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Résumé

L’objectif de cette thése est de proposer des solutions pour améliorer les perfor-
mances des transmissions des terminaux mobiles 4 haut débits, faibles cofits et faible
consommation. En effet, 'augmentation des débits implique que les canaux de trans-
mission soient de plus en plus difficiles, rendant la tache des récepteurs plus ardue.

Nous nous intéressons aux systémes MultiBandes OFDM car ils soumettent la por-
teuse & un algorithme de saut de fréquence, et permettent ainsi de disposer d’une grande
diversité fréquentielle. Dans ce contexte, nous proposons dans une premiére partie des
égaliseurs de canaux optimaux au sens des moindres carrés tirant profit de la diversité
fréquentielle afin d’améliorer d’une maniére significative les performances des systémes
OFDM pour des canaux trés difficiles. Dans la seconde partie de ce travail, nous pro-
posons un synthétiseur de fréquence agile sur 14 bandes dont les composants ont été
optimisés afin de rendre sa réalisation la moins complexe possible et qui répondent
aux exigences des systémes MultiBandes en termes de temps de commutation, de bruit
de phase et de pureté spectrale. Ce nouveau type de synthétiseur de fréquences rend
inévitable le déséquilibre entre les voies I et Q de I'émetteur et/ou du récepteur. La
troisiéme partie de ce travail consiste a proposer des algorithmes originaux permettant
conjointement d’égaliser le canal et de compenser numériquement le déséquilibre 1Q. Ces
traitements valables pour tout systéme OFDM permettent de relacher les contraintes
de la partie analogique.

Abstract

The goal of this thesis is to propose solutions to improve the performance of the
transmission of high data rates, low-costs and low power consumption mobile termi-
nals. Indeed, the increase of the transmission rates makes the channels more and more
difficult, and the task of the receivers harder.

We are interested in MultiBands OFDM systems because the carrier follows a fre-
quency hopping algorithm allowing to have a great frequency diversity. In that context,
we propose in the first part of this work channel equalizers, which are optimal in the
mean square sense, benefiting from frequency diversity in order to significantly im-
prove the performance of OFDM systems for very frequency selective channels. In the
second part of this work, we propose a 14-bands nimble frequency synthesizer whose
components are optimized in order to lower its realization complexity, and to fulfil the
MultiBands OFDM requirements in terms of switching time, phase noise, and spectral
purity. This new type of frequency synthesizer makes unavoidable the imbalance bet-
ween the I and Q branches of the transmitter and/or receiver. The third part of this
work consists in proposing original algorithms allowing to jointly estimate the channel
and digitally compensate for IQ imbalance. These processings, available for any OFDM
system, allow to relax the constraints on the analog components.
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Introduction générale

e développement spectaculaire qu’a connu ces derniéres années le marché des nou-
L velles technologies (téléphonie mobile, télévision numérique, réseau local sans fils,. . . )
a été poussé par des demandes bien précises. En effet, les utilisateurs souhaitent de plus
en plus pouvoir accéder & de gros volumes d’information en peu de temps, avec une
grande souplesse et une grande mobilité, le tout avec des terminaux mobiles miniatures
et peu cotliteux. Les contraintes de conception de ces systémes deviennent alors de plus
en plus strictes. Elles incluent aussi bien des cotits financiers, que des performances
nécessaires en termes de débit d’information élevé, ainsi qu’une faible consommation
électrique et sans oublier la miniaturisation des dispositifs d’émission/réception, mélant
sur une méme puce, une partie numérique et une partie analogique.

La modulation multiporteuses OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing)
utilisée par exemple pour les réseaux locaux sans fil & haut débit (HIgh PErformance
Radio Local Area Network type 2 HiperLAN2 ou 802.11a) [3, 4| ou pour la diffusion de
télévision numérique (Digital Video Broadcasting DVB) [5] posséde une grande effica-
cité spectrale et semble étre la plus adaptée a la demande en terme de débit. L’OFDM
permet en plus une égalisation trés simple du canal de transmission sélectif en fré-
quence. A cause des conditions de propagation dans l'air du signal électromagnétique,
mais aussi de la réglementation des télécommunications, I’émission du signal dans le
canal de transmission doit se faire dans une bande de fréquence limitée et autour d’une
porteuse. La forte mobilité des terminaux mobiles en association avec I’augmentation
des bandes de fréquence fait que ces canaux de transmission deviennent de plus en
plus difficiles impliquant une diminution des performances du systéme global. Afin de
conserver de bonnes performances, il est intéressant de créer de la diversité fréquentielle
dans les canaux de transmission. Les systémes multi-antennes permettent d’une maniére
intrinseque de disposer de la diversité fréquentielle, mais au prix d’une augmentation
de la complexité matérielle incompatible avec les contraintes d’encombrement et de
consommation des terminaux mobiles. Nous n’envisageons donc pas dans ce travail des
composants ou des traitements spécifiques aux systémes multi-antennes. Une solution
pour les systémes simple-antenne est de soumettre la porteuse & un algorithme de saut
de fréquence, et/ou de forcer plusieurs sous porteuses d’une méme bande & contenir les
mémes informations afin d’obtenir la diversité fréquentielle : on parlera alors de systémes
MultiBandes. Ces systémes MultiBandes semblent étre un bon compromis afin d’obtenir
des terminaux mobiles & bas-coiit et trés performants [6]. Puisque la transposition en



fréquence du signal est essentielle pour les systémes multiporteuses, en particulier pour
les systémes MultiBandes, on peut la combiner & 1’égalisation de canal afin de bénéficier
pleinement de la diversité en réception.

Les systémes MultiBandes nécessitent la conception de nouveaux synthétiseurs de
fréquences agiles qui ont pour fonction de générer les fréquences de chacune des por-
teuses. Afin de pouvoir disposer d’une forte diversité fréquentielle, il faut que le nombre
de porteuses soit élevé constituant ainsi un plan de fréquence trés large bande et que
le changement de bande soit trés rapide pour éviter de réduire le débit. Le temps de
commutation est alors un paramétre critique de ces nouveaux synthétiseurs. Nous nous
intéressons dans ce travail a la faisabilité d’un tel synthétiseur de fréquence.

Par ailleurs, les contraintes de cotit, d’intégrabilité et de consommation imposées
sur la partie analogique sont de plus en plus importantes. Ainsi la fonction de trans-
position en fréquence subit un phénoméne appelé déséquilibre 1Q. Celui-ci est défini
comme étant le déséquilibre de phase et/ou d’amplitude entre les voies en phase (I)
et en quadrature (Q) de I’émetteur ou du récepteur. Le déséquilibre 1Q affecte aussi
bien I'estimation du canal que les informations & transmettre provoquant une mauvaise
égalisation et par conséquent une forte dégradation des performances. L’évolution de
la partie analogique va de paire avec les prouesses réalisées en électronique numérique.
Nous proposons de ne plus dissocier la partie analogique de la partie numérique afin de
tolérer certains défauts de la partie analogique pour qu’une estimation du déséquilibre
IQ, puis une correction dans la partie numérique puisse étre réalisée. De cette maniére,
les contraintes imposées sur la partie analogique peuvent étre grandement relachées
rendant possible la réalisation de terminaux mobiles faible cofit. L’originalité de notre
approche consiste a tirer profit des informations fournies par les symboles pilotes, mais
aussi de celles qui se trouvent implicitement dans les informations & transmettre afin de
pouvoir, d'une part estimer correctement le canal, et d’autre part compenser du dés-
équilibre IQ les informations regues.

Le présent travail s’articule autour de cing chapitres.

Le premiére chapitre de ce manuscrit situe le contexte de notre étude. Nous y
décrivons briévement le principe de la modulation multiporteuses OFDM ainsi que
la chaine de transmission globale comprenant la partie numérique, générant le signal
OFDM bande de base, et la partie analogique permettant d’émettre et de recevoir le
signal OFDM gréce au principe de transposition de fréquence. Nous nous focalisons sur
ce dernier point en présentant les principales architectures d’émetteur et de récepteur
permettant d’effectuer ces transpositions en fréquences tout en donnant pour chacune
d’entre elles leurs avantages et inconvénients.

Le deuxiéme chapitre est consacré a 1’égalisation du canal pour la modulation
OFDM. Dans une premiére partie nous présentons les effets du canal multitrajets sur la
réception des signaux OFDM et nous rappelons comment ’ajout de préfixe cyclique ou



du zero padding & I’émission permet de supprimer a la réception les effets interférants,
a la condition que la dispersion temporelle du canal soit inférieure & la durée du signal
ajouté. Les signaux & la réception ont alors un modéle trés simple permettant une éga-
lisation aisée. Dans la deuxiéme partie de ce chapitre, nous présentons les principaux
égaliseurs pour les systémes OFDM “classiques”, c’est a dire sans diversité fréquentielle.
Finalement, dans la derniére partie de ce chapitre, nous proposons différents égaliseurs
utilisant d’une maniére optimale au sens des moindre carrés la diversité fréquentielle
apportée par les systémes MultiBandes OFDM. Les simulations montrent 1'efficacité de
ces égaliseurs pour des canaux trés dispersifs en fréquence.

Dans le troisiéme chapitre, nous proposons un synthétiseur de fréquences faible com-
plexité permettant une transmission MultiBandes OFDM sur 14 bandes nécessaire au
processus de normalisation 802.15.3a [7]. Parmi tous les synthétiseurs existants dans la
littérature pour ce standard, le synthétiseur que nous proposons est a ’heure actuelle
le moins complexe & réaliser puisqu’il a été pensé pour relacher le plus possible les
contraintes des composants et en minimiser le nombre. Les simulations montrent que
les performances attendues de notre synthétiseur sont excellentes et répondent parfai-
tement aux exigences du processus de normalisation 802.15.3a |7] en terme de temps de
commutation, de bruit de phase et de pureté spectrale.

Dans le quatriéme chapitre, nous nous intéressons a estimer le canal en présence du
déséquilibre 1Q), et & compenser numériquement les données affectées par le déséquilibre
IQ. Il existe deux types de modéles de déséquilibre I1Q touchant aussi bien I’émetteur que
le récepteur : le sélectif en fréquence et le non-sélectif en fréquence. Nous introduisons
donc dans un premier temps les effets des déséquilibres IQ de ’émetteur et du récepteur
ainsi que les modéles des signaux regus pour chacun des cas. Puis nous considérons deux
types d’équipement : un équipement mobile hautement intégré et faible cotit affecté par
le déséquilibre 1Q), et une station de base ne possédant pas de contraintes d’encombre-
ment et de cotit. Contrairement au mobile, la station de base est supposée idéale et n’est
donc pas affectée par le déséquilibre IQ. On propose de traiter trois scénarios. Le premier
correspond & une transmission montante entre un émetteur déséquilibré et un récepteur
idéal, le second & la transmission descendante entre un émetteur idéal et un récepteur
déséquilibré, et enfin le troisiéme & une transmission entre un émetteur et un récepteur
déséquilibrés. Le premier algorithme que nous proposons est utilisable pour une liaison
montante, tandis que le second et le troisiéme le sont pour une liaison descendante.
Ces algorithmes ont I'avantage d’étre utilisables a tous les systémes OFDM existants,
et permettent de tolérer de grands niveaux de déséquilibre IQ tout en fournissant des
performances trés proches des cas idéaux sans déséquilibre. Finalement, nous évoquons
la difficulté de proposer un algorithme permettant ’estimation et la compensation des
déséquilibres IQ de ’émetteur et du récepteur sans avoir & modifier les standards OFDM.

Enfin le cinquiéme chapitre dressera les conclusions de mon travail ainsi que les
perspectives de recherche qui en découlent.
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Chapitre 1

Systéme de transmission OFDM

ans ce chapitre nous présentons la chaine de transmission compléte des systémes
D OFDM pour des applications sans-fils. La premiére partie de ce chapitre s’inté-
resse au traitement numérique du signal, c’est & dire & la maniére dont le signal OFDM
en bande de base est modulé puis démodulé numériquement. Aprés un bref historique
des modulations multiporteuses, nous présentons l'idée maitresse de ’OFDM qui est
I’occupation spectrale optimale grice au principe d’orthogonalité entre les sous por-
teuses. Puis nous montrerons de quelle maniére le coeur de la modulation/démodulation
OFDM peut étre facilement implémentable grace a la transformée de Fourier discréte.
Les principales fonctions des systémes OFDM seront ensuite succinctement décrites et
finalement nous présenterons les principaux avantages et inconvénients des systémes

OFDM.

Le signal bande de base sortant du traitement numérique ne peut pas étre émis
tel quel dans l'air a cause des conditions de propagation du signal électromagnétique,
mais aussi de la réglementations des télécommunications [8, 9]. Il est donc nécessaire
d’effectuer une transposition en fréquence du signal. Cette transposition est réalisée ana-
logiquement et plusieurs types d’architectures existent pour I’émetteur et le récepteur.
La seconde section de ce chapitre sera donc dédiée & la description des architectures
existantes en mettant en avant leurs avantages et inconvénients.

1.1 Les systémes multiporteuses OFDM

1.1.1 Historique

Le concept de diviser une bande fréquentielle du signal transmis en un groupe de
bandes adjacentes remonte & la fin des années 50 avec la société Collins Radio Co. Ki-
neplex system [10]. L’utilisation de porteuses dont le spectre est un sinus cardinal, a
permis une orthogonalité entre elles pour éviter l'interférence entre canaux [11]. Peu
aprés, B. Saltzberg a expérimenté la performance d’un tel systéme [12]. Mais ces sys-
témes multiporteuses ont été considérés comme inutilisables (et partiellement oubliés)
tant que la mise en oeuvre de la Transformée de Fourier Discréte (TEFD ou DFT, Dis-
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cret Fourier Transform) n’a pas été réalisée sur des processeurs suffisamment rapides.
L’utilisation de la TFD a été proposée pour la premiére fois en 1971 par S. B. Weinstein
et P. M. Ebert [13]. Les applications pour cette technique ont été proposées en 1985 par
L.J. Cimini pour la radiophonie mobile [14] et en 1987 par M. Alard et R. Lassale pour
la diffusion numérique [15]|. Cette technique a pris son nom “modulation & répartition
en fréquences orthogonales” (Orthogonal Frequency Division Multiplex OFDM) pour la
premiére fois en 1989 [16].

Comme nous le détaillerons dans le chapitre 2, la technique de modulation OFDM est
robuste contre la sélectivité en fréquence et au bruit impulsif du canal de propagation ce
qui permet d’atteindre des débits élevés. Mais elle nécessite une bonne synchronisation
temporelle et fréquentielle ce qui explique son utilisation dans des standards de diffusion.

Plusieurs standards ont adopté 'OFDM récemment. Il est utilisé dans le projet eu-
ropéen pour la diffusion de Radio numérique (Digital Audio Broadcasting DAB) [17], la
diffusion de télévision numérique (Digital Video Broadcasting DVB) [5] et le réseau local
sans fil & haut débit (HIgh PErformance Radio Local Area Network type 2 HiperLAN2)
[3] ou 802.11a [4], dans la transmission de données sous le nom de Discrete MultiTone
DMT utilisé dans les xDSL [18], et en attente de normalisation pour le groupe de travail
IEEE 802.15.3a [7] et le WiMax [19].

1.1.2 Organisation spectrale

L’idée maitresse dans la formation du signal OFDM est 'usage d’'un multiplexage
fréquentiel de sous porteuses sous certaines conditions d’orthogonalité. La contrainte
d’orthogonalité constitue le fondement de la modulation OFDM.

Le multiplexage de fréquence consiste a repartir 'information & transmettre & fort
débit sur un grand nombre de sous bandes élémentaires modulées & bas débit. Il existe
deux facons de répartir I'information. La premiére consiste a ce que chaque sous bande
ait sa propre bande de fréquence et n’interfére pas avec les autres. Cette méthode est
illustrée par la figure 1.1. Cette répartition n’est cependant pas optimale du point de
vue de 'occupation spectrale, d’ou I'idée de la deuxiéme solution qui est de recouvrir
les spectres des sous porteuses, de sorte qu’a la fréquence centrale de chacune des sous
bandes toutes les autres sont & zéro. C’est ce qu’on appellera la condition d’orthogona-
lité. Cette méthode est illustrée par la figure 1.2.

