H2Ar

−H∗
2Ar

H∗
1Ar

]

, (4.34)

où YAr = [yTAr
(t) yH

Ar
(t + Ts)]

T avec yAr(t) le vecteur des N ′
D = B × L symboles

complexes reçus à l’instant t.

HAr = DN ′

D
(hAtAr) =











hAtAr,1 0 . . . . . . 0

0
. . .

. . .
...

...
. . . hAtAr,k

. . .
...

...
. . .

. . . 0
0 . . . . . . 0 hAtAr,N ′

D











(4.35)

est la matrice diagonale N ′
D × N ′

D avec hAtAr ,k la réponse fréquentielle complexe du
canal entre l’antenne d’émission At et l’antenne de réception Ar sur la sous-porteuse k
(k ∈ [1, . . . , N ′

D]). Rappelons que ces coefficients sont considérés comme invariants sur
deux temps symbole OFDM consécutifs pour permettre la recombinaison des symboles
par le décodage d’Alamouti.

C = I2 ⊗ (IB ⊗ C) où I2 (resp. IB) est la matrice identité 2 × 2 (resp. B × B),
C = [c1 . . . cl . . . cNL

] est la matrice L×NL des codes d’étalements de l’utilisateur j et
identique pour chacun des B blocs de NL données, et ⊗ défini le produit de Kronecker.

X = [xT1 xT2 ]T avec x1 = [x1,1, . . . , x1,k, . . . , x1,N ′

D
] le premier symbole OFDM d’une

paire.

NAr = [nTAr
(t) nH

Ar
(t+ Ts)]

T avec nTAr
(t) = [nAr,1(t), . . . , nAr ,k(t), . . . , nAr,N ′

D
(t)] le

vecteur du bruit blanc additif Gaussien avec nAr ,k(t) représentant le terme de bruit
présent au niveau de l’antenne de réception Ar à l’instant t sur la sous-porteuse k. La
variance du bruit est définie par l’expression σ2

k = E [|nk|2] = N0 ∀k.

4.6.4.2 Détection par application conjointe du décodage STBC et de
l’égalisation

Afin d’effectuer la détection des paires de symboles OFDM transmis par l’uti-
lisateur j, l’opération d’égalisation est appliquée simultanément avec l’opération de
décodage STBC. Sur chacune des antennes Ar, les deux vecteurs successifs reçus sont
combinés et égalisés pour détecter les B × NL paires de symboles de données x

(1)
k,j

et x
(2)
k,j. De plus, les signaux reçus sur les Nr antennes sont sommés pour bénéficier

de la diversité de réception. Les symboles détectés et déprécodés sont alors donnés,
en suivant l’équation (4.32), par l’expression suivante en considérant qu’elle décrit
l’opération pour un bloc b de sous-porteuses (b ∈ [1, . . . , B], B = N ′

D/L) :
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[ŷ
(1)
n,j ŷ

(2)
n,j]

T = (I2 ⊗ cTn )

Nr∑

Ar=1

GArYAr avec GAr =

[
G1Ar −G∗

2Ar

G2Ar G∗
1Ar

]

, (4.36)

où GAtAr est la matrice diagonale contenant les coefficients d’égalisation pour le canal
de propagation entre l’antenne d’émission At et l’antenne de réception Ar, et n ∈
[1, . . . , NL].

En s’appuyant sur la démarche aboutissant à l’expression du signal reçu de type
SISO de l’équation (3.13), l’équation (4.36) est développée en se focalisant sur la

détection du premier symbole ŷ
(1)
n,j de la nème paire codée d’un symbole CDMA, c’est-à-

dire transmis avec le code d’étalement cn d’un bloc b donné, afin de mettre en évidence
les termes utiles et interférents générés par le codage d’Alamouti et l’étalement de
spectre :

ŷ
(1)
n,j =

L∑

l=1

c2l,n x
(1)
n,j h

(1)
l (eq)

︸ ︷︷ ︸

signal utile

+

NL∑

p=1
p 6=n

x
(1)
p,j

L∑

l=1

cl,n cl,p h
(1)
l (eq)

︸ ︷︷ ︸

SI(1)

+

L∑

l=1

c2l,n x
(2)
n,j h

(2)
l (eq)

︸ ︷︷ ︸

ISI

+

NL∑

p=1
p 6=n

x
(2)
p,j

L∑

l=1

cl,n cl,p h
(2)
l (eq)

︸ ︷︷ ︸

SI(2)

+

L∑

l=1

Nr∑

Ar=1

cl,n

[

g1Ar ,l n
(1)
Ar ,l

+ g∗2Ar ,l n
(2)∗
Ar ,l

]

︸ ︷︷ ︸

AWGN

.

(4.37)

Dans cette équation, le terme h
(1)
l (eq) correspond au canal égalisé sur lequel a été

transmis le symbole x
(1)
n,j. Il est défini par l’expression :

h
(1)
l (eq) =

Nr∑

Ar=1

[
g1Ar ,l h1Ar ,l + g∗2Ar,l h

∗
1Ar ,l

]
. (4.38)

De même, le terme h
(2)
l (eq) correspond au canal égalisé sur lequel a été transmis le

symbole x
(2)
n,j , égalisé dans le but de détecter le symbole x

(1)
n,j. Il est défini par l’expres-

sion :

h
(2)
l (eq) =

Nr∑

Ar=1

[
g1Ar,l h2Ar ,l − g∗2Ar,l h

∗
1Ar ,l

]
. (4.39)

Les termes SI1 et SI2 correspondent aux termes d’auto-interférence engendrés par la
transmission simultanée de NL symboles au sein des blocs d’étalement. Le terme ISI
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correspond à l’interférence entre symboles engendrée par la transmission simultanée
de deux symboles x

(1)
n,j et x

(2)
n,j par le codage d’Alamouti. En observant le signal utile,

on peut se rendre compte du gain de diversité apporté par les différentes répliques
du canal MIMO si on le compare au cas d’une transmission SISO caractérisée par
l’équation (3.13). On notera cependant que les termes de SI et de bruit sont plus
nombreux que dans le cas SISO de l’équation (3.13).

4.6.4.3 La combinaison à erreur quadratique moyenne minimale par sous-
porteuse (MMSE)

De même que dans le cas SISO, le système utilise en réception un détecteur mono-
utilisateur MMSE. La technique MMSE peut être employée sur chaque antenne de ré-
ception de manière indépendante en séparant le système MIMO en plusieurs systèmes
MISO indépendants. Il a été montré dans [82] que cette technique est sous-optimale
et qu’il est préférable de traiter le système MIMO dans sa globalité. Le terme d’éga-
lisation MMSE par sous-porteuse devient alors dans ce cas :

gAtAr,l =
h∗AtAr ,l

∑Nr

Ar=1 [|h1Ar,l|2 + |h2Ar ,l|2] + 1
γAr,l

, (4.40)

avec γAr,l le rapport signal à bruit par sous-porteuse et par canal, mesuré à l’entrée
du récepteur et défini par :

γAr,l =
E [|sAt,l|2]
E [|nAr,l|2]

∣
∣
∣
∣
E[|hAtAr,l|2]=1

, (4.41)

en supposant que E [|sAt,l|2] tient compte de la normalisation en puissance entre les
antennes d’émission.

Comme en SISO, cette solution est optimale vis-à-vis du traitement de la diversité
et de l’annulation de l’interférence. Dans le cas où le canal est invariant sur les deux
symboles codés successifs, le terme ISI est nul. Lorsque la valeur de γAr,l est élevée,
le coefficient d’égalisation tend vers celui de la technique ZF et annule le terme SI(1).
Lorsque la valeur de γAr,l est faible, le terme SI(1) n’est pas parfaitement annulé mais
l’amplification du bruit est limitée par le terme 1

γAr,l
. Le critère MMSE permet donc,

comme en SISO, un bon compromis entre l’exploitation de la diversité et la réduction
d’interférences.

4.6.4.4 Calcul des valeurs de confiance

Le calcul des valeurs de confiance s’effectue en considérant que la condition d’in-
variance du canal sur les deux temps symbole de la transmission du code d’Alamouti
est respectée. Dans ces conditions, les termes ISI et SI(2) de l’équation (4.37) peuvent
être négligés devant les termes SI1 et AWGN. L’équation (4.37) s’écrit, en y faisant
apparâıtre les coefficients d’égalisation gAtAr ,l, de la manière suivante :
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ŷ
(1)
n,j = x

(1)
n,j

Nt∑

At=1

Nr∑

Ar=1

L∑
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c2l,n gAtAr ,l hAtAr,l

︸ ︷︷ ︸

ϑn,j

+

Nt∑

At=1

Nr∑

Ar=1

NL∑

p=1
p 6=n

x
(1)
p,j

L∑

l=1

cl,n cl,p gAtAr ,l hAtAr,l

︸ ︷︷ ︸

SI(1)

+

L∑

l=1

Nr∑

Ar=1

cl,n

[

g1Ar,l n
(1)
Ar ,l

+ g∗2Ar,l n
(2)∗
Ar,l

]

︸ ︷︷ ︸

ηn,j

.

(4.42)

L’expression du LLR est donnée par la relation (3.31) qui est rappelée :

Lvn ≈ 2|ϑ′n,j|
σ2

SI + σ2
bruit

ẑvn,j. (4.43)

En considérant l’utilisation de codes de Walsh-Hadamard et en appliquant la loi
des grands nombres au calcul de l’espérance E [.], le même raisonnement que pour le
cas SISO décrit dans la section 3.3.3.2 conduit à l’expression du LLR mise en œuvre
dans la châıne de simulation MIMO :

Lvn ≈
[

2
∣
∣
∣
∑Nt

At=1

∑Nr

Ar=1

∑L
l=1 gAtAr,l hAtAr ,l

∣
∣
∣

]

.
[

(NL − 1)
(

1
L

∑Nt

At=1

∑Nr

Ar=1

∑L
l=1 |gAtAr ,l hAtAr,l|2

−
∣
∣
∣

1
L

∑Nt

At=1

∑Nr

Ar=1

∑L
l=1 gAtAr,l hAtAr ,l

∣
∣
∣

2
)

+σ2

2

∑Nt

At=1

∑Nr

Ar=1

∑L
l=1 |gAtAr,l|2

]−1

.ẑvn,j.