Il est important de noter que la contrainte d’orthogonalité entre sous porteuses est
indispensable pour éviter I'interférence entre sous porteuses. Cette contrainte est définie
d’un point de vue fréquentiel (choix de l’écart entre les sous porteuses) et aussi d’un
point de vue temporel (choix de la fonction de mise en forme) & cause de la dualité
temps-fréquence. La fonction de mise en forme la plus utilisée et la plus facile & génerer

est la fonction porte. L’écart entre sous porteuse est donné par Ay = ﬁ ol Tytile €st
utile
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FiG. 1.1 — Multiplexage fréquentiel conventionnel.

E(]f)

la durée d’un symbole OFDM utile. On reviendra par la suite sur la notion de symbole
OFDM utile.

fo | S ‘ Foa o
0 | 2 sz k=3 | k—1
fi ’ fros

FiG. 1.2 — Multiplexage fréquentiel optimal.

Les Nppr fréquences porteuses possibles sont définies par la relation suivante :

e =Jo+ (1.1)

Tutile

ou k est un nombre entier, et fy la fréquence centrale.

Soient ¥,, . une base de signaux élémentaires définis pour k variant de 0 & +Nppr — 1
et pour n variant de —oo & 400 par la relation :

\Ijn,k = gk(t - nTutile) (12)

telle que :

27 frt o <t < .
gu(t) = { e si0 <t < Titile (1.3)

o 0 ailleurs

La base ainsi construite est orthogonale comme montré dans [15].

Le signal OFDM est alors défini comme étant la partie réelle du signal analytique
suivant :



W= Y En)u.,0) (14)

avec FEj(n) représentant le symbole complexe a émettre sur la k®™me

n®™me¢ symbole OFDM.

sous porteuse du

A partir des équations (1.3) et (1.4), nous pouvons écrire :

+oo Nppr—1

et)= 3 D xR g ¢ nTge) (1)
k=0

n=—oo

Comme le montre la figure 1.3, le spectre d’un signal OFDM est constitué des spectres
de chaque sous porteuse espacés de Ay = Tt‘l . Une remarque importante est que plus
le nombre de sous porteuses Nppr est grand, plus le spectre de la somme des sous

porteuses tend vers une porte.
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F1G. 1.3 —a) TF de 7 sous porteuses d’'un signal OFDM portant des symboles de type
BPSK pour fo = 0Hz, Tyile = 1s, Ay = 1Hz et Nppr =7, b) TF de la somme des 7
sous porteuses.

1.1.3 Modéle discret

Afin de simplifier la présentation et sans perte de généralité, nous traiterons le cas
de la modulation d’un unique symbole OFDM. L’enveloppe complexe du signal émis
s’écrit :



Nprr—1

e(t)= Y Epe®H (1.6)
k=0

On peut constater que chaque donnée Ej module un signal & la fréquence fi et le signal
individuel s’écrit sous la forme Eje’2™fkt. Les données Ej, sont des nombres complexes
définis & partir d’éléments binaires par une constellation QAM (Quadrature Amplitude
Modulation) ou PSK (Phase Shift Keying) [20] & plusieurs états (2 états). Ces données
sont des symboles M-aires formés par groupement de M bits et sont appelés symboles
de données. Ces symboles ne doivent pas étre confondus avec les symboles OFDM
qui sont le regroupement de Nppr symboles de données sur Nppp sous porteuses. Si
Ei = ap + by, Vexpression réelle du signal est :

Nprr—1 ) A
x(t) = RB[ Z Ek6127r(f0+Tutilc)t]
k=0

o oo (o [ 7] ) i (e 7] )] o

k—0 utile

D’aprés le schéma de principe théorique de la modulation OFDM illustré par la figure
1.4, il semble évident que la réalisation d’un modulateur OFDM posséde I'inconvénient
de nécessiter autant de modulateurs que de sous porteuses. En échantillonnant le signal
e(t) donné par la relation (1.5) aux instants t,, = m]r‘c‘*i““; = mTs et pour fy = 0 Hz,

nous obtenons une version discrétisée du signal en bande de base donnée par :

+o0o Nprr—1

2w —mk
e(tm) = E E Ey(n)e ™ Norr go(m — nNppr) (1.8)
n=0 k=0

eiZTr/'ot
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F1G. 1.4 — Principe théorique de la modulation OFDM.

Comme illustré par la figure 1.5, il est trés important de noter que la relation (1.8) peut
étre réalisée grace a la Transformée de Fourier Discréte Inverse (TFDI ou IDFT, Inverse
Discret Fourier Transform) et peut étre implémentée trés facilement a I’aide de la TFR



(Transformée de Fourier Rapide) [21, 22].
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F1G. 1.5 — Principe théorique de la modulation OFDM. S/P et P/S correspondent
respectivement & la conversion Série-Paralléle et Paralléle-Série.

La démodulation a la réception se fait par une Transformée de Fourier Discréte directe
(TFD ou DFT, Discret Fourier Transform) du signal regu r(¢) échantillonné au rythme
tm = Ts. La figure 1.6 illustre le principe théorique de la démodulation OFDM. Le
signal a la sortie de la DFT s’exprime de la maniére suivante :

Npprr—1 o _mk
—i27
Ry(n) = E r(m)e = Norr g(m —nNppr) (1.9)
m=0
r(m) S ) D ) P RO,""RND”—I MM, M, ..
—» ) F ) / » QAM ou PSK |————"— "
Symbol éri Eléments binair
P . T i S ymboles numeriques lements aires

Fi1G. 1.6 — Principe théorique de la démodulation OFDM.

Le probléme de la reconstruction parfaite du signal reste posé. En effet, la convolu-
tion de la fenétre rectangulaire (spectre infini) avec le signal multiporteuses (spectre en
peigne de Dirac équiréparti en fréquence) donne un signal dont le spectre est infini. En
réalité, la bande de signal transmis est limitée par un filtre passe-bas, ne garantissant
pas une reconstruction parfaite du signal. Néanmoins, on a vu précédemment que le
spectre d'un signal OFDM tend vers une porte si le nombre de sous porteuses tend vers
Iinfini. En pratique, le nombre de sous porteuses utilisé pour les systémes OFDM est
au minimum de 64 [3, 4] ce qui est largement suffisant pour que l'information perdue
par filtrage passe-bas soit négligeable.

1.1.4 Chaine de transmission

Le diagramme en bloc de la chaine de transmission OFDM est représentée en figure
1.7.
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F1G. 1.7 — Diagramme en bloc de la chaine de transmission OFDM.

Cette chaine de transmission est constituée des éléments suivants :

< Partie numérique =

- Source d’information : & cette étape interviennent des capteurs pour trans-
former l'information de sa forme physique (onde sonore, lumiére, chaleur...) en
un signal électrique. Le signal électrique est ensuite transformé en séquences
de bits d’information.

- Codage source : cette étape se charge d’enlever la redondance dans les bits
d’information et d’effectuer une compression des données.

- Codage canal : ce codage consiste a ajouter une redondance pour protéger
les bits d’information contre des éventuels parasites introduits par le canal.
- Modulation binaire/M-aire : des symboles d’information sont générés sui-
vant un alphabet donné (BPSK, QPSK, M-PSK, QAM-16...etc.), en modi-
fiant 'amplitude et /ou la phase des symboles en fonction des paquets de bits
d’information.

- Modulation OFDM : Modulation multiporteuses comprenant une conversion
série/paralléle, une IDFT et une conversion paralléle/série.

- Insertion du préfixe cyclique ou du zero padding : ajoute une redondance ou
des zéros a chaque symbole OFDM permettant d’éviter l'interférence entre
symboles OFDM utile et une égalisation simple du canal. Nous reviendrons
sur ce point particulier dans le chapitre 2.




< Partie analogique =

- Conversion numérique/analogique : le signal numérique est converti en un
signal électrique analogique.

- Filtrage : le signal électrique bande de base est filtré afin de supprimer les
répétitions du spectre obtenues lors de la conversion numérique/analogique.
- Transposition : la transposition en fréquence est effectuée pour porter le
signal de la bande de base autour de la fréquence porteuse. Cette transposition
est obtenue grace & des mélangeurs et & un ou plusieurs oscillateurs locaux.
Les architectures permettant de réaliser cette fonction sont décrites en section
1.2.1.

- Amplificateur de puissance : la puissance du signal est augmentée pour qu’il
puisse résister a I’atténuation du canal.

- Antenne d’émission : le signal électrique est transformé en une onde élec-
tromagnétique en espace libre.

- Canal de propagation : le canal correspond & I’environnement physique dans
lequel 'onde du signal se propage ; dans le cas des télécommunications mo-
biles, ce milieu est l'air. Il introduit plusieurs sortes de distorsions comme
I’effet Doppler ou l'effet multitrajets.

- Antenne de réception : I'onde électromagnétique est transformée en un signal
électrique. Mais l'antenne capte aussi du bruit thermique dont la puissance
est proportionnelle & la bande passante de ’antenne.

- Amplificateur faible bruit : le signal qui a subi I’atténuation du canal est
amplifié.

- Transposition : le spectre du signal qui est centré autour de la fréquence
porteuse est ramené en bande de base. Cette transposition est obtenue grace
a des mélangeurs et & un ou plusieurs oscillateurs locaux. Les architectures
permettant de réaliser cette fonction sont décrites en section 1.2.2.

- Filtrage : le signal électrique bande de base est filtré afin d’éviter le re-
pliement spectral lors de I’échantillonnage effectué par la conversion analo-
gique /numérique.

- Conversion analogique/numérique : le signal électrique analogique est
converti en un signal numérique.




- Suppression du préfixe cyclique ou du zero padding. Nous reviendrons sur
ce point dans le chapitre 2.

- Démodulation OFDM : 'opération duale de la modulation est réalisée grace
ala DFT.

- Estimation et Egalisation : la dispersion du canal est estimée grace a des
symboles connus du récepteur. Les symboles regus affectés par le canal sont
ensuite compensés. Nous reviendrons sur ce point dans le chapitre 2.

- Démodulation M-aire/binaire : les symboles regus sont reconvertis en pa-
quets de bits.

- Décodage canal et décodage source : cette étape supprime les redondances
ajoutées a I’émission et corrige certaines erreurs. Les données sont ensuite
décompressées en insérant les redondances enlevées lors du codage source a
I’émission.

- Informations : les données sont transformées de forme électrique en forme

< Partie numérique =

physique.

S

i les composants réalisant les fonctions analogiques sont idéaux, les données regues

correspondent aux données émises affectées uniquement par l'influence du canal de
propagation. Lorsque le canal est connu, il est alors possible de récupérer les données
émises grace a 1’égalisation de ce canal.

1.1.5 Avantages et inconvénients de ’'OFDM

Les avantages de ’OFDM sont nombreux :

I'utilisation de la bande de fréquence allouée est optimale par orthogonalisation
des porteuses.

la modulation est basée sur un algorithme bien connu et peu complexe : la FFT.
un codage et entrelacement adapté permettent d’améliorer la qualité de la trans-
mission des données.

I’OFDM permet une égalisation simple grace a I'ajout du “préfixe cyclique” ou
du “zero padding”, méme en présence de canaux multitrajets denses. Cette partie
sera abordé dans le chapitre 2.

L’OFDM posséde néanmoins des inconvénients qu’il est important d’appréhender :

du fait de la modulation, un signal OFDM temporel peut-étre considéré comme
une somme de Nppp sinusoides. L’enveloppe de ce signal suit, selon le théoréme
de la limite-centrale, une loi de Gauss et la probabilité que le signal total ait une
grande dynamique d’amplitude est d’autant plus importante que Nppgr est grand.
Cette caractéristique ne doit pas étre négligée dés lors que l'on travaille & des forts
niveaux d’amplification. Cette dynamique est souvent définie comme le rapport
entre la puissance maximum et la puissance moyenne du signal (PAPR, Peak to
Average Power Ratio). Le PAPR impose que le front-end Radio Fréquence (RF)
soit linéaire sur une grande plage de puissance.

Iorthogonalité des sous-porteuses est I’élément clef de la modulation OFDM. Le
bruit de phase ou le désaccord en fréquence entre les oscillateurs locaux de I’émet-



teur et du récepteur (appelé offset fréquentiel) impliquent une perte d’orthogona-
lité entre sous porteuses et une forte dégradation des performances du systéme.

— si le récepteur OFDM est mal synchronisé temporellement, un phénomeéne d’in-
terférence entre symboles OFDM peut intervenir dégradant considérablement les
performances du systéme global.

— les systémes OFDM sont trés sensibles au déséquilibre entre les voies I et ) des
étages de transposition de fréquence de I’émetteur et du récepteur. Le déséquilibre
IQ entraine des interférences mutuelles entre paires de sous porteuses symétriques
et implique une forte dégradation des performances du systéme global [23|. Le
chapitre 4 est consacré & I’étude du déséquilibre IQ et aux techniques d’estimation
et de compensation.

1.2 Les architectures d’émetteur/récepteur pour la trans-
position

Nous allons maintenant présenter les différentes architectures d’émetteur et de récep-
teur possibles permettant la transposition du signal en mettant en avant les avantages
et inconvénients de chacune d’entre elles.

1.2.1 Les émetteurs

A Témission, le signal OFDM bande de base est généré par la partie de traitement
numérique du signal. Aprés une conversion numérique analogique et un filtrage passe-
bas de reconstitution, le signal est appliqué & une suite de composants RF qui réalisent
une transposition en fréquence et 'amplification de puissance du signal. De ce fait,
nous pouvons distinguer deux architectures d’émetteurs : I’émetteur homodyne (ou a
transposition directe) et I’émetteur superhétérodyne (ou a deux étages) [24].

1.2.1.1 L’émetteur a transposition directe ou homodyne

Les signaux portés par les voies I et Q correspondent respectivement aux parties
réelle et imaginaire du signal bande de base a transmettre. Dans le cas de ’architecture
homodyne, le modulateur 1Q) recombine les signaux I et Q issus du traitement numérique
en un signal unique porté directement a la fréquence porteuse (frr) grace au seul étage
de transposition en fréquence (figure 1.8). Le signal en bande de base est directement
converti & la fréquence frp sans utiliser de Fréquence Intermédiaire (FI). C’est la raison
pour laquelle cette architecture est également appelée architecture & conversion directe
ou zéro-FI.

Les mélangeurs utilisés par le modulateur IQ ne sont pas idéaux et ne sont donc
pas parfaitement isolés : des termes d’intermodulation, dus au mélange avec des harmo-
niques, et une partie du signal bande de base se retrouvent a la sortie du modulateur [25].
Le premier filtre passe-bande & la sortie du modulateur sert donc & filtrer ces fréquences
indésirables. L’amplificateur de puissance peut posséder certaines non-linéarités et créer
des intermodulations affectant le spectre a émettre |26, 27|. Le filtre passe-bande a sa
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FiG. 1.8 — Synoptique de I’émetteur homodyne.

sortie sert donc & filtrer ces intermodulations qui ne doivent pas étre émises par ’an-
tenne afin de ne pas perturber les canaux adjacents. Ces phénoménes de non-linéarités
ne sont pas spécifiques a l'architecture homodyne et existent pour les autres architec-
tures utilisant un amplificateur de puissance. L’étude de I’amplificateur de puissance et
des problémes de non-linéarités ne sont pas I’objet de notre étude, on se réferencera par
exemple a [28] et [29]

Lorsque 'amplification forte du signal & émettre est effectuée, un couplage important
existe entre 'amplificateur de puissance et 1’Oscillateur Local (OL) qui est & la méme
fréquence que le signal transposé. Ainsi, le spectre de 'oscillateur local est dégradé par
le signal modulé & forte puissance, dont le spectre est centré autour de frp, issu de
I’amplificateur de puissance. Ce défaut provoque deux phénoménes appelés “injection
pulling” lorsque 'amplitude du signal RF change ou “injection locking ” lorsque c’est la
fréquence de I’'OL qui varie [30].

La fréquence de I’OL permettant au modulateur IQ de transposer directement le
signal bande de base en bande transposée est en général une fréquence élevée. Dans
ce cas, il est difficile d’obtenir une quadrature parfaite entre les voies I et Q. Le non-
appariement entre les voies I et Q est appelé déséquilibre I1Q et peut étre di & deux
phénoménes :

— lalongueur de la ligne reliant ’OL et le mélangeur de la voie I doit en toute rigueur
étre égale a la longueur de la ligne reliant I’OL et le mélangeur de la voie Q. Si les
longueurs sont différentes, un désaccord de phase entre les voies I et (Q apparait
[31]. Ce désaccord est d’autant plus grand que la fréquence de I'OL est grande. A
ceci s’ajoute la difficulté d’obtenir deux OLs parfaitement en quadrature.

— si les gains de conversion des deux mélangeurs composant le modulateur I1Q sont
différents, il apparait un désaccord de gain entre les voies I et Q [31].

Nous reviendrons dans le chapitre 4 sur I'influence, I’estimation et la compensation
du déséquilibre 1Q dans le cas d’une modulation OFDM.



Un autre inconvénient de cette architecture apparait lorsque ’émetteur doit choisir
le canal sur lequel il va émettre le signal. Les fréquences des canaux sont de fortes
valeurs, mais ’écart de fréquence entre chaque canal est faible. La PLL ayant pour
fonction la génération de ces fréquences n’est donc pas triviale & concevoir.

1.2.1.2 L’émetteur a deux étages ou superhétérodyne

Une approche permettant de résoudre le probléme de I’ “injection pulling” est d’ef-
fectuer la transposition en fréquence du signal bande de base en deux (ou plusieurs)
étapes a l'aide de deux (ou plusieurs) OL. De cette maniére, les fréquences comprises
dans le spectre du signal & la sortie de 'amplificateur sont éloignées des fréquences des
OLs. La figure 1.9 présente le schéma d’un émetteur a deux étages.
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F1G. 1.9 — Synoptique de I’émetteur hétérodyne.

Le modulateur IQ transpose le signal en bande de base a une fréquence intermédiaire
FI = for,. Le premier filtre passe-bande coupe les fuites du signal & émettre ainsi que
ses harmoniques. Le deuxiéme OL associé & un mélangeur servent & transposer le signal
F1I autour d'une fréquence for, + for,. Ce mélange transpose le spectre autour de la
fréquence désirée frr = for, + for,, mais également autour de la fréquence for, — for,
comme le montre I’équation (1.10). Il est donc nécessaire de supprimer le signal centré
autour de for, — for, par un deuxiéme filtre passe-bande.

s(t) = [I(t)coswit — Q(t)sinwit] coswat
= % [1(t) cos (w0L1 + wOLQ) t+ Q(t) sin (wOL1 + wOLl) t]
% [1(t) cos (wor, — wor, )t — Q(t) sin (wor, —wor,)t]  (1.10)

Puisque dans ce type d’émetteur la premiére étape de la modulation est réalisée a
la fréquence FI qui est généralement faible par rapport a la fréquence RF, I’émetteur a
deux étages présente par rapport a ’émetteur homodyne les avantages suivants :



— la PLL ayant pour fonction la génération des fréquences des canaux est plus facile
a réaliser avec cette architecture plutét qu’avec I'architecture homodyne.

— le désaccord de phase est plus faible entre les voies I et Q, ce qui implique que le
signal émis est beaucoup moins affecté par le déséquilibre 1Q.

— le filtre de canal peut étre utilisé a la fréquence FI au lieu de la fréquence RF afin
de limiter le bruit et les parasites transmis dans les canaux adjacents.

La difficulté de ce type d’émetteur superhétérodyne réside dans la réalisation du
deuxiéme filtre passe-bande. La puissance du signal désiré centré autour de la fréquence
for, + for, est identique a la puissance du signal centré autour de la fréquence for, —
for,- Ce filtre doit donc rejeter le signal a la fréquence for, — for, avec un facteur
de T'ordre de 50 ou 60 dB. Puisque la bande passante du signal désiré est relativement
faible par rapport a la fréquence porteuse, le filtre est typiquement passif, relativement
cher et non-intégrable dans une puce avec les autres composants RF. C’est la raison
pour laquelle cette architecture est rarement utilisée en pratique.

1.2.2 Les récepteurs

A la réception, le signal recu par I'antenne doit étre transposé en bande de base
afin de pouvoir étre traité numériquement. On distingue trois types d’architectures
permettant cette transposition : le récepteur homodyne, superhétérodyne et low-IF [24].

1.2.2.1 Le récepteur homodyne

Le signal RF modulé est capté par 'antenne, filtré par le filtre passe-bande, puis
amplifié par un amplificateur faible bruit (LNA, Low Noise Amplifier) pour étre fina-
lement transposé directement en bande de base par un démodulateur 1Q. Les filtres
passe-bas des voies I et Q servent a éliminer les composantes & 2wor,. Ils sont aussi des
filtres anti-repliement nécessaires pour une bonne conversion analogique/numérique. Le
synoptique du récepteur homodyne est présenté par la figure 1.10.

TwWo

—sin (w,, 1)

F1c. 1.10 — Synoptique du récepteur homodyne.

Cette structure posséde plusieurs avantages :



— la conversion étant homodyne, I'oscillateur local et le signal utile ont la méme fré-
quence. Aprés la démodulation en quadrature, le probléme de la fréquence image
présent avec une architecture superhétérodyne n’existe pas. En conséquence, le
filtre supprimant la fréquence image n’est pas nécessaire.

le faible nombre de composants va permettre la réalisation d’un récepteur ho-
modyne entier et donc trés intégrable sur une puce unique et garantir une faible
consommation électrique.

ce systéme ne nécessite qu'un étage de transposition de fréquence. En supposant
que nous disposions de composants large-bande (mélangeurs, diviseurs de puis-
sance,. .. ), il sera aisé de concevoir un récepteur multi-bande ou large-bande avec
cette structure homodyne.

Cependant, cette architecture présente les trois inconvénients suivants :

Composante continue ou “DC offset”

En réception, deux principaux phénomeénes contribuent a la génération de com-
posantes continues DC qui apparaissent directement dans la bande utile comme des
signaux parasites.

Tout d’abord, les isolations entre ’OL, les entrées du mélangeur et le LNA ne sont
pas idéales. Par conséquent, une fuite provenant de I’OL et due au couplage direct et
indirect par le substrat peut apparaitre aussi bien a l'entrée du LNA qu’a I'entrée du
mélangeur. Ce probléme est illustré par la figure 1.11 ou seule la voie Q est représen-
tée. Cette fuite de 'OL, présente a l'entrée du LNA et du mélangeur, est par la suite
mélangée avec le signal issu de ’OL lui-méme, générant ainsi une composante parasite
autour de la fréquence zéro (composante DC) [32, 33].

Composante continue
parasite

Y !

Signal utile m' @, m
o> @ L

Sor=Frr

Fuite de 'OL

—sin (e, 1)

e

f OL

FiG. 1.11 — Probléme de fuite de I’OL dans une chaine de réception homodyne.



De méme, un brouilleur (interférence) de forte puissance présent sur 'antenne peut
traverser le LNA pour se retrouver sur les entrées du mélangeur et ainsi se multiplier
avec lui-méme [33], comme illustré sur la figure 1.12 ou seule la voie Q est représentée.

Signal utile  Brouilleur

l Composante
continue
v re parasite
% | . R m
A
A X

Fuite du
o~ brouilleur
—sin (w,, 1)

fOL

F1G. 1.12 — Probléme des fuites des brouilleurs vers 'OL dans une chaine de réception
homodyne.

1l existe des techniques basées sur un filtrage passe-haut en sortie des voies I et Q
permettant de s’affranchir au mieux des composantes continues et basses fréquences
tel que le bruit en 1/f [34]. En OFDM, ce type de filtrage est difficile a réaliser si la
fréquence de la premiére sous porteuse utile est faible. Cette fréquence correspond a
I'écart Ay entre deux sous porteuses.

Intermodulation d’ordre 2

En réception, 'effet des non-linéarités d’ordre pair sur les performances du systéme
est non négligeable ce qui n’est pas le cas pour le récepteur superhétérodyne. En effet,
supposons que deux brouilleurs aux fréquences f1 et fo de forte puissance et proche du
signal utile arrivent en méme temps sur ’antenne, comme illustré sur la figure 1.13 ou
seule la voie QQ est représentée.

/\ O f OL

S s So

F1G. 1.13 — Effet de I'intermodulation d’ordre 2.



Alors, du fait de la non-linéarité d’ordre 2 du LNA, son signal de sortie contient
un terme & la fréquence fi; — fo. Naturellement, dans le cas d’'un mélangeur idéal, cette
composante fréquentielle est transposée vers les hautes fréquences et son effet n’est donc
plus génant. Malheureusement, les mélangeurs présentent des fuites entre 'entrée RF et
la sortie. Ainsi, une fraction du signal d’entrée du mélangeur apparait directement en
sortie sans translation de fréquence. Par conséquent, la composante fréquentielle para-
site basse fréquence peut venir perturber le signal utile comme le montre la figure 1.13.
L’utilisation de LNA et de mélangeurs différentiels permet de réduire I'intermodulation
d’ordre 2 méme si la conversion du signal de réception en un signal différentiel peut
s’avérer difficile [35].

Le déséquilibre 1Q

Ce probléme a été soulevé dans le cas d'un émetteur homodyne en section 1.2.1.1,
et il reste identique dans le cas d’un récepteur homodyne.

1.2.2.2 Le récepteur superhétérodyne

Le synoptique du récepteur superhétérodyne est présenté par la figure 1.14.

Two

cos(wg, 1) —sin(we,, 1)

Fia. 1.14 — Synoptique du récepteur superhétérodyne.

Le principe de fonctionnement de ce récepteur est de transposer le signal radio
successivement & une premiere fréquence for, puis a une seconde for, grace au dé-
modulateur IQ. On retrouve a la sortie du premier mélangeur le spectre du signal utile
centré autour de for,, mais aussi le spectre du signal image centré autour 2 for, + for,-
Par filtrage, seul le signal utile est conservé, le second terme est éliminé.

Cette architecture offre les meilleures performances en termes de sélectivité et de
sensibilité. L’utilisation du filtre de fréquence image constitue l'inconvénient majeur
de ce récepteur puisqu’ils sont en général a “ondes de surface” (SAW) ou a “ondes de
volume” (BAW). Plusieurs essais ont été effectués pour intégrer cette architecture [36],
mais les filtres RF et FI restent encore difficilement intégrables. En effet, pour réaliser
ces filtres, il faut intégrer des inductances permettant d’atteindre des facteurs de qualité



importants, ce qui est difficile. Les facteurs de qualité que nous pouvons obtenir sont
insuffisants pour obtenir une bonne sélectivité du récepteur.

1.2.2.3 Le récepteur low-IF

Le synoptique du récepteur low-IF est présenté par la figure 1.15.

cos (wg, 1)

Fi1G. 1.15 — Synoptique du récepteur low-IF.

Le principe du récepteur low-IF est de transposer une premiére fois le signal radio
a une fréquence for, trés proche de la valeur DC. Puis le signal est converti numéri-
quement par les CANs. Enfin, le deuxiéme étage de transposition est effectué numeéri-
quement en multipliant par des signaux numériques en quadrature de fréquence for,.
Grace a cette architecture on s’affranchit des problémes de DC offset de I'architecture
homodyne, mais vu que la fréquence de l'oscillateur local du premier étage de transposi-
tion est élevée, il subsiste le probléme du déséquilibre 1Q. Cette architecture ajoute une
contrainte supplémentaire par rapport aux récepteurs homodyne et superhétérodyne
qui est la nécessité d’augmenter la fréquence d’échantillonnage des CANs.

1.3 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons décrit briévement la maniére dont le signal OFDM est
modulé/démodulé numériquement. Nous avons décrit de quelle maniére les systémes
OFDM permettent une occupation spectrale optimale gréace au principe d’orthogonalité
entre sous porteuses. L’orthogonalité et la modulation/démodulation OFDM est trés
facilement réalisable grace & la mise en ccuvre de la transformée de Fourier discréte
qui peut étre efficacement implémentée sur des processeurs. La mise sur porteuse du
signal OFDM est réalisée analogiquement. Nous avons présenté les architectures pour
I’émetteur et le récepteur, et nous avons mis en avant pour chacune d’entre elles leurs
avantages et inconvénients. Les contraintes de consommation, d’intégrabilité, et donc
de cotit font que 'architecture de I’émetteur et du récepteur la plus prometteuse pour
les systémes mobiles OFDM est ’architecture homodyne car elle permet de s’affranchir



de tous les composants encombrants et cotiteux se situant classiquement aux fréquences
intermédiaires de I’architecture superhétérodyne. Néanmoins, ce type d’architecture fait
surgir de nombreux défauts tels que l'offset DC ou le déséquilibre 1Q qu’il est important
d’appréhender.

Dans ce chapitre nous n’avons volontairement pas parlé de 'influence du canal sur
la réception des signaux OFDM. Ce sujet est un point important des systémes OFDM
et il est traité dans le chapitre suivant.



Chapitre 2

Egalisation des systémes OFDM

e but des systémes de communications numériques est de transmettre un flux de
L données, porté par un signal & Haute Fréquence (HF), d’un point & un autre. L’en-
vironnement physique par lequel ce flux passe est appelé un canal. Le signal passé a
travers le canal subit un certain nombre de déformations. Des réflexions générant 1’ef-
fet multitrajets, du bruit, de 'atténuation, de l'interférence avec d’autres signaux, du
changement de fréquence (effet Doppler), du retard et bien d’autres sortes de distorsions
sont introduits par le canal. Les paramétres de ces déformations caractérisent le canal.
Mais ils varient avec le temps a cause de la mobilité de certains éléments dans le canal
comme I’émetteur, le récepteur, les obstacles. Leur représentation est alors effectuée de
maniére statistique. La caractérisation du canal par cette représentation est appelée le
“modeéle de canal”.

La premiére partie de ce chapitre présente les effets de la propagation par trajets
multiples sur le signal OFDM regu. Ceux-ci sont appelés Interférences Entre Symboles
(IES) et Interférences Entre Canaux (IEC). Nous verrons comment l'ajout du préfixe
cyclique ou du zero padding & ’émission permet de supprimer I'IES. Puis nous mon-
trerons que I'TES peut étre complétement annulée & la réception par la suppression
du préfixe cyclique ou par la méthode OverLap-and-Add (OLA) dans le cas du zero
padding. Enfin, nous présenterons les avantages et inconvénients du zero padding par
rapport au préfixe cyclique.

Une fois 'IES et 'IEC annulées, il reste & compenser 'influence du canal. Nous
démontrerons que les symboles OFDM recus affectés par le canal ont un modéle trés
simple pour un canal statique permettant une égalisation de canal aisée. La seconde
partie de ce chapitre s’intéresse a 1’égalisation des symboles OFDM dans le cas général.
Nous présenterons les deux principales techniques d’égaliseur appelées forcage a zéro
“zero forcing” et minimisation de I'erreur quadratique moyenne “MMSE”, puis nous ver-
rons comment ’égalisation MMSE peut étre simplifiée dans le cas ot une modulation
de phase est utilisée pour la transmission des données.
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La derniére partie de ce chapitre présente un cas particulier, celui de la diversité
fréquentielle. Elle peut étre obtenue par de la redondance temporelle ou fréquentielle,
comme cela est proposé pour les systémes MultiBandes OFDM. Nous proposerons deux
nouveaux types d’égaliseurs pour chacune des redondances, puis un égaliseur pour les
deux a la fois. Finalement nous testerons les performances de nos égaliseurs dans le cas
du processus de normalisation IEEE 802.15.3a [7] et pour deux types de canaux : ceux
dont la durée de la réponse impulsionnelle est plus petite que la durée du zero padding,
puis ceux dont la durée de la réponse impulsionnelle est plus grande que la durée du
zero padding.