(4.44)

4.6.5 Performances

4.6.5.1 Paramètres de la châıne

L’extension de la châıne SISO au cas MIMO s’accompagne d’une adaptation de
certains paramètres ainsi que de la prise en compte de nouveaux paramètres.

Choix du TFC

Le système fonctionne toujours sur les trois sous-bandes du groupe 1 (Fig. 2.7) et
utilise le TFC n̊ 3 pour lequel le saut d’une sous-bande à l’autre s’effectue tous les
deux temps symboles (Tab. 2.2). Le canal pourra alors être considéré comme invariant
sur deux temps symboles consécutifs Ts permettant ainsi de conserver l’orthogonalité
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entre les symboles et donc d’exploiter pleinement les capacités du code temps-espace
d’Alamouti (cf. section 4.6.3.2).

Distance entre antennes

Afin de bénéficier d’un maximum de diversité et ainsi accroitre la capacité du canal,
il est nécessaire que les antennes soient suffisamment éloignées afin d’avoir une décor-
rélation du canal. La distance entre antennes doit donc être judicieusement choisie.
La figure 4.15 présente la capacité du canal MIMO-UWB en fonction de la distance
entre antennes. Cet écart est exprimé en termes de fraction de la longueur d’onde λc
correspondant à la fréquence centrale. Dans le cas du TFC n̊ 3, la longueur d’onde
est calculée à partir de la fréquence centrale de la bande équivalente aux sous-bandes
du groupe 1 (Fig. 2.7) et qui est égale à fc = 3.96 GHz. La longueur d’onde est alors
λc = 7.576 cm.

Dans la configuration étudiée à savoir deux antennes à l’émission et à la réception,
et une largeur de bande Bw = 528 MHz, la figure 4.15 permet d’avancer que la capacité
du canal peut être pleinement exploitée à partir d’une distance entre antennes égale
à λc/2 à l’émission et à la réception.

Trois espacements d’antennes ont été simulés d = 1, 5 et 20 cm correspondant
respectivement aux rapports d/λc = 0.132, 0.660 et 2.640. L’espacement d entre les
antennes évolue simultanément à l’émission et à la réception. Ces différents résultats
vont permettre d’évaluer l’évolution des performances du système dans le cas où les
antennes sont trop proches (d = 1 cm) pour pouvoir bénéficier pleinement de la
capacité du canal, puis dans le cas où l’éloignement a une valeur intermédiaire (d = 5
cm) et enfin dans le cas où l’éloignement (d = 20 cm) permet de considérer les réponses
du canal comme totalement décorrélées.

Les débits étudiés

Le tableau 4.2 présente les configurations de simulations de la châıne MIMO LP-
OFDM qui ont été simulés. Ces configurations ont été choisies afin de correspondre
à des débits aussi proches que ceux définis pour le système MB-OFDM (Tab. 2.3).
Notons que ces configurations ne prennent en compte qu’une seule longueur de codes
d’étalement L = 16. Les paramètres qui n’ont pas été évoqués dans cette section sont
identiques à ceux utilisés par la châıne SISO LP-OFDM.

4.6.5.2 Analyse des performances

Les performances du système MIMO LP-OFDM ont été évaluées sur le canal CM1
dans plusieurs configurations. Nous avons dans un premier temps utilisé quatre réali-
sations de canal totalement décorrélées issues du modèle IEEE 802.15.3a destiné aux
systèmes SISO pour simuler le canal MIMO, les performances obtenues servant de
références pour les cas utilisant le canal MIMO présenté précédemment. Cette confi-
guration correspond en effet au cas où les quatres canaux spatiaux sont totalement



4.6 extension au cas mimo 133

0 0,4 0,8 1 1,2 1,4 1,6 1,8 2
0

1

2

3

4

5

6

7

8

9

10

11

  
  

    

SNR = 0dB

SNR = 5dB

SNR = 10dB

SNR = 15dB

0,132 0,66

d/λc

C
a
p
a
ci

té
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Fig. 4.15 – Capacité d’un système MIMO-UWB 2×2 en fonction de l’espacement entre
antennes (en fraction de la longueur d’onde correspondant à la fréquence centrale)
pour différents SNR.

Débit [Mbit/s] Rendement de codage R Charge NL NCBPS

51.2 1/3 4 48

76.8 1/3 6 72

115.2 1/3 9 108

153.6 1/3 12 144

192 1/2 10 120

307.2 1/2 16 192

409.6 2/3 16 192

460.8 3/4 16 192

Tab. 4.2 – Débits simulés pour l’évaluation des performances du système MIMO
LP-OFDM.
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décorrélés ce qui permet au système de bénéficier d’un maximum de diversité et donc
d’obtenir des performances optimales. Dans un second temps nous avons utilisé le ca-
nal MIMO décrit à la section 4.6.2 en considérant les trois espacements entres antennes
d = [1, 5, 20] cm choisis dans la section précédente. Les puissances à l’émission et à
la réception avant l’ajout du terme de bruit, ont été normalisées afin de ne pas faire
apparâıtre le gain d’antennes de 3 dB entrâıné par l’utilisation de deux antennes en
réception. L’analyse des performances montrera alors uniquement l’apport du MIMO
en termes de diversité.

La figure 4.16 présente le rapport Eb/N0 nécessaire pour pouvoir obtenir un taux
d’erreur binaire égal à TEB = 10−4 en fonction du débit sur le canal CM1. Elle présente
également à titre de comparaison les performances obtenues dans le cas SISO pour
les mêmes débits. On observe immédiatement un gain très intéressant en termes de
performances du système MIMO par rapport au système SISO. Dès l’utilisation d’un
très faible espacement entre antennes, d = 1 cm, le gain obtenu est très important,
il est ainsi supérieur à 3 dB pour le débit 460.8 Mbit/s. On constate que le gain
apporté par le MIMO est d’autant plus important que le rendement de codage est
élevé. En effet, l’utilisation d’un code de faible rendement permet déjà d’exploiter
pleinement la diversité, l’apport du MIMO est alors minime. En revanche, l’apport du
MIMO est beaucoup plus important dans le cas d’un codage de rendement élevé qui
ne permet pas de tirer suffisamment parti de la diversité du canal. L’augmentation
de l’espacement permet d’accrôıtre ce gain et de faire tendre les performances vers
celles obtenues dans le cas de l’utilisation de quatre canaux totalement décorrélés. On
notera que l’utilisation d’un espacement d = 5 cm permet d’obtenir des performances
très proches de celles obtenues dans le cas où les canaux sont totalement décorrélés
confirmant ainsi les conclusions tirées à partir de la figure 4.15 qui montrait que le
système exploite de manière optimale la capacité du canal dès lors que l’espacement
entre antennes est au minimum égal à une demi-longueur d’onde.

Ces résultats montrent l’intérêt du passage de la châıne SISO LP-OFDM au cas
MIMO en permettant d’améliorer les performances du système, cette amélioration
étant plus significative pour les hauts débits. Ils ont également permis de déterminer
la distance optimale entre les antennes d’émission et de réception.

4.7 Conclusion

L’objectif de ce chapitre était de présenter et d’optimiser les différents paramètres
de la châıne de transmission LP-OFDM pour l’UWB. Nous avons ainsi montré l’im-
portance de sélectionner les codes détalement utilisés lorsque le système ne fonctionne
pas à pleine charge. Dans le cas où cette sélection n’est pas faite ou qu’une mauvaise
combinaison de codes d’étalement est utilisée, la détérioration des performances peut
être très importante. Nous avons donc présenté une méthode de sélection des séquences
d’étalement permettant de limiter au maximum l’interférence entre les codes.
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et MIMO LP-OFDM (L = 16) sur le canal CM1.

Nous avons également adapté l’entrelacement des bits codés pour le système LP-
OFDM afin d’assurer une décorrélation entre les données présentées à l’entrée du
décodeur de Viterbi afin que celui fonctionne de manière optimale. Nous avons éga-
lement montré qu’il est possible d’effectuer un entrelacement après l’opération de
précodage linéaire dans le but d’accrôıtre l’exploitation de la diversité fréquentielle.

Nous avons montré l’intérêt d’adapter la longueur des codes d’étalement en fonc-
tion du rendement de codage. La perte d’exploitation de la diversité qu’entrâıne l’aug-
mentation du rendement de codage étant compensée par l’utilisation de séquences
d’étalement de longueur plus importante.

Les performances du système ont enfin montré l’intérêt que présente l’utilisation
de la fonction de précodage linéaire. On a pu montrer un gain très intéressant des
performances du système LP-OFDM par rapport au système MB-OFDM pour les
débits inférieurs à 307 Mbit/s. Outre le gain en termes de performances, l’utilisation
du précodage linéaire offre une plus grande granularité dans le choix des débits et
donc permet d’accrôıtre la flexibilité du système.

Nous avons enfin étudié l’extension du système au cas MIMO utilisant deux an-
tennes à l’émission et à la réception, le codage temps-espace utilisé étant le codage
d’Alamouti. Nous avons constaté là encore des gains très importants par rapport à la
châıne SISO d’environ 1.5 dB à 307.2 Mbit/s et de plus de 3 dB à 460.6 Mbit/s.

L’étude des performances du système SISO LP-OFDM et de son optimisation a
fait l’objet de deux communications dans des conférences internationales [94, 95] et
de deux plublications dans des revues internationales [96, 79].
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5.1 Introduction

En raison de leur fonctionnement sur une bande de fréquences très large et sans
licence [8], les systèmes UWB seront inévitablement amenés à utiliser des fréquences
déjà allouées. Ils devront donc être capables de cohabiter avec des systèmes occupants
les mêmes fréquences tels que les systèmes WiFi (IEEE 802.11a) ou WiMAX (IEEE
802.16). L’étude de la cohabitation est donc une problématique clé en UWB. Dans ce
dernier chapitre, nous allons présenter une première étude sur les effets des interférents
à bande étroite sur le système LP-OFDM que nous proposons.

Une propriété souvent mise en avant pour les systèmes utilisant les techniques
d’étalement de spectre est leur capacité à résister à la présence d’interférents à bande
étroite (cf. section 3.2). Ainsi l’objectif de ce dernier chapitre est d’évaluer cette pro-
priété en nous intéressant à l’impact d’un interférent à bande étroite de type WiMAX
opérant sous licence dans la bande 3.5 GHz sur les systèmes MB- et LP-OFDM. La
poursuite de cette étude constituera un axe dominant pour les perspectives de ces
travaux de recherche.

Ce chapitre est découpé en trois parties. Dans la première partie, nous allons faire
un tour d’horizon des différentes études qui ont été menées sur la cohabitation entre
les signaux UWB et les signaux à bande étroite. La seconde partie présente le signal
WiMAX et sa modélisation en tant que brouilleur à bande étroite. La dernière partie
présente enfin les performances des systèmes en présence de ce brouilleur.

5.2 Cohabitation entre systèmes UWB et à bande

étroite : état de l’art

5.2.1 Evolution des études sur la cohabitation

L’arrivée de la technologie UWB pour les communications sans fil à la fin des
années 90 a été vue par certains comme une avancée significative dans le domaine des
communications sans fil. Pour d’autres en revanche, elle a été perçue comme une source
potentielle d’interférences pour les technologies sans fil existantes et futures justifiée
par la très large occupation spectrale des signaux et la réutilisation de fréquences
déjà allouées. Le challenge à relever en vue du déploiement de la technologie UWB
est d’évaluer l’interférence que les systèmes UWB pourront générer [97]. Les craintes
étaient alors portées principalement sur les réseaux de téléphonie cellulaire (GSM et
UMTS) ainsi que sur les systèmes de géolocalisation (GPS) [98]. Des études ont été
menées afin de mettre en évidence d’éventuels risques de perturbation. Contrairement
à ce qui avait pu être annoncé initialement, le risque d’interférence induit par les
signaux UWB existe bien. Ces études se basaient cependant sur une réglementation
encore floue, aucun organisme de réglementation n’ayant encore statué sur l’UWB.
En effet, à cette époque seule une directive de la FCC [6, 7] limitait les émissions
non-intentionnelles des systèmes fonctionnant en l’absence de licence à une DSP de
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−41.3 dBm/MHz sans fixer de bande de fréquences. A partir de 2002, année où la
FCC a réglementé l’UWB aux Etats-Unis [8], les études ont alors cherché à évaluer
l’efficacité du masque UWB à protéger ces technologies [99] et en particulier l’UMTS
[100, 101].

Toujours à partir de 2002, les études se sont orientées majoritairement vers l’éva-
luation de l’impact des systèmes UWB sur les systèmes WLAN IEEE 802.11a à 5 GHz
[102]. Les systèmes IEEE 802.11a occupent une bande de fréquences commune à celle
de l’UWB et sont, à cette époque, en cours de développement. De plus, selon toute
vraisemblance, les deux technologies UWB et IEEE 802.11a seront amenées à coexister
dans un environnement proche. Il est donc essentiel de s’assurer que la cohabitation
soit possible afin que l’UWB soit acceptée en tant que technologie pour des futurs
services sans fil et pour garantir aux utilisateurs une bonne qualité de service. Les
études menées ont mis en évidence un réel risque de perturbation mutuelle entre les
deux technologies [103, 104]. Certaines de ces études vont plus loin et proposent des
solutions pour permettre la cohabitation [105].

Des articles plus généraux présentent des développements analytiques permettant
d’évaluer l’effet d’un interférent bande étroite sur les systèmes UWB impulsionnels
[106].

En parallèle de ces travaux, l’IEEE a étendu les normes IEEE 802.16 ou WiMAX
aux bandes 2 – 11 GHz recouvrant la bande UWB [107]. Les systèmes IEEE 802.11a
et WiMAX utilisent tous deux des modulations OFDM sur des largeurs de bande
très similaires [107, 102]. Ainsi, de même qu’avec les systèmes IEEE 802.11a, il faut
s’attendre à des perturbations entre les signaux UWB et WiMAX.

En 2006, comme nous l’avons vu dans le premier chapitre, les organismes de régle-
mentations en Europe et en Asie ont statué sur l’UWB. Ils ont fixé pour les signaux
UWB des limites de DSP inférieures à −70 dBm/MHz, entre autres dans les bandes
3.5 et 5 GHz (Fig. 5.1). Ces niveaux de DSP permettent de prévenir tous risques de
perturbations sur les systèmes WiMAX et IEEE 802.11a [108]. Cependant, ils sont
bien trop faibles pour permettre un fonctionnement acceptable des systèmes UWB.
Les organismes de réglementation ont alors autorisé l’utilisation de la bande 3.4 –
4.8 GHz par les systèmes UWB à un niveau de DSP de −41.3 dBm/MHz à condition
qu’ils mettent en œuvre des techniques de détection et d’évitement (DAA(1)) des si-
gnaux à bande étroite présents dans la même bande. L’intérêt du DAA est double,
son utilisation doit permettre aux systèmes à bande étroite et UWB de ne pas se per-
turber mutuellement. Cette décision a ouvert la voie à de nouvelles études proposant
des techniques de DAA [15, 109].

Jusqu’à fin 2005, la majorité des études traitant de la cohabitation utilisaient
l’UWB dans sa version impulsionnelle (TH-UWB et DS-UWB). Il faudra attendre
la décision de l’ECMA et l’édition du standard ECMA-368 [22] pour que la solution
MB-OFDM de l’Alliance WiMedia soit l’objet de plus d’attention sur le sujet de la
cohabitation [110].

(1)Detect And Avoid.
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Fig. 5.1 – Masques d’émission pour les signaux UWB autorisé par la FCC aux Etats-
Unis, l’ETSI en Europe et le MIC au Japon pour les communications en indoor.

Dans cette première section nous avons présenté la progression générale des études
menées sur la cohabitation entre les systèmes UWB et les systèmes à bande étroite.
Ainsi nous avons pu constater que cette progression a été guidée par l’évolution des
réglementations et des normes. Nous allons dans la suite présenter un état de l’art
plus détaillé des études traitant de la cohabitation.

5.2.2 Cohabitation avec les réseaux cellulaires et le GPS

Dès 2000, des études ont été menées afin d’évaluer l’impact des signaux UWB
sur les systèmes à bande étroite et notamment les réseaux cellulaires GSM et UMTS,
et le GPS alors en plein essor. A cette époque aucune bande de fréquences n’ayant
encore été attribuée pour l’émission de signaux UWB, les premières études ont été
menées dans l’hypothèse selon laquelle les signaux UWB occupent les mêmes bandes
de fréquences que ces systèmes.

Dans [98], les auteurs ont étudié la cohabitation des systèmes UWB impulsionnels
TH- et DS-UWB avec les systèmes GSM, UMTS et GPS. Les signaux UWB sont
émis en bande de base, l’objectif étant alors de tester différentes formes d’impulsions
UWB de différentes durées afin de réduire les risques d’interférences. Ils ont montré
que l’utilisation d’impulsions gaussiennes dérivées plusieurs fois permet d’accrôıtre la
largeur de la bande occupée par les signaux et de décaler le spectre vers des fréquences
plus élevées. Cette dernière observation étant d’autant plus vraie que la durée de
l’impulsion est faible. La puissance des signaux UWB dans les bandes occupées par les
systèmes à bande étroite s’en trouve alors réduite, diminuant le risque de perturbation.
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Fig. 5.2 – Masques d’émission pour les signaux UWB autorisé par la FCC aux Etats-
Unis et, dans sa première version par l’ETSI en Europe pour les communications en
indoor.

Ces études se sont poursuivies après février 2002 afin d’évaluer l’efficacité du
masque proposé par la FCC [8] et également celle de la première version du masque
de l’ETSI (Fig. 5.2). Les différentes études présentes dans la littérature montrent que
ces masques permettent de protéger convenablement les bandes GSM, DCS et GPS
[99, 111, 112].

Les articles traitant de la coexistance entre l’UWB et l’UMTS sont quant à eux
contradictoires. Si certains comme [111], montrent que le masque de la FCC permet
de s’affranchir de tout risque de perturbation sur les systèmes UMTS, d’autres en
revanche affirment que le risque est bien réel [99, 100, 101, 113]. Ces derniers montrent
en effet que la présence d’un système UWB [100, 113] ou de plusieurs [99, 101] à
proximité d’un terminal UMTS entrâıne des dégradations de la voie descendante au
niveau des terminaux UMTS, en voie montante la victime étant naturellement isolée
de l’interférent UWB [101]. Cette différence de résultat peut s’expliquer par le fait
que dans [111] les systèmes UWB n’émettent que pendant 5% du temps.

Si la question du masque FCC pour l’UMTS reste en suspend, les définitions des
masques en Europe et au Japon (Fig. 5.1) permettent de s’affranchir de tout risque,
notamment pour l’UMTS. En effet, dans [100] il est montré que le masque de l’ETSI
dans son ancienne version (Fig. 5.2), moins restrictive que l’actuelle dans la bande
UMTS, permettait déjà de faire cohabiter l’UWB avec l’UMTS. Ceci est confirmé
dans [114].
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5.2.3 Cohabitation avec les réseaux WLAN IEEE 802.11a

Le signal UWB interférent

Comme nous l’avons vu dans le premier chapitre, l’UWB a été présentée initiale-
ment comme une technologie pouvant être assimilée à du bruit blanc gaussien par les
récepteurs à bande étroite fonctionnant dans la même bande. Des études ont alors été
menées pour évaluer l’impact réel des signaux UWB sur des récepteurs WLAN IEEE
802.11a à 5 GHz situés à proximité [115, 103, 116, 117, 118] suite à la décision de la
FCC en février 2002 [8]. Ces études se justifient par la très forte probabilité que ces sys-
tèmes soient amenés à se retrouver à proximité étant données leurs applications. Elles
ont, pour leur grande majorité, mis en œuvre des signaux de nature impulsionnelle
tels que TH-UWB(2), DS-UWB. Ces études ont été réalisées analytiquement [115], par
simulations [103, 116], par mesures en chambre anéchöıde [117] et par mesure dans
un environnement outdoor [118]. Toutes ont mis en évidence une dégradation impor-
tante du TEB et des débits de transmission au niveau d’un récepteur IEEE 802.11a
situé à proximité d’un système UWB (d ≤ 3 mètres), ce dernier respectant le masque
d’émission fixé par la FCC. Ces dégradations sont d’autant plus importantes que le
nombre d’émetteurs UWB est élevé [115], que le durée des trames UWB est longue
[115, 103] ou que la fréquence de répétition des pulses est élevée [116].