2.1 Les effets du multitrajets

Le chemin entre ’émetteur et le récepteur n’est pas souvent unique. Mais le trajet le
plus court est celui du chemin direct. Le signal émis dans une autre direction rencontre
dans sa propagation des objets comme des batiments, des montagnes ou des voitures qui
le réfléchissent (figure 2.1). Ces chemins ont des trajets plus longs qui peuvent conduire
le signal au récepteur mais avec un certain retard, un changement d’amplitude et de
phase par rapport au trajet direct.

e .

Fi1G. 2.1 — La propagation au travers d’un canal multitrajets.

Dans les systémes OFDM, les symboles OFDM utiles, c’est a dire sans 'ajout du
préfixe cyclique ou du zero padding, sont de durée Tye = NprprTs. On rappelle que
Nppr est la taille de la DFT et que Ty est I'intervalle de temps séparant deux symboles
de la modulation (QAM ou PSK) initiale. Le signal qui emprunte le trajet le plus court
arrive au récepteur avec un retard 7; suivi par une succession de signaux qui arrivent
avec différents retards dont le dernier arrive avec un retard 7g. A la réception, le signal
recu est la somme de tous ces signaux. Le symbole empruntant le trajet direct arrive a
I'instant tg 4 71, puis arrivent une succession des symboles jusqu’a I'instant tg + 7¢. La
durée Tcanal = 7@ — 71 est appelée la dispersion du canal.

Le symbole recu est la somme du symbole du trajet direct avec des versions retar-
dées de celui-ci. Le symbole OFDM étant composé des sous-canaux (sous porteuses), ce
type d’interférence est appelé Interférence Entre Canaux (IEC).

Le symbole suivant, émis & l'instant tg + Tyt arrive par le trajet direct a l'instant
to + Tutile + 71 La partie dans son début coincide avec le premier symbole arrivé par le



trajet non-direct et cela jusqu’a la derniére version de celui-ci a I'instant g+ Tytile +7¢-
Cela entraine de l'interférence entre le 1°¥ et le 2°™¢ symbole OFDM pendant une durée
Teanal Qui est la dispersion du canal. Ce phénoméne va se répéter pour les symboles
suivants ce qui crée ce qu’on appelle I'Interférence Entre Symboles (IES) due a Deffet
de multitrajets. Ces deux phénomeénes sont illustrés par la figure 2.2.
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Dernier trajet

To—T,

Signal regu

ty t,*tT, Pt Tu/l/a+‘r()
ftT, ty+ T+ T,

F1G. 2.2 — Interférences entre canaux (IEC) et interférences entre symboles (IES) dans
le cas d’un canal multitrajet.

Lorsque le canal ne varie pas dans le temps sur la durée de quelques symboles OFDM,
le signal requ peut s’écrire de la maniére suivante :

+o0
r(m)= > h(k)e(m — k) + b(m) (2.1)
k=—00
avec m € 7Z. r(m), e(m), h(m) et b(m) correspondent respectivement au signal requ,
au signal émis, & la réponse impulsionnelle du canal et au bruit capté.

2.2 Annulation de I'IES et de 'IEC

Dans I'état actuel, 'annulation de 'lEC et de I'IES est une tache trés complexe
pour les récepteurs OFDM. La suppression de I'IES est réalisée grace a l'insertion d’un
intervalle de garde, qui est soit le “préfixe cyclique” soit le “zero padding”, et qui doit
étre plus longue que la dispersion du canal. La méthode du préfixe cyclique [21] a été
la premiére proposée et elle consiste & ajouter de la redondance au signal temporel a
émettre. La méthode du zero padding [37, 38, 39, 40| qui consiste & insérer des échan-
tillons de valeur nulle entre les symboles OFDM, a été proposée, quant a elle, beaucoup



plus récemment. Nous allons maintenant détailler chacune de ces deux méthodes, et
nous montrerons par quel moyen le récepteur peut tirer bénéfice de l'intervalle de garde
afin de supprimer 'IES et 'IEC afin de simplifier ’égalisation du canal.

2.2.1 La méthode du “préfixe cyclique”

Dans le cas des systémes OFDM avec préfixe cyclique, 'annulation de I'TES est réa-
lisée en ajoutant un intervalle entre chaque symbole OFDM utile & la sortie de 'IDFT a
I’émission. Le préfixe cyclique est une copie de la fin du symbole OFDM qui est placée
dans cet intervalle. A la réception, le préfixe cyclique est supprimé avant d’effectuer la
DFT. On constate que si la durée du préfixe cyclique Tpc est supérieure & la dispersion
du canal Teana alors 'IES est complétement supprimée. De plus, les symboles OFDM
regus ne sont plus affectés par 'IEC car ils possédent la propriété de convolution cir-
culaire. Cette notion sera expliquée plus loin dans la section. La figure 2.3 correspond
au cas limite ot la durée du préfixe cyclique est égale a la durée de la réponse impul-
sionnelle du canal (Tpc = Tcanal)- Trc, Tutile €6 Torpar correspondent respectivement
a la durée du préfixe cyclique, du symbole OFDM utile, et du symbole OFDM complet
comprenant le préfixe cyclique. Nous allons voir maintenant d’une maniére plus mathé-
matique comment 'TES et 'IEC sont supprimées :

T{)FDM
TPC Tu/:lv
copie copie copie
Y N Y N Y _ N
Signal émis ..
T
-
1er trajet ‘ t
To
Dernier trajet # t
To~T,

W

Ty i 1t Ty 1T, Lo+ T oppu + T
1T 1+ T oppy + 7o

Signal regu

F1G. 2.3 — Annulation de I'IES et de 'IEC grace au préfixe cyclique dans le cas d’'un
canal multitrajet.

Lemme : si la dispersion du canal est inférieure & la longueur du préfixe cyclique alors
les symboles OFDM recus a la sortie de la DFT s’écrivent pour le symbole OFDM
d’indice n et pour la sous porteuse d’indice k :



Ry(n) = HpEx(n) + Bpci(n) (2.2)

ou Hy Ex(n) et Bpcy(n) correspondent respectivement a la réponse en fréquence du
canal, au symbole OFDM émis et au bruit capté pour le symbole OFDM d’indice n et
pour l'indice de sous porteuse k.

Démonstration : la TFD réalisée sur Nppr7 points est représentée par la matrice F et
est définie par :

1 1 1 e 1 i
wt w2 o WD)
2 4 2(Ne—1)
FNprrxNppr = W 4 e W (2.3)
1 WD) p2Ne) (Ve 1)? |

_j_2m
avec W =€ ' prr et Mgy qui correspond & la matrice M composée de a lignes et de
b colonnes.

Soient Norpy = Npco + Nppr qui correspond au nombre d’échantillons d’un sym-
bole OFDM complet comprenant le nombre d’échantillons du préfixe cyclique et d’un
symbole OFDM utile, et 0 et I qui correspondent respectivement aux matrices nulle et
identité. L’ajout du préfixe cyclique en début de chaque symbole OFDM est modélisé
par la multiplication par la matrice © suivante :

T
o T
@NOFDMXNDFT - [ONPOXNDFT—NPC INPCXNPC] INDFTXNDFT (2'4)

Soit [Eo, ..., Ek,... ENDFT_l]T le vecteur correspondant aux symboles & émettre pro-
venant d’une modulation de phase et/ou d’amplitude de type M-PSK ou M-QAM. Le
vecteur de taille Norpas correspondant aux symboles OFDM temporels & émettre aprés
I’ajout du préfixe cyclique est :

e(l + nNOFDM) =0 F! E(n) (2.5)
avec | € [0; Noppy — 1], n=Z et k € [0; Nppr — 1].

Le signal temporel recu r correspond & la convolution entre le signal temporel émis et
la réponse impulsionnelle du canal h, auquel on ajoute un bruit additif gaussien b :

+o00
r(m) =Y _ h(a)e(m — a) + b(m) (2.6)

a=—00

avec m =1+ nNorpuy-



Le vecteur de taille Noppy correspondant aux symboles OFDM temporels regus peut
alors s’écrire sous la forme suivante :

r(l+nNOFDM) = IEC e(l—l—TLNOFDM) +
IES e(l—|—(n—1)NOFDM) +
b (I +nNorpwm) (2.7)

avec IEC N, 1 puxNorpars YESNorpuxNoppy dui correspondent respectivement aux
matrices de l'influence du canal modélisant 'interférence entre sous porteuses et l'in-
terférence entre symboles OFDM, et b qui correspond au vecteur de taille Noppys du
bruit additif gaussien capté par I'antenne de réception. Les matrices IEC et IES sont
les suivantes :

1(0) 0
IEC = | h(Lo) - h(0) (2.8)
0 h(Le) - h0) ]
ML) ... h(1)
ES= | 0 R (2.9)
0 h(Lc)
0| 0

avec Lo qui correspond a la taille de la réponse impulsionnelle du canal.

Soit I' la matrice qui correspond & l'opération de suppression du cyclique préfixe se
situant en début de chaque symbole OFDM recu :

FNDFTXNOFDM - [ONDFTXNPC INDFTXNDFT] (2'10)

Le ni®m€ vecteur correspondant aux symboles recus aprés démodulation OFDM (DFT)

s’écrit alors :

R(n)=F T r(l+nNorpm) (2.11)

Si nous remplagons les équations (2.5) et (2.7) dans I’équation (2.11) et que nous sup-
posons que Lo < Npc, alors I'IES est complétement contenue dans le préfixe cyclique.
Les symboles recus peuvent donc se mettre sous la forme suivante :

R(n) = FT[IEC e(l+nNorpy) + IES e(l+ (n—1)Norpn)
+ bl +nNorpm)
= FITIECOF ' E(n)+FT b(l+nNorpu)
= FTIECOF!'E®n) +Bpc(n) (2.12)



avec Bpc(n) qui correspond a la TFD du bruit requ.

Il est important de noter que si la durée de la réponse impulsionnelle est supérieure
a la durée du préfixe cyclique (Le > Np¢), 'IES n’est pas complétement contenue
dans le préfixe cyclique et I’élimination du terme d’indice (n — 1) de I’équation (2.12)
ne peut pas étre totalement réalisée. En pratique, ce cas n’intervient que rarement car
la durée du préfixe cyclique est fixée de telle sorte qu’elle soit supérieure & la réponse
impulsionnelle du canal.

Si Lo < Npc, alors la matrice I' IEC © est circulaire et est donnée par ’expression
suivante :

N'ECoe = IEC +1ES

h(0) 0 WIe) ... k(1)
| aEe-1 . ho) (L)
h(Lc) 1(0) 0
o W(Le) h(Le—1) - h(0) o |
(2.13)

Nous pouvons nous servir ici de la propriété stipulant que les vecteurs propres des

- kd
matrices circulantes sont donnés par la base de Fourier ¢’ ¥orr [41]. Ainsi, I'équation
(2.13) peut étre reformulée de la maniére suivante :

FrECO=F'HF (2.14)

avec H qui est une matrice diagonale avec les valeurs propres de I' IEC O sur sa
diagonale. Les valeurs propres sont égales & la réponse en fréquence du canal, la valeur
de la k"¢ diagonale de la matrice H est donnée par :

Nprr-1 ored
- s

Hy, = Z h(d) e ' Nprr
d=0

(2.15)

En utilisant ’équation(2.14), I’équation (2.12) peut étre écrite de la maniére suivante :

R(n) = FF'HFF ! E®n)+Bpc(n)
= HE(n)+Bpo(n) (2.16)

qui peut s’écrire aussi sous la forme :



Ro(n) Hy 0 Ey(n)

Rk:(n) = ’ Hy, Ek:(n)
i RNDF;—l(n) | | 0 Hnprr—1 | ENDF;—l(n) l
B
+ Bk:(n) . CQFD (2.17)
| Byoer () |

Puisque la matrice H est diagonale, I’équation précédente montre que les sous porteuses
peuvent étre considérées comme orthogonales. Par conséquent, si I’on introduit des hy-
pothéses raisonnables, c’est & dire Lo < Nop et Lo < Nppr, il est trés intéressant de
noter que 'influence du canal se traduit par le fait que le symbole regu sur chacune des
sous porteuses correspond au scalaire entre le symbole émis et la réponse en fréquence
du canal & la fréquence de la sous porteuse.

Cette caractéristique fait la force de 'OFDM et nous verrons dans la suite de ce
chapitre comment I'exploiter au mieux pour égaliser le canal.

2.2.2 La méthode du “zero padding”

Dans le cas des systémes OFDM avec zero padding, I’annulation de 'IES est réalisée
en ajoutant a la fin de chaque symbole OFDM provenant de 'IDFT des zéros (cf. figure
2.4). On constate que si la durée du zero padding Tz p est supérieure a la dispersion du
canal Teanal, alors il n’y a pas de phénoméne d’IES. Afin de retrouver la propriété de
circularité présente avec le préfixe cyclique, et donc de supprimer 'IEC, il a été proposé
une méthode 42| appelée OverLap-and-Add (OLA). Cette méthode consiste & couper
le zero padding ajouté par I’émetteur contenant le reste du symbole OFDM diffusé par
le canal et & l'additionner avec le début du symbole OFDM. Une fois cette opération
effectuée, la fin du symbole OFDM recu correspondant a ’ajout du zero padding a la
réception peut étre supprimée. Nous allons maintenant détailler de quelle maniére la
propriété de circularité est retrouvée.

Lemme : si la dispersion du canal est inférieure & la longueur du zero padding pour le
symbole n et la sous porteuse k, alors les symboles OFDM regus a la sortie de la DFT

s’écrivent :

Ry(n) = HyEx(n) + Bzpi(n) (2.18)



T orpu

Signal émis / ) ‘ ‘ ‘ et
1er trajet ‘ ‘ et
Dernier trajet R ‘ et

F1G. 2.4 — Annulation de I'TES et de 'IEC grace au zero padding et a la méthode OLA
dans le cas d’un canal multitrajets et pour le cas limite ot Tzp = Tcanal-

ot Bzpy(n) correspond au bruit capté pour le symbole OFDM d’indice n et pour l'in-
dice de sous porteuse k.

Demonstration : Soient Norpy = Nprpr + Nzp le nombre d’échantillons d’un sym-
bole OFDM complet correspondant & la somme des échantillons d’un symbole OFDM
utile et du zero padding. L’ajout du zero padding en fin de chaque symbole OFDM est
modélisé par la multiplication par la matrice 2 suivante :

T
QNOFD]MXNDFT = [INDFTXNDFT ONDFTXNZP] (2'19)
Le vecteur de taille Nogpps correspondant aux symboles OFDM temporels & émettre
aprés 'ajout du zero padding est :
e(l+nNorpy) = Q F 1 E(n) (2.20)
avec | € [0; Noppy — 1], n =7 et k € [0; Nppr — 1].

Le vecteur de taille Noppy correspondant aux symboles OFDM temporels regus est :

r(l+nNorpy) = IECe(l+nNorpy) +
IES e(l+ (n—1)Norpm) +
b (Il +nNorpa)
= IECe(l+nNorpy) +
b (I +nNorpm) (2.21)



avec IECN, 1 pu xNorpar s YESNoppuxNorpy définies par les équations (2.8) et (2.9).
On constate que si la durée de la réponse impulsionnelle est inférieure a la durée du
zero padding (Lo < Nzp), les symboles temporels regus ne sont pas affectés par 'TES
grace a ’ajout du zero padding. En revanche, si la durée de la réponse impulsionnelle est
supérieure a la durée du zero padding, (Lc > Nzp), il apparait alors une interférence
entre symbole OFDM d’indice (n — 1) qui ne peut pas étre supprimée a l'inverse de
Iéquation (2.21). En pratique, ce cas n’intervient que rarement car la durée du zero
padding est fixée de telle sorte qu’elle soit supérieure a la réponse impulsionnelle du
canal.