Des solutions ont été proposées pour réduire voire annuler l’interférence induite
par les signaux UWB sur les systèmes IEEE 802.11a. Ainsi dans [105], il est proposé
de modifier la forme des impulsions pour que la bande U-NII à 5 GHz soit laissée
libre de toute émission de signaux UWB. Cette méthode, également appelée SSA(3),
consiste en un découpage du spectre UWB en plusieurs sous-bandes à chacune des-
quelles correspond une forme d’impulsion. Pour générer le signal UWB, les différentes
impulsions sont sommées, excepté celles correspondant aux fréquences à éviter. Dans
[119], les auteurs proposent une méthode de construction des séquences de TH afin
de minimiser la présence de l’interférent UWB dans une bande donnée, telle que la
bande U-NII.

Le signal UWB victime

A l’inverse, des études ont été menées dans le cas où le signal IEEE 802.11a est
l’interférent [120, 121, 122, 123, 104], les formes d’onde des signaux UWB mis en
œuvre étant également de nature impulsionnelle. Elles montrent toutes qu’un sys-
tème à bande étroite IEEE 802.11a placé à proximité d’un récepteur UWB provoque
une augmentation significative du TEB et de sévères dégradations du débit maximal
atteignable par les systèmes UWB.

Dans ces études, une problématique souvent rencontrée est la modélisation du
signal interférent OFDM. Il est montré dans [122] que les signaux OFDM des sys-
tèmes IEEE 802.11a peuvent être modélisés par un bruit gaussien à bande limitée,

(2)Les modulations PPM et BPSK étant généralement mises en œuvre.
(3)Soft-Spectrum Adaptation.
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la distribution des échantillons suivant une loi gaussienne de moyenne nulle. Cette
approximation permet de simplifier la formulation de l’interférent lors de l’étude ana-
lytique ainsi que pour les simulations. Cependant, selon les paramètres du système
UWB, l’approximation gaussienne de l’interférent peut conduire à une légère sures-
timation des performances du système UWB avec des signaux TH-UWB [124]. Les
auteurs expliquent que, suivant le théorème de la limite centrale, l’augmentation du
nombre total de termes contribuant au signal OFDM interférent permet d’approxi-
mer le signal interférent par un signal gaussien. Pour y parvenir, il est alors nécessaire
d’accrôıtre la longueur des codes de répétition des impulsions des signaux TH-UWB,
le nombre d’échantillons composant le signal OFDM interférent étant fixe. L’écart res-
tant néanmoins relativement faible, cette approximation reste tout à fait envisageable
et a été faite dans d’autres études [123]. Une autre approche pour la modélisation
du signal interférent OFDM est proposée dans [104]. Elle consiste en une somme de
signaux sinusöıdaux définis aux fréquences des sous-porteuses du symbole OFDM.

D’autre part, selon la forme d’onde utilisée par les systèmes UWB, leur résistance
face aux brouilleurs à bande étroite ne sera pas identique. Ainsi on constate dans [123]
que les signaux DS-UWB présentent une meilleure capacité à résister à l’interférent
que les signaux TH-UWB.

L’utilisation d’une forme d’onde de type MC-CDMA pour l’UWB a été proposée
dans [125]. Cette étude montre une meilleure résistance du signal MC-CDMA face à
un signal interférent IEEE 802.11a comparativement à un signal TH-PPM. L’intérêt
de l’étalement de spectre dans un contexte de cohabitation avec un interférent à bande
étroite est ainsi mis en avant. L’implémentation de ce système tel que présenté, reste
néanmoins peu réaliste car les signaux MC-CDMA utilisent 7500 porteuses sur la
totalité des 7.5 GHz de la bande UWB disponible.

Suite à ces études mettant en évidence la difficile cohabitation entre les technologies
UWB et WLAN IEEE 802.11a, les organismes de réglementation en Europe et en
Asie ont imposé aux signaux UWB des niveaux de DSP bien trop faibles pour qu’ils
puissent fonctionner dans la bande U-NII (Fig. 5.1). Le problème de la cohabitation
trouve donc sa solution dans la réglementation au détriment de l’UWB.

5.2.4 Cohabitation avec les réseaux WMAN IEEE 802.16
(WiMAX)

Les systèmes UWB représentent également une source d’interférence pour les sys-
tèmes WMAN IEEE 802.16 ou WiMAX lorsqu’ils sont déployés à 3.5 GHz(4). Cette
norme étant plus récente, les études de l’effet des signaux UWB sur les systèmes
WiMAX sont moins nombreuses. En outre, on peut s’attendre à ce que l’impact des
signaux UWB sur les systèmes WiMAX soit très similaire à celui observé sur les
systèmes IEEE 802.11a. En effet, ces normes mettent toutes deux en œuvre des mo-
dulations OFDM sur des largeurs de bandes relativement similaires [102, 107]. De plus,

(4)La norme WiMAX fera l’objet d’une présentation plus détaillée dans la section 5.3.
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il faut noter qu’entre temps les différents organismes de réglementations à travers le
monde ont statué sur l’UWB. Ces réglementations, comme nous l’avons vu dans le pre-
mier chapitre, imposent des limites de DSP très faibles, inférieures à −70 dBm/MHz,
dans les bandes utilisées par les normes IEEE 802.11a et WiMAX (Fig. 5.1). Ainsi
dans [108], les auteurs évaluent l’impact des signaux UWB mettant en œuvre des ni-
veaux de DSP de −70 et −80 dBm/MHz sur les systèmes WiMAX déployés à 3.5 GHz.
Ces niveaux de DSP correspondent respectivement aux réglemenations japonaise et
européenne. Ils montrent que l’interférence générée par les signaux UWB est alors
négligeable lorsque ces niveaux de DSP sont respectés.

La plupart des études menées à propos de la cohabitation entre les systèmes UWB
et WiMAX ont en fait porté essentiellement sur la proposition de techniques de détec-
tion et d’évitement (DAA). En effet, pour permettre l’accès de la bande 3.4 – 4.8 GHz
aux systèmes UWB, ces derniers doivent impérativement être en mesure de détecter
un signal à bande étroite et de l’éviter (Fig. 5.1). Dans tous les pays ou zones de
réglementation en dehors des Etats-Unis, les systèmes UWB doivent être munis de
DAA [114]. Les systèmes WiMAX et UWB pourront alors cohabiter en toute sécurité.

La majorité de ces propositions que l’on trouve dans la littérature se basent sur
des techniques de détection d’énergie pour évaluer la présence ou non d’un système
à bande étroite WiMAX situé à proximité [15, 109, 126]. La voie descendante des
systèmes WiMAX, que le DAA cherche à éviter, est relativement difficile à détecter
du fait du faible niveau de puissance des signaux. Le risque est alors de multiplier les
fausses alarmes, si le seuil de détection est trop faible, ou à l’inverse, les non-détections
si le seuil est trop élevé [114, 15]. Dans ces conditions une technique dite coopérative,
qui consiste à implémenter, par exemple, les deux systèmes UWB et WiMAX dans un
même produit, peut s’avérer intéressante [127]. La détection de la voie montante est
quant à elle plus aisée, la puissance du signal WiMAX étant bien plus élevée. Cette
méthode est idéale si les échanges entre la victime et la station de base s’effectuent
en TDD(5) car (( on évite la fréquence que l’on détecte )). Cependant, si les échanges
s’effectuent en FDD(6), le système UWB ne pourra pas localiser la bande utilisée pour
la voie descendante à éviter sauf si l’espacement entre les bandes utilisées en voie
montante et descendante est fixe [128]. Des techniques de détection alternatives sont
également proposées telle que la détection de l’intervalle de garde des signaux WiMAX
[126] ou la détection cohérente du préambule des signaux WiMAX [129].

L’évitement quant à lui doit permettre d’assurer la protection du signal à bande
étroite avec un minimum de dégradation des performances du système UWB [128].
Parmi les solutions envisageables, il y a l’annulation de sous-porteuses du signal MB-
OFDM, voire la modification du TFC pour ne pas utiliser la totalité d’une sous-
bande. L’utilisation de notch filter permettant d’atténuer le signal UWB dans la

(5)Time Division Duplex : les communications en voie montante et en voie descendante se font sur
la même bande de fréquences avec un partage du temps.

(6)Frequency Division Duplex : les communications en voie montante et en voie descendante se font
sur des bandes de fréquences différentes.
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bande voulue est une solution souvent rencontrée. Une description de ces techniques
est proposée dans [15, 128], elle montre que tout est une question de compromis entre
complexité et efficacité, ces techniques ne permettant pas toujours d’atteindre des
niveaux d’atténuation nécessaires dans la bande WiMAX. Rappelons enfin que la
technique de cohabitation LDC(7) introduite dans la section 1.3.1.3 est également une
solution envisagée pour la cohabitation en Europe [13].

Les résultats présentés dans ces études sont encourageants [15, 130], les techniques
de DAA nécessitent néanmoins encore d’être optimisées notamment pour la détection
de la voie descendante et pour l’évitement. Dans un rapport publié en 2008, l’ECC
définit pour l’Europe les exigences techniques à prendre en considération pour l’éla-
boration des DAA [131]. Ce rapport stipule que si la détection s’effectue sur la voie
montante, alors la largeur de bande à éviter est de 200 MHz. Cette dernière est réduite
à 20 MHz si c’est la voie descendante qui est détectée. L’auteur de [114] pose alors le
problème de la réelle efficacité du DAA et se demande s’il ne serait pas plus judicieux
d’utiliser tout simplement les fréquences supérieures à 6 GHz.

5.3 Le signal interférent

Nous nous sommes focalisés dans cette étude au cas d’un interférent de type Wi-
MAX lorsque celui-ci est déployé dans la bande 3.5 GHz. Il représente en effet à cette
fréquence une source d’interférences pour les systèmes MB- et LP-OFDM lorsque
ceux-ci fonctionnent dans la bande 1 du groupe 1 tel que défini par l’Alliance WiMe-
dia (Fig. 2.7).

Nous allons introduire dans cette section de manière très succincte la norme Wi-
MAX ainsi que les caractéristiques de la couche physique aux fréquences qui nous
intéressent. Puis nous présenterons la modélisation de la châıne prenant en compte
l’interférent dans les châınes MB- et LP-OFDM décrites dans les chapitres précédents.

5.3.1 Présentation de la norme WiMAX

La norme WiMAX est destinée aux WMAN(8) dont l’objectif est, entre autres, de
fournir un accès sans fil à l’Internet haut débit avec une portée élevée (jusqu’à 15 km)
dans des zones urbanisées peu denses, le mode de communication étant du point à
multipoint. Les supports visés sont aussi bien fixe, portable ou mobile. Les avantages
principaux de cette application sont qu’elle ne nécessite pas de câblage et peut être
mise en place rapidement.

Dans sa première version IEEE 802.16 publiée en 2001, la norme WiMAX opérait
dans la bande 10 – 66 GHz. La faible longueur d’onde des signaux nécessitait alors
une configuration LOS(9) ce qui ne favorisait pas le développement en milieu urbain.

(7)Low Duty Cycle.
(8)Wireless Metropolitan Area Network.
(9)Line Of Sight.



146 effets des interférents à bande étroite

Elle fut complétée en 2003 par la version IEEE 802.16a par l’extension de la bande
aux fréquences 2 – 11 GHz permettant ainsi l’utilisation des systèmes dans des confi-
gurations NLOS(10) grâce notamment à l’utilisation d’une modulation OFDM. Toutes
ces normes ont été synthétisées et réécrites dans la version de 2004 de la norme IEEE
802.16d(11) pour des applications fixes [107]. En 2005 la version IEEE 802.16e est ve-
nue compléter la précédente norme avec l’apport de la solution mobile du standard
[132].

5.3.2 Caractéristiques de la couche physique

Nous nous sommes focalisés sur la définition de la couche physique dans la bande
2 – 11 GHz qui nous intéresse particulièrement puisqu’elle recouvre l’ensemble de la
bande UWB.

La version fixe de la norme définit trois alternatives de couches physiques [107] :
– WirelessMAN-SCa : utilise un format de modulation sur une seule porteuse ;
– WirelessMAN-OFDM : utilise un signal OFDM construit à partir d’une IFFT

sur 256 points, l’accès multiple s’effectuant en TDMA ;
– WirelessMAN-OFDMA : utilise un signal OFDMA(12) construit à partir d’une

IFFT sur 2048 points.

La forme d’onde définie pour la version mobile est le SOFDMA(13), il s’agit d’un
signal OFDMA (( ajustable )). Ainsi selon l’état du spectre, la taille de la IFFT varie
de 128 à 2048 points, l’espacement inter-porteuses, et donc la durée d’un symbole
OFDM, étant fixe [132].

Dans cette étude nous avons utilisé la version fixe de la norme en mettant en
œuvre des signaux OFDM. La largeur de bande occupée par les signaux peut être
un multiple de 1.25 MHz, 1.5 MHz et 1.75 MHz avec un maximum de 20 MHz [133]
utilisé ici. Les constellations qui peuvent être sélectionnées pour la version fixe sont
BPSK, QPSK, 16-QAM et 64-QAM. La constellation utilisée dans notre cas est la
QPSK.

Le tableau 5.1 présente les paramètres des signaux utilisés. Compte tenu de l’es-
pacement ∆f = 4.125 MHz entre les sous-porteuses des signaux MB- et LP-OFDM
et des 56 sous-porteuses nulles des symboles OFDM du signal WiMAX, ce dernier
affectera quatre sous-porteuses des symboles OFDM des signaux UWB.

5.3.3 Modélisation de l’interférent

Les bandes envisagées par la majorité des réglementations pour le déploiement du
WiMAX sont 2.5, 3.5 et 5.8 GHz. En Europe notamment, dans une décision datant

(10)Non Line Of Sight.
(11)On la trouve également sous l’appellation IEEE 802.16-2004.
(12)Orthogonal Frequency Division Multiple Access, cette modulation consiste à partager les sous-

porteuses d’un symbole OFDM entre plusieurs utilisateurs.
(13)Scalable OFDMA.
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Paramètre Description Valeur

BNBI
w Largeur de la sous-bande 20 MHz

NNBI Nombre de sous-porteuses par symbole (taille FFT) 256

NNBI
D Nombre de sous-porteuses de données 192

NNBI
P Nombre de sous-porteuses pilotes 8

NNBI
Z Nombre de sous-porteuses nulles 56

∆NBI
f Espacement entre sous-porteuses 90 kHz

T NBI
u Durée utile du symbole 11.1 µs

T NBI
cp Durée de l’intervalle de garde 2.78 µs

T NBI
s Durée totale du symbole OFDM 13.89 µs

Tab. 5.1 – Paramètres du système WiMAX utilisant des signaux OFDM à 3.5 GHz
[107].

Emetteur
MB-OFDM ou

LP-OFDM

Canal UWB
802.15.3a

Récepteur MB-OFDM ou LP-OFDM

OLA &
IFFT Désentrelaceur

Déprécodeur
linaire

(LP-OFDM)

Décodeur
de Viterbi

Interférent
signal WiMAX

AWGN

Fig. 5.3 – Schéma synoptique partiel de la châıne de communication MB-OFDM ou
LP-OFDM avec un interférent WiMAX à 3.5 GHz.

de mars 2007, la CEPT a alloué la bande 3.4 – 3.8 GHz pour le développement des
systèmes BWA(14) [134], dans laquelle la bande 3.4 – 3.6 GHz sera dans un premier
temps exploitée. Nous considèrerons donc le système interférent WiMAX fonctionnant
à 3.5 GHz.

La figure 5.3 illustre la châıne de transmission UWB sur laquelle a été ajouté l’in-
terférent WiMAX. Les performances des systèmes MB- et LP-OFDM en présence de
l’interférent WiMAX ont été évaluées en fonction du rapport entre la puissance du si-
gnal UWB et la puissance de l’interférent inséré dans le domaine temporel. Cependant,
le rapport SIR(15) entre la puissance du signal UWB et la puissance de l’interférent est
évalué dans le domaine fréquentiel après la FFT de démodulation. Il est défini pour
chaque sous-porteuse k par la relation :

(14)Broadband Wireless Access.
(15)Signal to Interference Ratio.
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SIRk =
E [|xk hk|2]
E [|ik|2]

, (5.1)

où hk est la réponse en fréquence du canal pour la sous-porteuse k et xk est le symbole
complexe généré porté par la sous-porteuse k. ik est le signal interférent pour la sous-
porteuse k.

Le signal WiMAX n’affectera en réalité qu’un symbole OFDM des signaux UWB
sur trois du fait de l’utilisation du TFC n̊ 1 (Tab. 2.2) par les systèmes MB- et
LP-OFDM. La puissance moyenne de l’interférent sur une durée équivalente à trois
symboles UWB s’exprime alors :

E
[
|i|2
]

=
1

3N

N−1∑

k=0

σ2
NBI,k, (5.2)

avec N = 128 le nombre de sous-porteuses par symbole OFDM des signaux UWB et
σ2

NBI,k la puissance du signal interférent sur la sous-porteuse k du symbole OFDM du
signal UWB affecté par l’interférent.

On déduit des équations (5.1) et (5.2) l’expression du SIR moyen :

SIR =
E [|xh|2]
E [|i|2] =

Ps
1

3N

∑N−1
k=0 σ

2
NBI,k

, (5.3)

avec Ps la puissance moyenne normalisée du signal UWB.

Afin d’isoler l’effet de l’interférent en fonction du SIR, nous considérons un canal
sans fading pour le signal WiMAX. D’autre part nous considerons pour cette étude
que le système WiMAX émet un signal interférent en permancence.

Comme nous l’avons vu dans la section 5.2.3, l’interférent à bande étroite peut,
selon le signal UWB [124], être modélisé par un bruit gaussien à bande limitée. Dans
[110], cette modélisation de l’interférent est confirmée dans le cas de l’utilisation de
signaux MB-OFDM. La figure 5.4 présente le TEB en fonction du SIR dans le cas d’un
signal LP-OFDM UWB perturbé par un signal WiMAX qui est soit modélisé comme
un signal à porteuses multiples soit comme un bruit gaussien. Le rapport Eb/N0 est
choisi de telle façon que, en l’absence de brouilleur, le TEB soit égal à 10−4 après le
décodage de canal. Deux rendements de codage sont testés, R = 1/3 et R = 1/2 avec
une longueur de code L = 32. On constate en premier lieu que les performances du
système LP-OFDM soumis au brouilleur à bande étroite se dégradent progressivement
lorsque la puissance de ce dernier crôıt et ceci à partir d’un SIR donné qui est d’autant
plus faible que le rendement de codage est faible, c’est-à-dire que le code est robuste.
On observe également que pour les deux types de modélisation du brouilleur WiMAX,
la dégradation des performances est identique. La possibilité de modéliser l’interférent
WiMAX par un bruit gaussien à bande limitée est donc confirmée par ces résusltats.



5.4 performances des systèmes mb- et lp-ofdm en présence de brouilleurs149

−20 −10 0  10 20 30 40 
10

−5

10
−4

10
−3

10
−2

10
−1

10
0

  
  

    

 

 

R=1/3, N
L
=8, NBI Gaussien, E

b
/N

0
=5.2dB

R=1/3, N
L
=8, NBI OFDM, E

b
/N

0
=5.2dB

R=1/2, N
L
=32, NBI Gaussien, E

b
/N

0
=7.8dB

R=1/2, N
L
=32, NBI OFDM, E

b
/N

0
=7.8dB

T
E

B

SIR [dB]

Fig. 5.4 – Courbes de performances du système LP-OFDM pour L = 32 en fonction du
rapport puissance du signal sur la puissance du signal WiMAX interférent à 3.5 GHz
(SIR). Signal interférent WiMAX modélisé par un signal OFDM ou par un bruit
Gaussien.

5.4 Performances des systèmes MB- et LP-OFDM

en présence de brouilleurs

5.4.1 Effet de l’interférent WiMAX sur le système LP-OFDM

Nous nous sommes tout d’abord intéressés aux performances du système LP-
OFDM en présence du signal interférent WiMAX. Les objectifs de ces premiers ré-
sultats sont d’évaluer d’une part l’effet du brouilleur sur les performances du système
LP-OFDM et, d’autre part, d’observer l’effet de la longueur des codes d’étalement
sur les performances. Dans toute cette première partie, on considère que le récepteur
UWB n’a pas la possibilité d’évaluer la puissance de ce brouilleur.