Soit OLA la matrice qui correspond a l'opération de suppression et d’ajout du zero
padding en début de chaque symbole OFDM recu :

T
OLANDFTXNOFDM = [INDFTXNDFT [INZPXNZPONZPXNDFT—NZP] (2'22)

Le n'®™¢ vecteur correspondant aux symboles recus aprés démodulation OFDM s’écrit

alors :

R(n) =F OLA r ({ + nNorpur) (2.23)

Si nous remplagons les équations (2.20) et (2.21) dans 'équation (2.23) et que nous
supposons que D < Np¢, les symboles recus peuvent se mettre sous la forme suivante :

R(n) = F OLA [IEC e(l+nNorpm) + b(l+ nNOFDM)]
= F OLAIEC Q F ! E(n) + F OLA b (I +nNorpum)
= F OLA IEC Q F ! E(n) + Byzp(n) (2.24)

avec Bzp(n) qui correspond a la DFT du bruit résultant du produit matriciel OLA b (I + nNorpar)-

La matrice A TEC € est circulaire et est donnée par I’expression suivante :

OLA IEC @ = IEC +IES

h(0) 0 WLo) ... h(1)
| hLe—1) ... h©) (L)
= | (Lo . h(0) 0
o W(Le) h(Le—1) - h(0) o |
= F 'HF (2.25)

avec H la matrice diagonale dont la valeur de la k'*™¢ diagonale est donnée par I’équa-
tion (2.15). En utilisant ’équation(2.25), I’équation (2.24) correspondant aux symboles



regus aprés démodulation OFDM avec la méthode zero padding et OLA est similaire a
I’équation (2.16) correspondant aux symboles regus aprés démodulation OFDM avec la
méthode du préfixe cyclique :

R(n) = FF'HFF !'E®n)+Bzp(n)
= HE([n)+Bzp(n) (2.26)

A Tlinverse de la méthode du préfixe cyclique qui supprime & la réception la re-
dondance ajoutée au signal temporel, la méthode du zero padding avec OLA ajoute
une partie du signal regu en son début. Dans le cas d’'un canal bruité et pour chaque
symbole OFDM requ, il y a Nzp échantillons bruités qui sont ajoutés aux Nzp pre-
miers échantillons déja affectés par le bruit. Ce phénoméne est modélisé par ’équation
suivante :

OLA b (l + nNOFDM) =

b(0 +nNorpym) + b(Nprr + nNorpar)

: 2.27
b(Nzp — 14+ nNorprm) +b(Nppr + Nzp — 1+ nNorpar) CQFD (2:27)

b(Nzp +nNorpar)

b(Nzp + Norpm — 1+ nNorpu)

Corollaire : Pour une méme énergie bit F} et en supposant le bruit blanc, le bruit
équivalent en zéro padding avec OLA (NOZ P est supérieur au bruit du préfixe cyclique

(Ng©) -

N N,

Il en résulte un écart entre les rapports signaux a bruit :

Ey

Ey
NZP ~ NPC

dB NO

N
+ 10log, (1 + A’;’FT) (2.29)

dB ZP

La valeur du rapport entre la taille de la DFT et la longueur du préfixe cyclique ou du
zero padding est typiquement de 1/4 [4, 7, 3|, impliquant une différence de 0.97 dB.

2.2.3 Comparaison des méthodes préfixe cyclique et zero padding

Les méthodes du préfixe cyclique et du zero padding avec OLA permettent d’avoir
les mémes modéles simples de signaux recgus : le symbole requ sur chacune des sous
porteuses est une simple multiplication scalaire entre le symbole émis et la réponse en
fréquence du canal a la fréquence correspondante. Nous expliciterons dans la suite de ce



chapitre comment tirer les bénéfices de cette modélisation pour pouvoir égaliser le canal.

Les organismes de controle des télécommunications [8, 9| fixent la Densité Spectrale
de Puissance (DSP) émise dans une bande fréquence donnée (en général en dBm/MHz)
a ne pas dépasser pour les systémes de communication sans-fils. La redondance apportée
par le préfixe cyclique impose que la DSP du signal OFDM a émettre ait des ondulations
pouvant atteindre 1.5 dB [6]. Il est alors nécessaire de prendre 1.5 dB de marge sur la
puissance émise afin de respecter les normes. En revanche, le zero padding n’apporte
aucune redondance temporelle, et la DSP du signal émis est donc plate. La méthode du
zero padding a 'avantage de s’affranchir de la marge de gain nécessaire dans le cas de
la méthode du préfixe cyclique, et permet ainsi de pouvoir émettre plus de puissance &
I’émission.

En contrepartie, la méthode du zero padding souffre de 'inconvénient suivant. A
méme puissance regue, il a été montré dans la section précédente que la différence entre
le rapport signal a bruit obtenu avec la méthode du zero padding en association avec le
OLA est plus faible que celui obtenu avec la méthode du préfixe cyclique. Cette diffé-
rence est fonction du rapport entre la taille de la DFT et la longueur du zero padding.
La sensibilité du récepteur OFDM avec zero padding et OLA est donc plus faible de

10logy (1 + NDFT) dB, soit 10log;, (1 + %) = 0.97 dB pour un ratio typique entre la

Nzp

taille de la DFT et la longueur de l'intervalle de garde de 1/4. En définitive, le gain en
puissance émise apporté par le zero padding a I’émission est du méme ordre de gran-
deur que la dégradation du rapport signal & bruit & la réception due au zero padding
en comparaison avec le préfixe cyclique.

L’apport majeur du zero padding par rapport au préfixe cyclique concerne la consom-
mation de 'amplificateur de puissance. En effet, puisque le zero padding consiste & ajou-
ter des échantillons de valeur nulle & la fin de chaque symbole OFDM, I’'amplificateur
de puissance n’a pas besoin d’amplifier de signal pendant cette période la. La durée du
zero padding vaut typiquement le quart de la durée d’un symbole OFDM utile [4, 7, 3],
le gain en consommation de 'amplificateur de puissance est dans ce cas d’1/5 par rap-
port aux systémes avec préfixe cyclique. Cette caractéristique est trés importante car la
puissance consommée par les émetteurs OFDM est principalement due & la puissance
consommeée par I’amplificateur de puissance. La méthode du zero padding semble donc
étre la plus adaptée pour réaliser des émetteurs/récepteurs hautement intégrés et faibles
consommation.

2.3 Egalisation sans diversité fréquentielle

Comme présenté respectivement par les équations (2.17) et (2.26) dans les sections
2.2.1 et 2.2.2 pour les systemes OFDM fonctionnant avec la méthode du préfixe cyclique
ou du zero padding, le symbole regu sur la sous porteuse d’indice k apreés la démodulation
OFDM s’écrit de la maniére suivante :



Ri(n) = Ex(n)Hy, + Bi(n) (2.30)

Afin de passer les symboles dans un détecteur (qui donne des décisions) ou directement
a l'entrée d’un décodeur a entrées souples, il faut une estimation des symboles Ej(n).
Ceci est obtenu par égalisation du signal requ Ry(n). Pour connaitre le canal, il existe
des symboles pilotes qui sont envoyés et qui sont connus du récepteur. Selon les normes,
les pilotes sont soit envoyés sur toutes les sous porteuses en début de paquet et donc
avant les données [3, 7], soit envoyés sur certaines sous porteuses périodiquement au fil
de la transmission des données [5|. Dans le premier cas, I'intégralité de la réponse en
fréquence du canal est supposée connue grace au pilotes dés le début de la transmission
des données. Dans le second cas correspondant aux standards de diffusions, les symboles
pilotes ne sont pas envoyés sur toutes les sous porteuses car les autres sous porteuses
portent les symboles de données. L’estimation totale du canal est réalisée en interpolant
les estimations obtenues par les pilotes. Pour toute la suite de ce chapitre, on supposera
que le canal est parfaitement connu. En pratique, la valeur estimée est utilisée a la place
de la valeur du canal.

Nous présentons dans cette section trois méthodes couramment utilisées permettant
d’égaliser les symboles OFDM recus dans le cas des systémes OFDM affectés par un
canal sélectif en fréquence. On supposera que les synchronisations temporelle et fréquen-
tielle sont parfaitement réalisées, et que le bruit de phase est nul. Sous ces hypothéses,
il n’apparait donc pas d’interférences entre sous porteuses.

2.3.1 Le Zero Forcing

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

1
Gl = A (2.31)

Les symboles recus et égalisés s’écrivent :

By, (n)

= F
k(n) + o,

(2.32)

L’inconvénient majeur de cette méthode survient lorsque le canal posséde un ou plusieurs
évanouissement, c’est a dire lorsque la réponse en fréquence du canal est proche de 0.
Dans ce cas, G tend vers l'infini et le signal égalisé comporte un bruit fortement
amplifié, ce qui induit un probléme de stabilité numérique [43].



2.3.2 Le MMSE

L’égaliseur MMSE signifie Minimum Mean Square Error ou minimisation de 'er-
reur quadratique moyenne. L’idée de la méthode d’égalisation MMSE est de tenir
compte de I'amplitude la réponse fréquentielle du canal et du bruit ajouté dans celui-ci
en bornant I'amplitude du coefficient d’égalisation lorsque le canal posséde un éva-
nouissement. La minimisation de l'erreur quadratique moyenne consiste & minimiser

d

~ 2
Er(n) — Eg (n)‘ ] . Cette minimisation ameéne & 1’égaliseur suivant [44] :

H*
|Hi|” + 255

B
oE

G

avec o et o2 qui correspondent respectivement a la puissance du signal utile et a la
puissance du bruit.

Les symboles regus et égalisés s’écrivent :

Ek (77,) = Rk (n)Gk

- 2 op? :
Hy|” + 22

L’avantage de I'égaliseur MMSE par rapport a 1’égaliseur ZF est que lorsque |H k]2 ~
0,Gp~H ,’;%z et ne tend plus vers l'infini. Mais cet égaliseur nécessite la connaissance

du rapport signal a bruit.

2.3.3 Le MMSE simplifié

Lorsque la modulation des sous porteuses est réalisée avec un mapping de type PSK,
Iinformation utile est portée uniquement par la phase. Le dénominateur de I’égaliseur
MMSE défini par I’équation (2.33) est réel et n’est donc d’aucune utilité pour égaliser
les données. L’égaliseur MMSE simplifié consiste donc a s’affranchir du dénominateur
de I'égaliseur MMSE :

Gy = H;} (2.35)

Les symboles recus et égalisés correspondent au produit entre les symboles émis et le
module au carré de la réponse en fréquence du canal :

= Ey(n)|Hi|> + Bi(n)Hj, (2.36)

Cet égaliseur posséde trois avantages :



— Pour un traitement numérique, on sait que la division est une opération cotiteuse
en temps de calcul par rapport & une multiplication. Cet égaliseur est donc faible
complexité.

— Le rapport signal & bruit n’a pas a étre éstimé.

— Le codage canal en OFDM est typiquement un codeur convolutif {17, 5, 3, 7].
Le décodage canal associé le plus populaire est le décodeur de Viterbi. Dans le
cas d’'un décodage de Viterbi & entrées souple, il est utile d’avoir des informations
concernant la fiabilité des bits d’entrée pour pouvoir les décoder trés efficacement.
Cette information est donc directement obtenue dés 1’égalisation puisque ’ampli-
tude des symboles égalisés est directement proportionnelle au carré du module
de 'amplitude du canal. Ainsi, si le canal est bon, c’est a dire si |H, k\Z est relati-
vement grand, le signal égalisé sera considéré comme trés fiable; et inversement,
si le canal posséde un évanouissement, c’est a dire si |H, k]2 tend vers 0, le signal
égalisé sera considéré comme trés peu fiable.

2.3.4 Analyse des performances des égaliseurs : application & ’Hiper-
LAN2

Nous proposons d’étudier les performances des égaliseurs ZF, MMSE, et “MMSE
simplifi¢” sur le standard HiperLAN2 [3]|. Nous choisissons d’effectuer les simulations
sur le canal A [45] qui correspond & un canal multitrajet typique. Les résultats de si-
mulation sont moyennés sur 100 tirages de canaux indépendants. Les figures 2.5 et 2.6
présentent respectivement les TEB non codés pour la modulation QPSK, et pour les
modulations 16-QAM/64-QAM. On constate que les trois égaliseurs permettent d’ob-
tenir des performances similaires dans le cas d’'une modulation de phase (QPSK). De la
méme maniére, on constate aussi que les égalisations ZF et MMSE permettent d’obtenir
des performances similaires dans le cas des modulations M-QAM. L’égaliseur “MMSE
simplifi¢” ne peut pas étre appliqué a ces modulations puisqu’elles ne sont pas des
modulations de phase.

——QPSKZF : < 16-QAM ZF
—%— QPSK MMSE —D>— 16-QAM MMSE
—9— QPSK MMSE simplifié —<4—64-QAM ZF

b, : —»>— 64-QAM MMSE

107

BER non codé
BER non codé

107

10 15 10 15
Eb/No (dB) Eb/No (dB)

Fi1G. 2.5 — TEB non codés d’un systéme Fi1G. 2.6 — TEB non codés d’un systéme
HiperLAN2/QPSK avec le modéle de ca- HiperLAN2/16-QAM et 64-QAM avec le
nal A pour les égaliseurs ZF, MMSE et modéle de canal A pour les égaliseurs ZF

“MMSE simplifié”. et MMSE.



2.4 Egalisation avec apport de la diversité fréquentielle

En OFDM, lorsqu’une ou plusieurs sous porteuses se situent dans un évanouisse-
ment de la réponse en fréquence du canal, les données portées sur ces sous porteuses
sont alors trés peu fiables impliquant une forte probabilité d’erreur. Les performances
sont donc trés fortement dégradées. Afin d’améliorer les performances du systéme il est
possible de transmettre les mémes données sur plusieurs canaux ayant des réponses en
fréquences différentes. La probabilité que des données similaires soient toutes transmises
sur les évanouissements des canaux est donc faible, la fiabilité de la transmission est alors
grandement améliorée. Le fait de disposer de plusieurs versions des données affectées
par des réponses en fréquences différentes permet d’obtenir de la diversité fréquentielle.
La figure 2.7 présente le principe et ’avantage apporté par la diversité fréquentielle. Par
exemple, les données portées par la sous porteuse complétement effacée sur le canal 1
peuvent étre récupérées sur les canaux 2 et 3.

Signal regus du canal 1
Signal regus du canal 2

Signal émis

Signal recus du canal 3

34

FiG. 2.7 — Illustration de 'avantage apporté par la diversité fréquentielle en OFDM.

Parmi les systémes OFDM, on peut distinguer deux types de techniques de transmis-
sion :

— les transmissions SISO (Single Input Single Output) qui consistent & émettre un
signal entre une antenne d’émission et une antenne de réception.

— les transmissions avec diversité d’antenne qui consistent & émettre un méme signal
entre une antenne d’émission et plusieurs antennes de réception pour les systémes
SIMO (Single Input Multiple Output) [46], ou entre plusieurs antennes d’émis-
sion et plusieurs antennes de réception pour les systémes MIMO (Multiple Input
Multiple Output) [23, 47].

Dans le cas des systémes avec diversité d’antenne, I’environnement est vu comme étant
plusieurs canaux ayant des réponses en fréquences différentes entre une antenne d’émis-
sion et une antenne de réception. Cette diversité spatiale apporte donc de la diversité
fréquentielle. L’inconvénient de ce type de transmission est la nécessité d’avoir plusieurs
front-ends RF & I’émission et a la réception augmentant ainsi le coup des équipements.
Pour une excellente présentation et étude des systémes OFDM SIMO et MIMO, le lec-



teur peut se référer a la thése [23].

Pour les systéemes SISO, il existe deux moyens permettant d’obtenir de la diversité fré-
quentielle. Le premier consiste & envoyer les mémes données sur au moins deux sous
porteuses suffisamment éloignées au sein d’une méme bande. Ceci peut étre facilement
obtenu en forcant le signal OFDM a émettre a étre réel [7]. Les symboles d’entrée de
I'IDFT doivent donc posséder la propriété de symétrie hermitienne impliquant une ré-
pétition d’un facteur 2 des symboles & émettre. On appellera redondance fréquentielle le
fait de forcer le signal OFDM a posséder la symétrie hermitienne. Le deuxiéme moyen,
que l'on appellera redondance temporelle, consiste a émettre le méme symbole OFDM
sur au moins deux bandes différentes. Les systémes utilisant la redondance fréquentielle
et/ou temporelle sont appelés systémes MultiBandes OFDM |7]. L’avantage du Multi-
Bandes OFDM par rapport aux systémes SIMO ou MIMO est qu’il n’est pas nécessaire
de disposer de plusieurs fronts-ends RF, mais uniquement d’un OL dont la fréquence
change en fonction de symbole a émettre. En revanche, I'inconvénient de cette méthode
est que 'apport de la diversité fréquentielle passe par la diminution du débit.

Dans la suite de cette section, nous nous intéressons uniquement au cas de ’égalisation
du canal pour les systémes Multibandes OFDM. Dans un premier temps nous proposons
un égaliseur dans le cas de la redondance fréquentielle, puis un égaliseur dans le cas de
la redondance temporelle, et finalement un égaliseur lorsque les deux redondances sont
disponibles.

2.4.1 Proposition d’égalisation avec redondance fréquentielle

Dans le but d’obtenir de la redondance fréquentielle, les données portées par les sous
porteuses a lentrée de 'IDFT sont forcées a étre complexe conjuguées. La moitié d’un
symbole fréquentiel OFDM a émettre est donc la répétition de 'autre moitié :

Er(n) = E*(n) (2.37)
pour k € [1; Nppr — 1] et n € Z

Afin de simplifier la présentation, nous numéroterons les indices des sous porteuses d’une
maniére différente par rapport aux sections précédentes : les sous porteuses d’indice po-
sitif (respectivement négatif) correspondent aux sous porteuses de fréquence positive
(négative) pour la partie bande de base.

Comme le montre la figure 2.8, les symboles regus portent les mémes données mais sont
affectés différemment par le canal :

{Rk(n) = Ey(n)Hi + By(n) (2.38)

“w(n) = Eg(n)H*) + B*;(n)
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FiG. 2.8 — Transmission des données avec redondance fréquentielle.

La figure 2.9 représente le synopsis de ’égaliseur que nous proposons dans le cas de
signaux OFDM émis qui sont complexe conjugués dans le domaine fréquentiel (avant
I'IDFT), ou réels dans le domaine temporel (aprés 'IDFT). Puisque les valeurs des
données transmises sont égales aux indices des sous porteuses —k et k, nous proposons
d’égaliser conjointement les symboles recus d’indice —k et k. Afin de trouver les co-
efficients de 1’égaliseur, nous allons minimiser l'erreur quadratique moyenne entre les
symboles recus et les symboles émis.

R (n)—> G,

\@—>Ek(n)
R—t(”)"G k/

F1G. 2.9 — Synopsis de I’égaliseur avec redondance fréquentielle.

Les symboles regus égalisés sont :

Er(n) = GrRr(n)+G_pR™(n) (2.39)
= Ek(n) (Hka + HikG—k) + Bk(n)Gk + Bik(n)G_k

avec G et G_j qui correspondent aux coefficients de ’égaliseur.

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

~ 2

‘Ek(n) - Ek(n)‘ = | Ex(n) (HxG, + H* .G — 1) + Bi(n)Gi + B, (n) G|’
(2.40)
Les bruits By(n) et B*,(n) sont supposés indépendants et décorrélés du signal utile
Ex(n). L’erreur quadratique moyenne entre les symboles émis et les symboles regus est :

~ 2
E [\Eun) ~ Ex(n)| } = o} |HGy + H Gy = 1" + 0% (IGh> +1G4?)  (241)

2 2 ; . - ; faa . - X
avec 03 et 0 qui correspondent respectivement aux puissances moyennes du signal et
du bruit.



Les dérivées partielles de I’équation (2.41) en fonction des coefficients de ’égaliseur
G et G_j doivent étre égales & 0 pour minimiser 'erreur quadratique moyenne. Ces
dérivées aménent au systéme suivant :

2
Hf = Gy <|Hk|2 + Z—g) +G_pHyH", 2.42)
o2 :
H = G <|H—k\2 + é) + GrH_Hy,
La forme matricielle du systéme (2.42) est :
m [l w1,
[ " } _ o1 o { ] (2.43)
H_y, H.yHy  |[Hf+ 78 | LG

M;
L’inversion de la matrice M permet d’obtenir les coefficients Gy, et G_j de ’égaliseur :

0'2 7
{ G ]_ 1 [Hoif*+ 28 —H{H?, { H; }

e H

(2.44)
det(Miu) | —H_yH,  |H* + %23
E

2 2 7
avec det(My) = Z—g |H >+ |H_1]* + Z%; :

Finalement, aprés quelques simplifications, les coefficients de 1’égaliseur proposé sont
[48] :

Gy = b o2
|Hg|*+H_i |+ -5
G — H_, f (2.45)
| H >+ H x|+ 75
E
Les symboles regus égalisés s’écrivent donc de la maniére suivante :
Eiy(n) = Rp(n)Gr+ R ,G_y
(1EK + |H-x ) By(n) + H By(n) + H_ B, 016

2
|Hi” + | H 4> + 2
E

On constate que si, par exemple, une des sous porteuses de donnée d’indice k est affectée

2
par un évanouissement du canal (|Hy|> << Z—QB), le dénominateur de 1'équation (2.45)
E

. . N 2 . N .
est équivalent & |H_|” qui est & priori non nul.



Simplification de I’égaliseur

Lorsque les données proviennent d’un mapping de type PSK, 'information utile est
uniquement portée par la phase. Dans ce cas, puisque les dénominateurs des coefficients
de I'égaliseur sont réels, il est possible de s’en affranchir. Les coefficients de ’égaliseur
sont donc les suivants :

G, = H;
{ G — H. (2.47)

Dans ce cas, les symboles recus et égalisés s’écrivent :

Bx(n) = (|H,€|2 n |H_k\2) E(n) + HiBy(n) + H_yB*, (n) (2.48)

La fiabilité du signal regu est maintenant directement proportionnelle a la valeur de
|Hy,|? + |H_i|* et bénéficie de la redondance fréquentielle.

2.4.2 Proposition d’égalisation avec redondance temporelle

La redondance temporelle consiste & envoyer le méme symbole OFDM plusieurs fois
sur des bandes de fréquence différentes grace a un oscillateur local agile qui commute
de fréquence & chaque symbole OFDM. Une telle architecture est discutée chapitre 3.
De cette maniére, les sous porteuses portant des données similaires sont affectées par
le canal d’une maniére différente permettant d’obtenir de la diversité fréquentielle a la
réception. Le schéma de principe d’une redondance temporelle de facteur 2 est présentée
en figure 2.10.
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w,
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Fi1c. 2.10 — Transmission des données avec redondance temporelle.

Les D versions du méme symbole OFDM qui sont recues pour une redondance
temporelle de facteur D sont modélisées de la maniére suivante :

Rip(n) = Eg(n)Hyy, + Big(n)

Ray(n) : Ey(n)Hzj, + Bay(n) (2.49)

Rpp(n) = Ey(n)Hpy + Bpy(n)



avec Hiy,...,Hp; les D réponses en fréquence équivalents bande de base des canaux
sur lesquels le méme symbole OFDM est émis, et Big(n), ..., Bpg(n) les D bruits regus.
La figure 2.11 présente le synopsis de 1’égaliseur que nous proposons. Puisque les valeurs
des données transmises sur la sous porteuse d’indice k des D bandes sont égales, nous
proposons d’égaliser conjointement les D symboles regus sur cette sous porteuse k.

le(n)—> G1

R (n)—> G,

-

Ro(n)—> G

F1G. 2.11 — Synopsis de I’égaliseur avec redondance temporelle.

Les symboles regus égalisés sont :

D
Ex(n) = Y Ri(n)Gi
=1

D D
= Ep Y Hip(n)Gi+ ) _ Bi(n)G; (2.50)

i=1 =1

avec Gg les D coefficients de notre égaliseur.

Les bruits Bj(n) sont supposés indépendants et décorrélés du signal utile Ey(n). L’er-
reur quadratique moyenne entre les symboles émis et les symboles regus est :

D
> HG—1
i=1

Les dérivées partielles de ’équation (2.51) en fonction des coefficients de 1’égaliseur
G4 doivent étre égales & 0 pour minimiser I'erreur quadratique moyenne. Ces dérivées
ameénent au systéme suivant :

2 D
~ 2
E [Ey(n) —Ek(n)] - +0% > |G (2.51)
=1

2
Hyg(n) = G1g (|Hlk\2 + %) + 30, GapHa Hij,
* _ 2 0'23 b—1 * D *
Hyp,(n) = Gow ([Horl” + 22 ) + 2200 GawHarHop + 321 GarHapHoy,
% _ 2, 0% D-1 *
Hpp(n) = Gpy <|HD1€’ + g) + 221 GawHarHpy,

(2.52)



La forme matricielle du systéme (2.52) est :

_ , )
), \Hyp” + % Hy;Ho, ...  HipHpy o
2
Hyy, HopHyy, Hy >+ %% Hy Hpy Go
| _ k. | Hyp| i k. . (2.53)
H . . ' 2 || @
Dk | HpiHu HpjHay, ... |Hpp* + % | P
Mp

L’inversion de la matrice M p permet d’obtenir les coefficients de I'égaliseur G4 [48] :

Gl = 2 i
AL Hirl?
: (2.54)
Gp = 2 Hpj
AL Hal?
Les symboles recus égalisés s’écrivent de la maniére suivante :
_ S [ Hl + Hi Big(n)
E(n) = E(n) (2.55)

2 D 2
% + iz [Higl

Sans surprise, on constate que plus le nombre de bandes utilisées est grand, plus le
signal regu est fiable. En effet, la probabilité que la sous porteuse d’indice k se situe a
chaque fois dans un évanouissement des D canaux utilisés est trés faible.

Simplification de I’égaliseur

De la méme maniére que pour les égaliseurs précédents, lorsque les données pro-
viennent d’un mapping de type PSK, il est possible de simplifier les coefficients de
I’égaliseur proposé de la maniére suivante :

G1 = Hy
: (2.56)
Gp = Hpj,
Les symboles recus égalisés s’écrivent de la maniére suivante :
Ei(n) = Ei(n) Z [|Hik’2 + Hi},Bir(n) (2.57)

i=1



On constate que de la méme maniére que pour I’égaliseur avec redondance fréquentielle,
si une des sous porteuses de donnée d’indice k se situant sur une des bandes est affectée
par un évanouissement du canal, il est possible de récupérer les données sur une des
sous porteuses de donnée de méme indice k se situant sur les autres bandes.

2.4.3 Proposition d’égalisation avec redondance temporelle et fré-
quentielle

Les redondances temporelle et fréquentielle peuvent étre associées afin d’obtenir une
trés grande diversité fréquentielle. Le principe de I’égaliseur est le méme que pour les
deux méthodes présentées précédemment. Le synopsis de I'égaliseur utilisant les deux
types de redondances sur D bandes est présenté en figure 2.12. Les coefficients de ’éga-
liseur sont au nombre de 2D. Les coefficients Gg et G‘ik correspondent aux coefficients
a appliquer aux symboles recus sur la bande d’indice d et sur les sous porteuses d’indice

ket —k.
le(}’l)% G;c
le{(ﬂ)"Gl_k
Rzk(n>4> Gz
sz{(l’l)"Gik
RDk(I’l)H GD
—

G”,

F1G. 2.12 — Synopsis de I’égaliseur avec redondance temporelle et fréquentielle.

Des sections 2.4.1 et 2.4.2, on peut en déduire la valeurs des coefficients de ’égaliseur
a appliquer aux symboles regus [48] :

(G = o e .
%JFZZD:NHMF-FZZQJHFH

Gl_ = - Hi g .
€+Z£1‘Hik‘2+zi’;1’1{i—k|

: (2.58)

Gl = o .
e P

Gb, = UBE

2
o D 2 D 2
Tg +Zi=1‘H’ik‘ +Zi:1 ’Hsz‘

Si les estimations des canaux Hyg, sont idéales, les symboles regus égalisés s’écrivent de
la maniére suivante :



>2, [|Hik|2 + |H;_i|* + Hii Bi,(n)H; _x Bi* .(n)

2 D D
Zf + Zi:l ’sz‘Q + Zi:l |Hi—k‘2

Ei(n) = Ex(n) (2.59)
Simplification de I’égaliseur

Lorsque les données proviennent d’un mapping de type PSK| les coefficients de
I’égaliseur proposé se simplifient de la maniére suivante :

Gl = Hi
Gl, = Hiy
: (2.60)
Gy = Hp
GP, = Hp,

Si les estimations des canaux Hy, et Hy_; sont idéales, les symboles regus égalisés
s’écrivent de la maniére suivante :

Ey(n) = Eg(n) Z [|Hik|2 + | Hi_y|” + HijBi,(n) + Hi_;B* ,(n)|  (2.61)
i=1

2.4.4 Etude experimentale des performances des égaliseurs proposés :
application au MultiBandes OFDM

Nous proposons d’étudier les performances de nos égaliseurs sur le processus de nor-
malisation IEEE 802.15.3a [7], ou autrement appelé MultiBandes OFDM. Ce standard
vise les applications sans-fils hauts débits (jusqu’a 480 Mbps) et faibles portées (jusqu’a
10 metres). La bande totale de transmission (entre 3.1 et 10.5 GHz) est divisée en 14
sous-bandes. Chaque symbole OFDM est envoyé sur une des 14 bandes disponibles.
Les bandes sont toutes larges de 528 MHz et possédent 128 sous porteuses modulées
en QPSK. L’ordre d’envoi des symboles sur les trois bandes est donné par un code
tempo-fréquentiel. Toutes nos simulations sont réalisées sur le “mode 1”7, qui consiste en
I'utilisation des 3 premiéres sous-bandes entre 3.1 et 4.8 GHz.

Ce standard a été choisi pour deux raisons :

— Pour les débits allant de 53.3 & 200 Mbps, le méme symbole OFDM est répété
sur 2 bandes différentes : le MultiBandes OFDM dispose alors d’une redondance
temporelle d’ordre 2. A cette redondance temporelle, il peut étre ajouté une re-
dondance fréquentielle pour les débits 53.3 et 80 Mbps. Le récepteur dispose donc
de deux versions des données transmises pour les débits de 110, 160 et 200 Mbps,
et de quatre versions des données transmises pour les débits de 53.3 et 80 Mbps
permettant ainsi d’obtenir une grande diversité fréquentielle.



— Les canaux de propagation pour le MultiBandes OFDM ont été modélisés en [49].
Selon la distance entre I’émetteur et le récepteur, et la densité du canal, on peut
distinguer quatre types de canaux appelés CM1, CM2, CM3 et CM4. Ces canaux
sont tous trés dispersifs et sélectifs en fréquence et il est donc nécessaire d’utiliser
la diversité fréquentielle afin de pouvoir récupérer les données trés peu fiables se
situant dans des zones d’évanouissement. La figure 2.13 correspond a un exemple
de réponse en fréquence d’'un canal CM1 sur les 3 bandes du “mode 17 et illustre
le fait que les canaux utilisés en MultiBandes OFDM possédent un grand nombre
d’évanouissements.

Des descriptions plus détaillées du MultiBandes OFDM et de ses modéles de canaux
sont disponibles respectivement en Annexe B et en Annexe B.2.
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F1a. 2.13 — Exemple de réponse en fréquence d’un canal CM1.

Parmi les canaux modélisés pour le MultiBandes OFDM, on peut distinguer 2

groupes :

— le premier groupe correspond aux canaux dont la durée des réponses impulsion-
nelles est inférieure a la durée du zero padding. Le modéle des signaux regus défini
par 'équation (2.26) sur lequel nous avons proposé nos égaliseurs, est alors valide.
Ce groupe est composé des canaux CM1 et CM2.

— le second groupe correspond aux canaux dont la durée des réponses impulsion-
nelles est supérieure a la durée du zero padding. Le modéle des signaux recus
sur lequel nous avons proposé nos égaliseurs n’est donc plus valide. Ce groupe est
composé des canaux CM3 et CM4.