Les rendements de codage R = 1/3, 1/2 et 3/4 ont chacun été simulés avec les
longueurs de codes L = 8, 16 et 32, la charge NL étant quant à elle adaptée pour
que les débits soient proches des débits du système MB-OFDM pour comparaison.
La figure 5.5 présente le TEB en fonction du SIR obtenu pour chaque rendement de
codage et pour les différentes longueurs de code. Dans chaque cas, le rapport Eb/N0

est choisi de telle manière qu’en l’absence de brouilleur le TEB soit égal à 10−4 après
le décodage de canal.

On constate en premier lieu que le système est, comme déjà mentionné, plus ré-
sistant lorsque le rendement du code est faible. On observe également que les valeurs
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(a) R = 1/3, 51.2 Mbit/s
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(b) R = 1/2, 307.2 Mbit/s
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Fig. 5.5 – Performances du système LP-OFDM en fonction du rapport puissance du
signal sur la puissance du signal WiMAX interférent à 3.5 GHz (SIR) pour plusieurs
longueurs de codes d’étalement et plusieurs rendements de codage.
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du SIR à partir desquelles les performances commencent à se dégrader se réduisent
lorsque la longueur des codes crôıt. Cette observation est vraie quel que soit le ren-
dement de codage utilisé par le système. Ainsi en présence d’un brouilleur à bande
étroite, il est préférable d’augmenter la longueur des codes d’étalement. L’augmen-
tation de la longueur des codes permet en effet d’accrôıtre la résistance du système,
l’impact sur les symboles démodulés étant moins important du fait du plus grand
nombre de répliques des données transmises.

Ces observations montrent la capacité des systèmes mettant en œuvre des tech-
niques d’étalement à résister à la présence d’un interférent à bande étroite en étalant
la puissance de ce dernier pendant l’opération de déprécodage linéaire.

5.4.2 Effet du déplacement du brouilleur sur la bande

Les résultats présentés précédemment ont été obtenus alors que le signal interférent
affectait les sous-porteuses d’un même bloc d’étalement. Afin d’observer l’effet du
chevauchement de l’interférent entre deux blocs de sous-porteuses, nous avons déplacé
le brouilleur le long de la bande 1 du groupe 1. Dans le but d’améliorer la lecture des
résultats, les sous-porteuses pilotes n’ont pas été prises en comptes. La figure 5.6
présente les résultats ainsi obtenus pour un rendement de codage R = 1/2 et pour
les longueurs de codes L = 8, 16 et 32. Nous nous sommes placés dans la zone
de (( décrochage )), c’est-à-dire à un SIR égal à 16 dB pour lequel les performances
commencent à se dégrader.

On observe la présence de minimum régulièrement espacés, et indiqués sur la fi-
gure 5.6 par les flèches, dont la période d’apparition est identique à la longueur des
codes d’étalement utilisés. Ils correspondent au cas où le signal interférent est situé
à cheval entre deux blocs d’étalement. Dans cette situation, deux sous-porteuses de
chaque bloc sont affectées par le signal interférent, la puissance de ce dernier étant
ainsi répartie entre deux blocs. Le système arrive alors mieux à faire face au brouilleur,
on observe donc un TEB minimum dans ces cas là. On constate également que lorsque
la longueur des codes d’étalement augmente (L = 32), il est plus difficile de différencier
les cas où le brouilleur affecte un ou deux blocs de sous-porteuses. En effet, l’utilisa-
tion d’une longueur de code importante permet d’étaler la puissance du brouilleur et
donc d’atténuer la dégradation des performances.

5.4.3 Effet de l’interférent WiMAX sur le système MB-OFDM

Afin de mieux apprécier l’effet de l’étalement sur les performances du système
en présence d’un brouilleur à bande étroite, il est intéressant de comparer les précé-
dents résultats avec les performances obtenues de la même manière avec le système
MB-OFDM. Pour ce faire, la châıne MB-OFDM a été légèrement modifiée. Ainsi
le nombre de sous-porteuses utiles a été réduit à 96 au lieu des 100 prévues par la
norme (Tab. 2.1) afin de pouvoir comparer de façon la plus équitable possible l’effet
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Fig. 5.6 – Courbes de performances présentant le TEB du système LP-OFDM en
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l’interférent WiMAX. R = 1/2, SIR = 16dB.
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Fig. 5.7 – Courbes de performances présentant le TEB du système MB-OFDM modifié
pour différents modes en fonction du SIR comparativement aux performances du
système LP-OFDM pour L = 32 et avec un signal WiMAX interférent à 3.5 GHz.

du brouilleur à bande étroite sur les deux systèmes. La figure 5.7 présente les per-
formances obtenues avec le système MB-OFDM en présence du brouilleur WiMAX à
3.5 GHz pour les débits 51.2, 307.2 et 460.8 Mbit/s ainsi que les performances obtenues
avec le système LP-OFDM pour une longueur de code L = 32 à titre de comparaison.
Ce choix pour la longueur des codes d’étalement est justifié par les résultats obtenus
précédemment. Comme précédemment, le rapport Eb/N0 est choisi pour chaque cas de
telle manière que le TEB soit égal à 10−4 après décodage en l’absence de brouilleurs.

Ces résultats montrent tout d’abord que pour le débit 51.2 Mbit/s, les perfor-
mances des deux systèmes sont très proches. En effet à 51.2 Mbit/s, le système MB-
OFDM met en œuvre les techniques dites d’étalement TDS et FDS qui consistent,
rappelons-le, à transmettre deux fois les mêmes bits codés au sein d’un même symbole
OFDM (FDS) et à transmettre ce symbole OFDM deux de fois suite (TDS). Dans
ces conditions les répliques d’un symbole complexe affecté par l’interférent ne seront
pas touchées permettant ainsi d’assurer une bonne robustesse au signal. En revanche,
pour les débits 307.2 et 460.8 Mbit/s, le système LP-OFDM présente une meilleure
résistance à l’interférent. On peut ainsi observer l’intérêt de la fonction de précodage
linéaire sur les performances en milieu hostile dans le cas considéré ici. En résumé, on
observe que lorsque le récepteur UWB n’a pas la possibilité d’évaluer la puissance des
brouilleurs, l’ajout d’une fonction de précodage linéaire à un signal MB-OFDM permet
d’améliorer la robustesse du sytème vis-à-vis de ces brouilleurs à bande étroite. On
observe ainsi que le taux d’erreur binaire mesuré décroche avec le système LP-OFDM
à partir de valeurs de SIR plus faibles (et donc pour des puissances d’interférents
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plus élevées) que le système de référence MB-OFDM. Dans ce cas, le gain de SIR du
système LP-OFDM par rapport au système MB-OFDM est d’autant plus important
que le débit transmis est élevé, c’est-à-dire que le sytème initial est moins robuste.

En revanche, on peut penser que dans le cas où le récepteur UWB aurait la pos-
sibilité d’évaluer la puissance des brouilleurs, ce qui est possible mais relativement
coûteux dans un récepteur UWB, les conclusions pourraient être différentes.

5.4.4 Optimisation des valeurs de confiance (LLR)

Intéressons-nous au cas où les systèmes MB- et LP-OFDM ont la possibilité de
détecter la présence du brouilleur à bande étroite et d’en évaluer la puissance. Dans
ces conditions, les récepteurs pourront prendre en compte cette puissance interférente
dans le calcul des valeurs de confiance (LLR). Les expressions de ces dernières, données
par les équations (2.43) et (3.37) respectivement pour les systèmes MB- et LP-OFDM,
nécessitent d’être reformulées. Elles s’écrivent alors pour les sous-porteuses du signal
MB-OFDM affectées par l’interférent de la manière suivante :

Lvk =
4|hk|

σ2 + σ2
NBI,k

yvk, (5.4)

et pour le bloc de sous-porteuses du signal LP-OFDM affecté :

Lvn =
4

L
(

σ2 + 1
L

∑L
l=1 σ

2
NBI,l

)

L∑

l=1

|hl| ẑvn,j, (5.5)

avec σ2 la puissance moyenne du bruit blanc gaussien. Dans l’équation (5.5), la puis-
sance du signal interférent est moyennée sur les L chips des symboles du bloc d’éta-
lement.

L’égalisateur MMSE du récepteur du système LP-OFDM tient également compte
du rapport entre la puissance du signal et la somme des puissances du bruit blanc
gaussien et de l’interférent pour les sous-porteuses affectées par le brouilleur. L’expres-
sion des coefficients d’égalisation optimisés donnée par l’équation (4.17) est rappelée
ici :

gl =
h∗l

|hl|2 + αmmse
L

NL γn

∣
∣
∣
∣
∣
E[|hl|2]=1

. (5.6)

Dans cette équation, γn qui est le rapport signal à bruit du symbole de donnée n et
donné par l’équation (4.16), est redéfini en présence du brouilleur par :

γn =
2mREb
N0

=
2mEbu

N0 + 1
L

∑L
l=1 σ

2
NBI,l

. (5.7)

Ainsi, dans le cas du système MB-OFDM (Eq. (5.4)), les quatre symboles com-
plexes affectés auront une valeur de confiance d’autant plus faible que la puissance de
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l’interférent sera grande. En revanche, dans le cas du système LP-OFDM (Eq. (5.5)),
ce sont les valeurs de confiance de l’ensemble des NL symboles complexes du bloc
d’étalement affecté par le brouilleur qui seront atténuées.

La figure 5.8(a) présente les mêmes courbes de performances que celles de la fi-
gure 5.7 dans le cas où les LLR sont optimisés avec la même échelle pour faciliter
la comparaison et mettre en évidence l’intérêt de la détection du brouilleur. La fi-
gure 5.8(b) présente ces mêmes courbes avec une échelle plus adéquate à l’observation.

Pour les rendements de codage R = 1/3 et R = 1/2, on constate que les courbes
de performances sont très proches et qu’il est de ce fait difficile de comparer les deux
systèmes. On constate néanmoins que le (( décrochage )) du système LP-OFDM pour
R = 1/2 a lieu plus tard. En revanche, pour R = 3/4, l’écart entre les courbes de
performances des deux systèmes est plus important, le codage de canal étant dans
ce cas moins robuste. On constate l’effet positif de l’étalement confirmant là encore
l’intérêt de l’étalement.