Nous décomposons donc nos simulations en deux groupes : le premier correspond aux
performances des égaliseurs proposés pour les canaux CM1 et CM2 dans le cas de la
redondance fréquentielle et /ou de la redondance temporelle, tandis que le second teste
la robustesse de nos égaliseurs pour les canaux CM3 et CM4 qui ne satisfont pas les



hypothéses de notre modélisation. Les résultats de simulation sont moyennés sur 100
tirages de canaux indépendants.

2.4.4.1 Performance des égaliseurs aux canaux simples

Le code tempo-fréquentiel choisi pour la transmission des symboles OFDM est le
numéro 1 du tableau B.4 de I’annexe B. Un paquet MultiBandes OFDM peut contenir
jusqu’a 4096 octets mais nous nous limiterons a une taille de paquet typique de 1024
octets [7]. Les réalisations de canal sont toutes différentes et indépendantes pour chaque
paquet transmis. Le Taux d’Erreur Paquet (TEP) ne doit pas dépasser 8% [7], ce qui
correspond & un Taux d’Erreur Binaire (TEB) codé de 10~° pour un paquet de 1024
octets. Le TEB non codé cible est donc d’environ de 1072, et ce quel que soit le rende-
ment de code utilisé.

La redondance temporelle

Dans cette partie, nous nous intéressons a 1’égalisation des symboles de données pour
les débits de 110, 160 et 200 Mbps. A ces débits, seule la redondance temporelle de fac-
teur 2 est disponible. Puisque la constellation utilisée pour les sous porteuses de données
est de type QPSK, nous proposons d’utiliser 1’égaliseur dont les coefficients sont définis
par I'équation (2.56) pour D = 2. Les figures 2.14 et 2.15 représentent respectivement
les TEB non codés obtenus grace a I’égaliseur proposé pour les canaux CM1 et CM2.
Les performances obtenues grace a notre égaliseur (“algo. red. tempo.”) sont comparées
a trois autres simulations : (i) la premiére correspond au cas sans diversité fréquentielle
(“MMSE sans diversité”), c’est a dire lorsquun symbole OFDM différent est envoyé sur
chacune des bandes (cas D = 1); (ii) la seconde correspond au TEB obtenu en choisis-
sant a chaque fois la bande qui permet d’obtenir le plus faible TEB (“meilleure des 2
bandes”) ; (iii) enfin la troisiéme correspond au cas d’un systéme MultiBandes OFDM
avec un canal AWGN (“cas idéal”), cette courbe correspond a la courbe de référence.

Le systéme MultiBandes OFDM utilise le zero padding avec la méthode OLA. Le
rapport entre la taille de la DFT et la longueur du zero padding est de 1/4 impliquant
une dégradation de 0.97 dB (cf. Section 2.2.2) de la courbe de référence correspondant au
TEB d’une modulation QPSK. Les simulations pour les canaux CM1 et CM2 donnent
des performances quasiment similaires. On constate que si aucune diversité fréquentielle
n’est disponible, les performances du systéme sont trés mauvaises : le TEB cible de 1072
est atteint pour un Ep/Ny = 12.5 dB au lieu de 5.3 dB pour le cas idéal. Si 'on dispose
d’un moyen permettant de choisir 'une des 2 bandes afin de minimiser le TEB final, le
gain obtenu est seulement de 2 dB par rapport & I'égaliseur sans diversité fréquentielle.
Avec Dégaliseur proposé, le TEB cible est atteint pour Ey/Ny = 7.7 dB. Le critére
que nous choisissons afin de quantifier I’apport de notre égaliseur consiste & calculer
le pourcentage de dégradation (d au canal sélectif en fréquence) que notre égaliseur
permet de récupérer par rapport & un égaliseur sans diversité, et ce pour un TEB donné :
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Fi1G. 2.14 — TEB non codés pour un sys- Fi1G. 2.15 — TEB non codés pour un sys-
téme MultiBandes OFDM avec redon- téme MultiBandes OFDM avec redon-
dance temporelle avec le modéle de canal dance temporelle avec le modéle de canal
CM1 CM2

Eb/NO‘égaliseur sans diversité Eb/NO‘cas idéal

Ey/No| — Ep/No| (2:62)

Dégradation en % =

égaliseur proposé cas idéal

A partir de ce critére, nous pouvons dire que cet égaliseur permet de récupérer 67
% des dégradations dues a la séléctivité des canaux en comparaison au cas idéal et au
cas d’un égaliseur sans diversité fréquentielle.

La redondance temporelle et fréquentielle

Dans cette partie, nous nous intéressons a 1’égalisation des symboles de donnée pour
les débits de 53.3 et 80 Mbps. A ces débits, on dispose d’une redondance temporelle
de facteur 2 et d’une redondance fréquentielle. Le récepteur dispose donc de 4 versions
différentes des données transmises. Les coefficients de I'égaliseur que nous proposons
d’étudier sont définis par I’équation (2.60) pour D = 2. Les figures 2.16 et 2.17 repré-
sentent respectivement les TEB non codés obtenus grace a 1’égaliseur proposé pour les
canaux CM1 et CM2. Ces performances (“algo. red. tempo./freq.”) sont comparées aux
performances obtenues en choisissant a chaque fois la bande qui permet d’obtenir le
plus faible TEB (“meilleure des 4 sous-bandes”).

Les simulations pour les canaux CM1 et CM2 donnent une nouvelle fois des per-
formances quasiment similaires. Si ’on dispose d’un moyen permettant de choisir I'une
des 4 sous-bandes permettant de minimiser le TEB final, les performances sont un peu
améliorées par rapport a 1’égaliseur choisissant la meilleur des 2 sous-bandes dans le
cas d’une redondance temporelle. Néanmoins, le gain n’est seulement que de 2.6 dB par
rapport & I’égaliseur sans diversité fréquentiel. Avec ’égaliseur proposé, le TEB cible est
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Fi1G. 2.16 — TEB non codés pour un sys- FiG. 2.17 — TEB non codés pour un sys-
téme MultiBandes OFDM avec redon- téme MultiBandes OFDM avec redon-
dances temporelle et fréquentielle avec dances temporelle et fréquentielle avec
le modéle de canal CM1 le modéle de canal CM2

atteint pour Ey/Ng = 5.9 dB. Cet égaliseur permet de récupérer 91 % des dégradations
dues a la séléctivité des canaux en comparaison au cas idéal et au cas d’un égaliseur
sans diversité fréquentielle.

2.4.4.2 Robustesse des égaliseurs aux canaux difficiles

Dans cette section nous considérons les modéles de canaux dont la durée des ré-
ponses impulsionnelles est plus longue que la durée du zero padding. Dans ce cas, le
modéle des signaux regus sur lequel nous avons proposé nos égaliseurs n’est donc plus
valide. Néanmoins, nous proposons d’étudier les performances de nos égaliseurs pour ce
type de canaux (CM3 et CM4) afin de tester leur robustesse.

On peut distinguer deux scénarios possibles. Le premier scénario part de 'hypothése
qu’il n’y a qu'un émetteur et qu'un récepteur dans le “mode 1”. Le signal recu aprés
la zone correspondant au zero padding est perdu et n’est plus capté car le récepteur a
changé de bande de fréquence (cf. figure 2.18). Le second scénario prend en compte le
fait que les 3 bandes du “mode 17 sont toutes occupées a un instant donné. Dans ce
cas, il y a de l'interférence entre utilisateurs. Prenons un exemple : le premier symbole
des utilisateurs 1 et 2 sont respectivement émis sur les bandes 1 et 2; puis, & cause des
codes tempo-fréquentiels, le second symbole des utilisateurs 1 et 2 sont respectivement
émis sur les bandes 2 et 3. La fin du premier symbole émis par 'utilisateur 2 qui n’a pas
pu étre capté par le récepteur a cause de la dispersion du canal va donc interférer avec
le second symbole émis par l'utilisateur 1. Dans la suite nous considérerons 2 cas : (i)
le cas “mono émetteur” ot I'on supposera qu’il n’y a qu’un seul émetteur qui transmet
des informations sur le “mode 1”7 du MultiBandes OFDM; (ii) le cas “multi émetteurs”
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F1G. 2.18 — Exemple de réception de 5 symboles OFDM sur le “mode 1”7 du MultiBandes
OFDM avec un émetteur et un récepteur dans le cas d’un canal dont la durée de la
réponse impulsionnelle est plus longue que la durée du zero padding.

ou ’on supposera que toutes les bandes du “mode 1”7 sont utilisées par différents émet-
teurs. Nous supposerons que tous les émetteurs sont situés a égale distance et que leur
puissance d’émission est identique.

Le cas “mono émetteur”

Les figures 2.19 et 2.20 représentent les TEB non codés obtenus grace aux égaliseurs
proposés respectivement pour les canaux CM3 et CM4 dans le cas “mono émetteur”. Les
performances obtenues sont trés dégradées par rapport au cas idéal et ceci pour deux
raisons : la premiére est que les canaux CM3 et CM4 possédent un trés grand nombre
d’évanouissements ; la seconde est que le récepteur n’a pas le temps de capter 'intégra-
lité du signal recu. Le TEB cible de 1072 est respectivement atteint avec les canaux
CM3 et CM4 pour Ep/Ny = 8.7 dB et E, /Ny = 11 dB avec les égaliseurs utilisant la
redondance temporelle, et pour Ey/Ny = 7 dB et E,/Ny = 8.3 dB avec les égaliseurs
utilisant la redondance temporelle et fréquentielle.

Le cas “multi émetteurs

Les figures 2.21 et 2.22 représentent respectivement les comparaisons des TEB non
codés obtenus grace & nos égaliseurs pour les canaux CM3 et CM4 dans le cas “mono
émetteurs” et “multi émetteurs”. Les performances sont quasiment similaires, et le fait
d’ajouter une partie d’'un symbole restant émis sur la méme bande n’influe que trés
peu. Cette constatation est principalement due au fait que la constellation utilisée pour
moduler les données est une QPSK et est donc trés robuste. A cette robustesse s’ajoute
la forte diversité fréquentielle dont dispose le MultiBandes OFDM. Les débits les plus
faibles (53.3 et 80 Mbps) disposant de la redondance temporelle et fréquentielle sont
utilisés pour les canaux CM3 et CM4 qui, comme on peut le constater, sont les plus
difficiles. Les égaliseurs utilisant la redondance temporelle et fréquentielle permettent
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Fic. 2.20 — TEB non codés pour un
systéme MultiBandes OFDM avec re-
dondances fréquentielle et/ou tempo-
relle avec le modéle de canal CM4 en
“mono émetteur”

de récupérer respectivement 79 % et 72 % des dégradations dues a la séléctivité des
canaux CM3 et CM4 en comparaison au cas idéal et au cas d’un égaliseur sans diversité

fréquentielle.
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F1a. 2.21 — Comparaison des TEB non
codés pour un systéeme MultiBandes
OFDM avec redondances fréquentielle
et/ou temporelle avec le modéle de ca-
nal CM3 en “mono émetteur” et “multi
émetteurs”

BER non codé

t] —#— algo. red. tempo. mono
—%— algo. red. tempo. multi

—0O— algo. red. tempo./freq. mono
—=&— algo. red. tempo./freq. multi

—k— cas idéal

10’ " i
0 2 4 6 8 10 12 14
Eb/No (dB)

Fig. 2.22 — Comparaison des TEB non
codés pour un systéme MultiBandes
OFDM avec redondances fréquentielle
et/ou temporelle avec le modeéle de ca-
nal CM4 en “mono émetteur” et “multi
émetteurs”



2.5 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons rappelé comment un canal dispersif en fréquence pro-
voque, dans le cas des systemes OFDM, de I'IES et de I'EC a la réception. Le préfixe
cyclique ou le zero padding avec la méthode OLA permet de s’affranchir de I'IES et
de I'IEC si leur durée est supérieure a celle de la réponse impulsionnelle du canal.
L’égalisation du canal consiste alors & compenser 'influence du canal. Aprés avoir rap-
pelé 'expression des égaliseurs classiques, nous avons proposé des égaliseurs permettant
d’utiliser d’'une maniére optimale au sens des moindres carrés la diversité fréquentielle
présente dans le cas d’une redondance fréquentielle ou dans le cas d’une redondance
temporelle pour des systémes MultiBandes OFDM. Les performances de ces égaliseurs
ont été présentées pour le processus de normalisation IEEE 802.15.3a [7]. Il a été mon-
tré que ces égaliseurs sont trés performants dans le cas de canaux possédant un grand
nombre d’évanouissements et permettent de récupérer un grand pourcentage des pertes
dues a la sélectivité du canal. La robustesse des égaliseurs a été mise en avant en testant
les égaliseurs pour des canaux difficiles, c’est & dire pour des canaux dont la durée de
la réponse impulsionnelle est plus grande que celle du zero padding.

Ce travail a donné lieu a une publication & une conférence internationale [48].






Chapitre 3

Proposition d’une architecture de
synthétiseur de fréquences agile

omme nous 'avons vu dans le chapitre précédent, les performances des systémes
OFDM, dans le cas de canaux trés sélectifs en fréquence, peuvent étre grande-
ment améliorées par 'apport de la diversité fréquentielle. Le MultiBandes OFDM, ré-
cemment proposé pour le processus de normalisation 802.15.3a [7], permet de disposer
d’une grande diversité fréquentielle en envoyant les symboles OFDM sur des bandes de
fréquence différentes. Les contraintes de débit font que le synthétiseur de fréquences
permettant ce type de communication doit commuter d’une fréquence a une autre treés
rapidement (< 9.5 nsec). Le MultiBandes OFDM offre donc la possibilité de réfléchir
& de nouvelles architectures de synthétiseur de fréquences agile. Dans ce chapitre, nous
nous intéressons & la faisabilité d’un synthétiseur de fréquences sur 14 bandes, faible
complexité et & hautes performances, pour les communications MutiBandes OFDM.

Ce chapitre est structuré de la maniére suivante. Dans un premier temps nous dé-
crirons le cahier des charges du synthétiseur de fréquences et nous montrerons pourquoi
il est nécessaire de réfléchir & de nouvelles architectures. Puis, aprés avoir présenté suc-
cinctement 1’état de ’art des architectures de synthétiseurs de fréquence existantes pour
le MultiBandes OFDM, nous nous intéressons aux deux propositions de la littérature
permettant la génération des 14 fréquences en mettant en avant leurs avantages et in-
convénients respectifs. Nous présenterons alors I’architecture que nous proposons dont
la réalisation est bien moins contraignante que les deux précédentes. Les principales
fonctions de notre architecture seront ensuite décrites. L’étude du bruit de phase mon-
trera que les performances attendues de notre synthétiseur répondent trés largement aux
contraintes imposées par le MuliBandes OFDM. Finalement, nous dimensionnerons les
composants (mélangeurs, filtres,...) afin que la puissance des fréquences parasites soit
la plus faible possible avec des tolérances acceptables.
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3.1 Cabhier des charges et problématique

En MultiBandes OFDM, I’émission des symboles peut s’effectuer sur 14 bandes dif-
férentes [7]. L’espacement entre ces bandes est constant et égal & 528 MHz. Ces 14
bandes forment 4 groupes de 3 bandes chacune et 1 groupe de 2 bandes. La figure 3.1
présente ce plan de fréquence.

Groupe 1

ou "mode 1" Groupe 2 Groupe 3 Groupe 4 Groupe 5

— 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 ——>  (MHz)
3432 3960 4488 5016 5544 6072 6600 7128 7656 8184 8712 9240 9760 10296

FiG. 3.1 — Plan de fréquence du MultiBandes OFDM.

Le transmetteur MultiBandes OFDM complet doit répondre & des exigences trés
strictes telles qu’un cott de fabrication trés faible et une grande intégrabilité. De plus,
I’Oscillateur Local (OL) doit donc avoir la fonction de générer directement les fréquences
centrales des différentes bandes. L’architecture & transposition directe (homodyne) est
donc l'architecture qui nous avons choisie pour I'émetteur et le récepteur car elle est
celle qui répond au mieux a ces contraintes.