5.5 Conclusion

L’objectif de ce chapitre était d’introduire l’étude sur l’impact des brouilleurs
à bande étroite sur les systèmes MB- et LP-OFDM. Dans une première partie, nous
avons présenté l’évolution ainsi qu’une synthèse générale des études qui ont été menées
sur la cohabitation entre les systèmes UWB et les systèmes à bande étroite. Nous avons
vu que ces études ont évolué au grès des normes et des réglementations. La seconde
partie était consacrée à la présentation de l’interférent WiMAX utilisé dans cette
étude.

Dans la troisième partie les performances des systèmes MB- et LP-OFDM en pré-
sence du brouilleur ont été présentées. Nous avons, dans un premier temps, analysé
l’effet de l’étalement fréquentiel sur les signaux à bande étroite interférents et notam-
ment l’effet de leur longueur. Nous avons pu constater que l’utilisation de l’étalement
permet en réception d’étaler la puissance du bruit lors de l’opération de déprécodage
linéaire. Ainsi, l’augmentation de la longueur des codes permet d’étaler d’avantage
cette puissance et de limiter par conséquent les dégradations sur les performances.
L’effet du déplacement du brouilleur sur la bande a montré que lorsque l’interférent
à bande étroite est placé entre deux blocs d’étalement, la puissance de l’interférent
étant mieux répartie, le système UWB LP-OFDM est alors plus résistant. Nous avons
ensuite comparé les performances des deux systèmes MB- et LP-OFDM en présence
de l’interférent. Les résultats présentés nous ont confirmé l’intérêt de l’ajout d’une
fonction de précodage linéaire dans les systèmes UWB de type MB-OFDM. Enfin,
l’optimisation des valeurs de confiances (LLR) lorsque les systèmes UWB ont connais-
sance de la présence du brouilleur permet d’améliorer notablement les performances.
Les performances des deux systèmes sont très proches dans ce cas hormis à fort ren-
dement de codage où l’utilisation de l’étalement permet au système LP-OFDM de
conserver un léger avantage sur le système MB-OFDM.
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Fig. 5.8 – Courbes de performances présentant le TEB des systèmes MB- et LP-
OFDM en fonction du SIR avec un signal WiMAX interférent à 3.5 GHz dans le cas
où les LLR sont optimisés. La longueur des codes d’étalement du système LP-OFDM
est L = 32.
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Une technique d’évitement des brouilleurs à bande étroite envisageable pour le sys-
tème LP-OFDM pourrait faire intervenir les quatre sous-porteuses nulles supplémen-
taires présentes dans les symboles LP-OFDM par rapport aux symboles MB-OFDM
en les positionnant aux fréquences du brouilleur.

Ces premiers travaux sur la cohabitation entre les systèmes à bande étroite tels
que les systèmes WiMAX et les systèmes UWB ouvre la voie à un certain nombre
d’études qui feront l’objet des perspectives à mener à l’issue de cette thèse et qui
seront présentées dans la conclusion générale.





Conclusion générale et perspectives

L’objectif de cette thèse est de proposer une optimisation du système multibande
OFDM pour les applications UWB haut débit. De part leur fort potentiel et le faible
ajout de complexité associé, nous nous sommes intéressés à la combinaison des mo-
dulations multi-porteuses et des techniques d’étalement de spectre.

Afin de préciser le contexte dans lequel ces travaux ont été réalisés, le premier
chapitre a consisté en une introduction de la technologie UWB. Son potentiel en termes
de débits et de localisation, qui a créé un véritable engouement chez les industriels
et les universitaires, a été présenté ainsi que l’état de la réglementation de l’UWB à
travers le monde. Nous avons pu constater les attitudes différentes selon les organismes
conduisant à des masques d’émission plus restrictifs que celui fixé initialement par la
FCC. Cette volonté de protéger les technologies sans fil existantes a conduit à une
bande commune aux principales réglementations près de dix fois plus faible que celle de
la FCC. L’échec de la tentative de normalisation de l’UWB haut débit par l’IEEE suite
à l’impossibilité de départager les partisans des solutions impulsionnelle DS-UWB et
multibande MB-OFDM a été expliqué. Cette impasse a conduit l’Alliance WiMedia
à faire un passage en force avec sa solution MB-OFDM pour son établissement en
tant que norme au sein de l’ECMA. Enfin les différentes formes d’ondes envisagées
pour l’UWB haut et bas débits ont été présentées et notamment les deux solutions
concurrentes pour le haut débit, à savoir DS-UWB et MB-OFDM.

Nous nous sommes intéressés dans le second chapitre à la solution MB-OFDM
soutenue par l’Alliance WiMedia. Elle consiste en un découpage du spectre UWB
en plusieurs sous-bandes de 528 MHz au sein de chacune desquelles une modulation
OFDM est appliquée. La modulation OFDM, grâce à sa robustesse face à des canaux
multi-trajets et sélectifs en fréquence tels que les canaux UWB, est une bonne candi-
date pour les communications UWB. La présentation du système MB-OFDM tel que
défini par la norme ECMA-368 a montré qu’il ne diffère d’un système OFDM classique
que par l’utilisation d’un code temps-fréquence (TFC). Celui-ci spécifie à chaque sym-
bole OFDM sa sous-bande d’émission, les sauts s’effectuant sur un horizon de deux ou
trois sous-bandes. Cette technique permet en premier lieu d’explorer la diversité équi-
valente à deux ou trois sous-bandes grâce à l’utilisation conjointe d’une modulation
codée à bits entrelacés. Elle offre d’autre part la possibilité d’augmenter la puissance
d’émission tout en respectant les contraintes de DSP fixées par les réglementations.
Chaque symbole est présent sur une sous-bande donnée seulement la moitié ou le tiers
du temps selon le nombre de sous-bande utilisées par le TFC. Les performances du
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système MB-OFDM obtenues par simulations ont montré que l’utilisation d’un TFC
sur trois sous-bandes permet d’obtenir une amélioration des performances. L’analyse
du fonctionnement du système MB-OFDM a cependant mis en évidence un risque
de perturbation entre plusieurs utilisateurs avec la probabilité que deux utilisateurs
occupent simultanément une même bande de fréquences.

Afin d’améliorer les performances du système MB-OFDM et d’apporter une solu-
tion à la gestion de multiples utilisateurs, le troisième chapitre s’est attaché à présenter
une solution originale combinant avantageusement OFDM et étalement de spectre. En
tenant compte des caractéristiques du canal UWB et du système MB-OFDM qui a
servi de base de travail, le choix s’est porté sur l’utilisation d’une forme d’onde LP-
OFDM pour l’UWB multibande. Avec un nombre d’utilisateurs réduit, chaque utili-
sateur occupe une sous-bande donnée à un instant donné. Le LP-OFDM permet alors
grâce à l’utilisation des codes d’étalement de bénéficier d’une plus grande granularité
dans le choix des débits de transmission en fonction du nombre de codes d’étalement
et de leur longueur. De plus, l’opération de précodage offre une voie supplémentaire
dans l’exploitation de la diversité fréquentielle du canal de propagation qui contribue
à renforcer la robustesse du signal. La suite de ce chapitre a été consacrée à la descrip-
tion détaillée du système LP-OFDM et de ses paramètres en s’attachant à justifier les
choix effectués. Il est important de souligner que l’ajout de la fonction de précodage
linéaire dans la châıne MB-OFDM n’entrâıne pas d’augmentation significative de la
complexité du système.

Le quatrième chapitre propose de mettre l’accent sur l’optimisation du système
LP-OFDM. Une méthode pour la sélection des codes d’étalement a été présentée dans
le cas où le système ne fonctionne pas à pleine charge, le but étant d’utiliser des jeux de
codes pour lesquels la SI est minimale. L’utilisation du précodage linéaire a également
nécessité l’adaptation des paramètres d’entrelacement des bits codés en fonction de la
longueur des codes et de leur nombre. Cette optimisation permet d’éviter que les bits
codés consécutifs se retrouvent localisés dans un bloc d’étalement afin de les décorré-
ler au maximum et assurer le bon fonctionnement du décodeur en réception. L’intérêt
d’entrelacer les sous-porteuses après le précodage linéaire pour accrôıtre l’exploitation
de la diversité a également été évalué. Mais nous avons vu que cette technique souffre
d’une augmentation trop importante de la SI. Enfin, l’effet de la longueur des codes
d’étalement sur les performances a été évalué. Il en résulte la nécessité d’un compromis
entre gain en diversité et limitation de la SI. Il a ainsi été montré qu’il est favorable, en
terme d’exploitation conjointe de la diversité fréquentielle par les opérations de pré-
codage et de codage de canal, d’augmenter la longueur des codes d’étalement lorsque
le rendement de codage devient plus grand. A l’inverse, il s’avère judicieux de réduire
la contribution du précodage en choisissant des longueurs de codes faibles lorsque le
rendement de codage est plus faible, i.e. le schéma de codage plus robuste.

L’évaluation des performances du système LP-OFDM optimisé sur le canal CM1
a montré un gain très intéressant par rapport au système MB-OFDM. Ce gain est
significatif pour les débits inférieurs à 307 Mbit/s obtenus avec des rendements de
codage inférieurs à 1/2, et également lorsque le système fonctionne à pleine charge
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pour des rendements plus élevés. Le système LP-OFDM proposé dans ce document
permet donc d’améliorer les performances de la solution MB-OFDM tout en offrant
un plus grand choix de débits, et ce pour un ajout de complexité limité.

Dans la suite de ce chapitre, nous nous sommes intéressés à l’extension du système
LP-OFDM au cas MIMO afin d’évaluer le potentiel lié à l’exploitation d’une source
de diversité supplémentaire associée à la dimension spatiale. Le système étudié utilise
deux antennes à l’émission et à la réception, et met en œuvre un codage temps-
espace d’Alamouti retenu pour sa simplicité et son efficacité. Les performances ont été
évaluées sur un canal MIMO-UWB développé au sein de l’IETR. Les résultats obtenus
montrent que l’exploitation de la diversité spatiale permet d’obtenir une amélioration
significative des performances conduisant à une augmentation de la portée ou des
débits de transmission.

Dans le cinquième chapitre, nous nous sommes intéressés à la problématique de
cohabitation des systèmes UWB avec les systèmes à bande étroite potentiellement
présents dans les bandes de fréquences considérées. Après avoir dressé l’état de l’art
sur le sujet, nous avons en particulier étudié l’effet des brouilleurs à bande étroite de
type WiMAX sur notre système LP-OFDM. Nous avons ainsi pu vérifier que l’ajout
d’une fonction de précodage linéaire à un signal OFDM permettait d’améliorer sa
robustesse vis-à-vis des brouilleurs à bande étroite, en particulier lorsque le récepteur
UWB n’a pas la possibilité d’évaluer la présence de ces interférents. La fonction de
précodage permet en effet d’étaler la puissance du brouilleur lors de l’opération de dé-
précodage linéaire en réception. Ainsi nous avons montré que l’étalement est d’autant
plus intéressant que la longueur des codes employés est élevée.

Perspectives

A l’issue des travaux menés dans le cadre de cette thèse, un certain nombre de voies
restent ouvertes et conduisent à des perspectives que nous allons présenter.

Un premier axe d’étude consiste à poursuivre l’évaluation de l’impact des inter-
férents à bande étroite sur les systèmes MB-OFDM et LP-OFDM dans le but de
proposer une technique permettant de réduire voire d’annuler les dégradations des
performances comme nous avons pu le constater. En outre les réglementations en Eu-
rope et en Asie préconisent l’utilisation dans les systèmes d’un dispositif de détection
et d’évitement de l’interférent (DAA) dans les bandes basses du spectre UWB. Il se-
rait intéressant d’étudier une solution de détection efficace à mettre en œuvre dans la
châıne LP-OFDM.

L’optimisation de l’entrelacement pour le système LP-OFDM a été effectuée dans
cette étude de manière empirique et intuitive. Si les résultats obtenus sont tout à fait
corrects, l’entrelacement n’en demeure pas moins un élément clé dans une châıne de
communications numériques qui mérite qu’on y accorde plus d’attention afin d’élabo-
rer un entrelaceur encore plus efficace.

Par ailleurs, nous avons vu que l’ajout d’une fonction de précodage à un signal
UWB de type MB-OFDM pouvait permettre de faire cohabiter deux voire trois pi-
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conets au sein de la même sous-bande. Les piconets partageant la même sous-bande
pouvant alors être différenciées grâce à la dimension des codes, on pourrait alors en-
visager de faire cohabiter dans un même environnement six voire neuf piconets. Une
étude générale sur l’optimisation conjointe de la technique d’accès et de la forme
d’onde dans un tel contexte mérite d’être menée.

Enfin, l’optimisation de la couche physique ne peut se faire sans considérer l’emploi
d’algorithmes sophistiqués gérant et minimisant les collisions entre utilisateurs au
niveau de la couche MAC. Ainsi, une des perspectives les plus prometteuses pour les
futurs systèmes UWB, mais aussi pour les systèmes de communications en général,
est bien d’avoir une approche systémique, fondée sur une optimisation inter-couches
ou cross-layer, dans laquelle le traitement de l’information et la théorie des réseaux
seraient plus étroitement imbriqués.
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Acronymes & Abréviations

La signification d’une abréviation ou d’un sigle n’est souvent indiquée que lors de sa
première apparition dans le texte. Il existe dans la plupart des cas une abréviation en
français et une abréviation en anglais. Dans les deux cas, les deux abréviations sont
données une première fois et nous employons ensuite l’abréviation la plus usuelle,
celle-ci étant le plus souvent celle en anglais.

4G 4ème Génération de téléphonie mobile
ad-hoc qui va vers ce quoi il doit aller, c’est-à-dire formé dans un but

précis
ADSL Asymmetric Digital Subscriber Line
AMRC Accès Multiple par Répartition en Code
AS Adjacent Subcarrier
BDMA Bloc Division Multiple Access
BI Block Interleaving
BPM Burst Position Modulation
CAN Convertisseur Analogique Numérique
CBPS Coded Bits Per Symbol
CBS Codage Binaire à Symbole
CDM Code Division Multiplex
CDMA Code Division Multiple Access
CEPT Conférence Européenne des Postes et Télécommunications
CM Channel Model
CNA Convertisseur Numérique Analogique
COFDM Coded-Orthogonal Frequency Division Multiplexing
DAA Detect And Avoid
DAB Digital Audio Broadcasting
DCM Dual Carrier Modulation
DFT Discrete Fourier Transform
DoD United States Department of Defense
DS-CDMA Direct Sequence Code Division Multiple Access
DSP Densité Spectrale de Puissance
DVB-T Digital Video Broadcasting - Terrestrial
ECC Electronic Communication Committee
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ECMA European Computer Manufacturers Association devenue l’Ecma
International (Association européenne de standardisation des
systèmes d’information et de communication)

ETSI European Telecommunications Standards Institute
FCC Federal Communication Commission
FDD Frequency Division Duplex
FDM Frequency Division Multiplex
FDMA Frequency Division Multiple Access
FDS Frequency Domain Spreading
FFI Fixed Frequency Interleaving
FFT Fast Fourrier Transform : Transformée de Fourrier rapide
FHT Fast Hadamard Transform
GPR Groung Penetrating Radar
GPS Global Positioning System
GSM Global System for Mobile Communications (historiquement

Groupe Spécial Mobile)
HDTV High Defenition Television
HIPERLAN HIgh PERformance Local Area Network
ICI Inter Carrier Interference
IDA Infocomm Development Authority
IEEE Institute of Electrical and Electronics Engineers
IFFT Inverse Fast Fourrier Transform
IR Impulse Radio
ISI Inter Symbol Interference
ISM Industrial, Scientific and Medical
ISO International Organization for Standardization
LDC Low Duty Cycle
LLR Log Likelihood Ratios
LOS Line Of Sight
LP-OFDM Linear Precoded Orthogonal Frequency Division Multiplexing
MAC Medium Access Control
MAI Multiple-Access Interference
MBOA Multi-Band OFDM Alliance
MB-OFDM Multi-Band Orthogonal Frequency Division Multiplexing
MC-CDMA Multiple Carrier Code Division Multiple Access
MC-SS Multiple Carrier Spread Spectrum
MIC Ministry of Internal affairs and Communications
MIMO Multiple-Input Multiple-Output
MRC Maximum Ratio Combining
NLOS Non Line Of Sight
MMSE Minimum Mean Square Error
NTIA National Telecommunications and Information Administration
OFDM Orthogonal Frequency Division Multiplexing : Multiplexage par

répartition en fréquences orthogonales
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OLA Overlap and Add
OSTBC Orthognonal Space-Time Block Code
OVSF Orthognonal Variable Spreading Factor
PIRE Puissance Isotrope Rayonnée Equivalente
PRF Pulse Repetition Frequency
PSK Phase Shift Keying
QAM Quadrature Amplitude Modulation
QPSK Quadrature Phase Shift Keying
SHF Super Haute Fréquence ou Super High Frequency (3 à 30 GHz)
SI Self-Interference
SIG Special Interest Group
SISO Single-Input Single-Output
SOP Simultaneously Operating Piconets
STBC Space-Time Block Code
STBC Space-Time Trellis Code
SS-MC-MA Spread-Spectrum Multiple-Carrier Multiple-Access
TDD Time Division Duplex
TDS Time Domain Spreading
TDM Time Division Multiplex
TDMA Time Division Multiple Access
TEB Taux d’Erreur Binaire
TFC Time Frequency Code
TFI Time Frequency Interleaving
TH-PPM Time Hopping-Pulse Position Modulation
UFZ UWB Friendly Zone
UHF Ultra Haute Fréquence ou Ultra High Frequency (300 MHz à

3 GHz)
ULB Ultra Large Bande
UMTS Universal Mobile Telecommunication System
U-NII Unlicensed National Information Infrastructure
USB Universal Serial Bus
UWB Ultra Wide Band
WiFi Wireless Fidelity ou IEEE802.11b Direct Sequence
WiMAX Worldwide Interoperability for Microwave Access
WLAN Wireless Local Area Network
WPAN Wireless Personal Area Network
ZF Zero Forcing
ZP Zero-Padding
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temporaire d’émission à −41.3 dBm/MHz dans la bande 4.2 – 4.8 GHz
est indiquée par le rectangle plein. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14

1.6 Plan de fréquences du standard IEEE 802.15.4a. . . . . . . . . . . . . 16
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2.10 Exemple de poinçonnage à l’émission et d’insertion des bits factices à
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[14] R. Kohno et K. Takizawa, (( Detection and Avoidance Based on Soft-
Spectrum Adaptation of UWB Inerference to Existing Radio Systems )). In
IEEE 9th International Symposium on Spread Spectrum Techniques and Appli-
cations (ISSSTA’06), Manaus-Amazon, Brazil, pages 435–439, Août 2006.
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[47] L. Cariou, Optimisation de systèmes OFDM CDMA pour la voie montante des
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réseaux domestiques sans fil. Thèse de Doctorat, INSA de Rennes, 2003.
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[121] J. Bellorado, S. S. Ghassemzadeh, L. J. Greenstein, T. Sveinsson
et V. Tarokh, (( Coexistence of ultra-wideband systems with IEEE-802.11a
wireless LANs )). In Proceedings IEEE Global Telecommunications Conference
(GLOBECOM’03), San Francisco, USA, vol. 1, pages 410–414, Décembre 2003.

[122] B. Firoozbakhsh, T. G. Pratt et N. Jayant, (( Analysis of IEEE 802.11a
interference on UWB systems )). In Proceedings IEEE Conference on Ultra Wi-
deband Systems and Technologies (UWBST’03), Reston, USA, vol. 2, pages 473–
477, Novembre 2003.

[123] M. Hamalainen, R. Tesi et J. Iinatti, (( UWB co-existence with IEEE802.11a
and UMTS in modified Saleh-valenzuela channel )). In Proceedings IEEE In-
ternational Workshop on Ultra Wideband Systems (IWUWBS’04) joint with
Conference on Ultra Wideband Systems and Technologies (UWBST’04), Kyoto,
Japan, pages 45–49, Mai 2004.

[124] B. Hu et N. C. Beaulieu, (( Performance of an ultra-Wideband communi-
cations system in the presence of narrowband BPSK- and QPSK-modulated
OFDM interference )). IEEE Transactions on Communications, vol. 54, no10,
pages 1720–1724, Octobre 2006.

[125] M. Schmidt et F. Jondral, (( Ultra wideband transmission based on MC-
CDMA )). In Proceedings IEEE Global Telecommunications Conference (GLO-
BECOM’03), San Francisco, USA, vol. 2, pages 749–753, Décembre 2003.
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