Le cahier des charges de ’OL fixé par la norme [7] est le suivant :

— génération des fréquences centrales des 14 bandes,

— le temps de commutation d’une fréquence centrale a une autre doit étre inférieur
a 9.47 nsec [7],

— le bruit de phase des fréquences générées doit étre inférieur a -86.5 dBc/Hz a 1

MHz |2],

la puissance totale des fréquences parasites doit se situer & au moins 24 dBc de la

puissance de la fréquence générée. |2]

La difficulté de réalisation d’un tel synthétiseur de fréquences est due au fait que
la génération de ces fréquences est impossible avec une structure & base d’une unique
PLL (Phase Locked Loop) dont le changement de fréquence serait obtenu en modifiant
le rapport de division N dans la boucle de retour. En effet, la commutation d’une
fréquence a une autre se stabilise en 100 cycles de la fréquence de référence [50]. Puisque
le temps de commutation doit étre inférieur a 9.5 nsec, la fréquence de référence doit étre
supérieure a 10.5 GHz, ce qui est & 'heure actuelle irréalisable : il faut donc envisager
une autre solution pour générer les 14 fréquences.



3.2 Etat de I’art des synthétiseur de fréquence

Nous pouvons classer les architectures d’OL pour le MultiBandes OFDM en trois
catégories :

— les architectures fonctionnant sur le “Mode 1” uniquement : [44, 51, 52, 53, 54/,

— les architectures fonctionnant sur le “Mode 1”7 avec 4 fréquences centrales addi-
tionnelles : [55, 50],

— les architectures fonctionnant sur l'intégralité des 14 bandes : [1, 2].

Le point commun entre ces propositions est que les fréquences désirées sont toutes
déja générées et donc disponibles. La sélection d’une fréquence est réalisée grace a un
ou plusieurs multiplexeurs. Le temps de commutation des synthétiseurs de fréquences
ne dépend donc que du temps de commutation des multiplexeurs. Il faut donc concevoir
les multiplexeurs de sorte que leur temps de commutation soit inférieur aux 9.5 nsec
souhaités, ce qui semble aisément réalisable avec les technologies actuelles. Puisque notre
travail porte sur I’étude d’une architecture permettant de générer 'intégralité des 14
fréquences centrales, nous ne présenterons dans 1’état de 'art que les architectures [2, 1].

3.2.1 Proposition a deux PLL

Le synthétiseur de fréquences proposé par I'université de Taiwan [1] est présenté en
figure 3.2. Cette architecture fonctionne avec 2 PLL, 3 mélangeurs simple-bande, des
diviseurs de fréquence, des filtres, et des multiplexeurs. Le principe de fonctionnement
illustré par la figure 3.3 est le suivant :

— le premier mélangeur génére le premier groupe de fréquence,

— le second mélangeur génére le deuxiéme, troisiéme et cinquiéme groupe de fré-
quence grace a la sortie du premier mélangeur,

— le dernier mélangeur génére le quatriéme groupe de fréquence grace a la sortie du
second mélangeur.

Cette architecture présente trois inconvénients majeurs :

— T'utilisation de 2 PLL implique une grande consommation en terme de puissance
et de surface utilisée,

— les entrées du mélangeur (II) sont trés large bande (cf. tableau 3.1) puisque le
rapport entre la fréquence maximum et minimum est égal & 4 pour 'un des deux
acces,

— l'auteur ne donne que trés peu d’information sur le type de filtrage utilisé dans
cette architecture mais il spécifie qu’il est nécessaire d’avoir recours & un filtre
reconfigurable a la sortie du mélangeur simple-bande (II). La réalisation d’un tel
filtre est trés contraignante car sa fréquence centrale doit varier de 2640 MHz
autour de 7656 MHz.
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F1G. 3.2 — Synthétiseur de fréquences proposé par 'université de Taiwan [1].
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F1G. 3.3 — Principe de fonctionnement du synthétiseur de fréquences proposé par I'uni-
versité de Taiwan [1].

3.2.2 Proposition a une PLL

Ce synthétiseur de fréquences [2| est présenté en figure 3.4. Cette architecture fonc-
tionne avec une seule PLL, 5 mélangeurs simple-bande, des diviseurs de fréquence, des
filtres, et des multiplexeurs. Le principe de fonctionnement illustré par la figure 3.5 est
le suivant :

— les mélangeurs (I), (IT), et (III) générent 5 fréquences centrales des 5 groupes a

3960, 5544, 7128, 8712, 10296 MHz,
— les 9 derniéres fréquences sont générées en ajoutant/soustrayant 528 MHz aux 5
fréquences centrales grace aux deux derniers mélangeurs (IV) et (V).

Cette architecture présente deux inconvénients majeurs :
— 3 des 5 mélangeurs doivent étre large bande en entrée/sortie (tableau 3.1),



— de la méme maniére que pour I'architecture proposée par 'université de Taiwan,
la réalisation d’un filtre reconfigurable trés large bande & la sortie du mélangeur
(III) est trés contraignante puisque la fréquence centrale du filtre reconfigurable
doit pouvoir varier de £3168 MHz autour de 7128 MHz.
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F1G. 3.4 — Synthétiseur de fréquences proposé par [2].
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F1G. 3.5 — Principe de fonctionnement du synthétiseur de fréquences proposé par [2].

3.3 Notre proposition

Le synthétiseur de fréquences que nous proposons [56] est présenté en figure 3.6 tan-
dis que son principe de fonctionnement est présenté en figure 3.7 : il consiste a générer
3 fréquences centrales a partir desquelles nous allons ajouter/retrancher 528 ou 1056
MHz (mélangeur (V)) pour pouvoir générer les 14 fréquences désirées.

Inspiré de 'architecture précédente, notre méthode présente les avantages suivants :
— Une seule PLL est nécessaire.
— Il n’y a pas de filtre reconfigurable.



— Les fréquences générées sont spectralement beaucoup plus pures que celles gé-
nérées par les propositions [1] et [2]. En effet, la fréquence centrale du filtre re-
configurable utilisé dans les deux précédentes propositions peut varier de 10% par
rapport a sa valeur nominale [2] ce qui peut entrainer une remontée de la puissance
des fréquences parasites des 5 fréquences centrales générées de la proposition [2]
par exemple.

— Un seul des 5 mélangeurs simple-bande est large bande (tableau 3.1).

Controle Contréle
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désirée

528/1056

f Ref

F1G. 3.6 — Proposition d’un synthétiseur de fréquences amélioré.
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F1G. 3.7 — Principe de fonctionnement du synthétiseur de fréquences faible complexité.

3.4 Description des composants de base

3.4.1 La PLL

Comme le montre la figure 3.8, la PLL destinée au synthétiseur de fréquences com-
prend un Détecteur de Phase/Fréquence (DPF), associé a un circuit de Pompe de Charge



TaB. 3.1 — Comparaison des largeurs de bande nécessaires des mélangeurs simple-bande
pour les architectures [1], [2], et pour 'architecture proposée.

Architecture de [1] Architecture de [2] Architecture proposée

Mélangeur SSB I II 111 Iy |Ir | 1v | v I|II|IIT | IV | V

% au 1°" accés 1 4 1.1 1 1 1 1 111 1 1 2
T au 2" accés 1 1.3 1.1 1 3 12212911 1 1 2
% en sortie 1.3 | 2.15 1.3 1 26 1211261 1|1 1 1 3

(PC), un filtre passe-bas, un oscillateur contrdlé en tension (Voltage Controlled Oscil-
lator, VCO) et un diviseur de fréquence.

Détecteur de Pompe de Filtre Oscillateur controlé
Phase/Fréquence Charge passe-bas en tension (VCO)
v DPF II PC II II M |' ) freo
1
f V(,‘()/NTUT NTOT
Diviseur de
fréquence

F1G. 3.8 — Schéma fonctionnel d’une PLL.

Le principe général d’une boucle & verrouillage de phase est d’asservir la phase ins-
tantanée du signal du VCO divisée, & la phase instantanée du signal de référence, ce
dernier étant a la fréquence frer. La boucle génére donc, a partir du signal de réfé-
rence stable (tel qu'un oscillateur & quartz), un signal a une fréquence for, = N1oT fRef
présentant la méme stabilité que la référence. L’utilisation d’une telle référence per-
met donc, entre autre, d’augmenter la précision sur la fréquence synthétisée. Afin de
présenter sommairement le principe de fonctionnement de la boucle & verrouillage de
phase appliquée a la synthése de fréquence, nous exposons briévement le role de chaque
élément la constituant.

Le signal de référence n’est autre qu’un signal issu d’une source extrémement stable
telle qu’un oscillateur & quartz. Son role dans la précision de la fréquence synthétisée
est primordial. Il est généralement caractérisé par son bruit de phase.

Le détecteur de phase/fréquence joue un role essentiel dans la boucle a verrouillage
de phase puisqu’il traduit 'erreur de phase/fréquence entre le signal de référence et le
signal & la sortie du diviseur de fréquence en une tension. Il est préférable & un com-
parateur de phase simple généralement synthétisé & l'aide d’'un “OU exclusif” ou de



modulateurs de Gilbert qui présentent plus d’inconvénients lorsque la PLL fonctionne
a des fréquences de 'ordre du GHz. Une architecture de DPF est présentée en figure 3.9.

Vvdd

I_D Q up

S ket Q
vad Jreset
L D Q DOWN
S veol N ror Q

F1G. 3.9 — Architecture de DPF a trois états.

Pour une fréquence de référence (fref) supérieure a la fréquence du VCO divisée
(fvco/Ntor), le DPF génére des impulsions positives sur la sortie “UP*’, la sortie
“DOWN?” restant & zéro. Le phénoméne inverse se produit dés lors que frer est infé-
rieure & fyco/Nrtot. En revanche, lorsque les deux signaux a l'entrée du DPF sont a la
méme fréquence mais déphasés I'un par rapport a l’autre, des impulsions dont la largeur
est égale a la différence de phase sont générées sur “UP” ou “DOWN” (en fonction du
signe du déphasage). Par conséquent, la valeur moyenne du signal sur “UP-DOWN?” est
proportionnelle & la différence de phase ou de fréquence entre les deux signaux d’entrée.
Notons que la topologie de la figure 3.9 est insensible au rapport cyclique du signal d’en-
trée puisque les bascules sont déclenchées sur des fronts et non sur des niveaux. Ainsi,
le circuit passe d’un état a 'autre par détection d’un front montant des signaux d’entrée.

Les impulsions de sortie du DPF sont en général converties en un signal continu,
exploité par le VCO, par le biais du circuit de Pompe de Charge (PC). Le circuit de
pompe de charge consiste en deux sources de courant (I; et I2) commandées respective-
ment par les signaux de sortie du DPF “UP” et “DOWN” comme le montre la figure 3.10.

Comme le circuit qui la commande, la pompe de charge fonctionne suivant trois états :
— Injection de charges dans le filtre (courant I7);
— Conservation des charges (état “haute impédance”);
— Retrait de charges du filtre (courant ).

Ainsi, si on suppose que le filtre de boucle est constitué en partie d’'une capacité C, alors
il y a injection de charges dans la capacité si fref est supérieure & fyco/Nror ou si le
signal de référence est en avance de phase par rapport au signal de sortie du diviseur
de fréquence dans le cas ou fref est égale & fyco/Nrtor. Par conséquent, pour une
impulsion sur la sortie “UP” du DPF, la source de courant I injecte des charges sur la
capacité C. La tension de commande du VCO augmente alors tant que I’erreur de phase
et/ou de fréquence subsiste. A l'inverse, si des impulsions apparaissent sur “DOWN?”,
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F1G. 3.10 — Le comparateur de phase “pompe de charge” et son filtre passe-bas de boucle.

alors I retire des charges de la capacité C faisant ainsi décroitre la tension. Lorsque
aucune impulsion n’apparait sur “UP” et “DOWN?”, la tension & la sortie du filtre reste
constante (état “haute impédance”). Notons que les performances de la pompe de charge
sont d’autant meilleures que la caractéristique liant la quantité de charge injectée dans
le filtre a l'erreur de phase/fréquence est linéaire. Le comparateur de phase est caracté-
risé par sa transmittance K; en ampéres/radian.

Le filtre passe-bas & la sortie de la pompe de charge est aussi appelé filtre de boucle.
Ce filtre est passif et son réle est d’intégrer les impulsions de courant issues de la pompe
de charge afin de fournir la tension continue nécessaire a la commande du VCO. 1l per-
met également de fixer les paramétres dynamiques de la boucle tels que la fréquence
nominale, le coeflicient d’amortissement et surtout la stabilité. Son architecture est donc
choisie en fonction de ces paramétres mais aussi en fonction du bruit en bande souhaité.
Nous considérerons dans la suite de ce chapitre un filtre RC d’ordre 2.

L’oscillateur controlé en tension fournit un signal périodique de fréquence variable
en fonction d’'une tension continue qui lui est appliquée. Il est en partie caractérisé par
sa sensibilité en fréquence K exprimée en rad/(s.V) et son bruit de phase.

La division de fréquence permet d’obtenir un signal de retour de boucle qui est & la
méme fréquence que le signal de référence. Les diviseurs de fréquence sont généralement
caractérisés par leur bruit de phase. Nous reviendrons plus en détail sur la topologie et
les avantages d’un diviseur de fréquence par 2 dans la section 3.4.3.

3.4.2 Le mélangeur simple-bande

A la différence d’un mélangeur double-bande “classique” qui, & une excitation aux
fréquences f1 et fa, fournit les fréquences f; £ fo, la sortie d'un mélangeur simple-



bande produit, soit la fréquence somme f; + fo, soit la fréquence différence f; — fo.
Les mélangeurs simple-bande qui sont réalisés grace a 2 mélangeurs double-bande et un
sommateur ou soustracteur fournissent une seule sortie. Puisque ’architecture de I’émet-
teur et du récepteur est homodyne, les 14 fréquences générées par notre synthétiseur
sont directement les signaux permettant au modulateur/démodulateur 1Q d’effectuer
la transposition en fréquence. Les fréquences générées doivent donc étre en quadrature
imposant 1'utilisation de mélangeurs simple-bande fournissant des sorties elles aussi en
quadrature. De tels mélangeurs simple-bande sont obtenus en doublant le nombre de
mélangeur doube-bande et en utilisant des entrées en quadrature. Les figures 3.11 et
3.12 correspondent respectivement aux synopsis des mélangeurs simple-bande “somme”
et “différence” fournissant des sorties en quadrature. Il est intéressant de noter qu’un
méme mélangeur simple-bande peut étre utilisé en mode “somme” ou “différence” en
choisissant de déphaser de 7 'une des quatre entrées.

cos w, t cos w,t —————4

1er accés 2cos(w,+w,)t 1er accés 2cos(w,—w,)t

sinw, t _ sinw, t

cos w,t cos w,t

2éme accés 2sin(w, +w,)t 2éme accés 2 sin(w, —w,)t

. + . +
sinw, t sinw, t ™

F1G. 3.11 — Synopsis du mélangeur simple- FIG. 3.12 — Synopsis du mélangeur simple-
bande “somme”. bande “différence”.

3.4.3 Le diviseur de fréquence par deux

La figure 3.13 correspond & un diviseur de fréquence par 2 numérique. On constate
qu’il est tres facilement réalisé puisqu’il ne comporte que deux bascules D et une porte
inverseuse.

— voie |
z.fl)l.
I— D Q D Q voie Q voie |
_ — — ie Q
2f(71_ > QpF _> Q voie Q vore

Fi1G. 3.13 — Diviseur de fréquence par 2.

Cette topologie présente deux avantages trés intéressants :



— si le rapport cyclique de I'horloge est strictement de 50%, les sorties sont parfai-
tement en quadrature,

— la sélection des modes “somme” ou “différence” des mélangeurs simple-bande est
obtenue directement en choisissant la sortie @ ou @ intrinséquement disponible
grice & la seconde bascule D.

3.4.4 Le filtre polyphase RC-CR

Le filtre polyphase a la sortie du VCO permet d’obtenir des signaux en quadrature
a la fréquence 4224 MHz nécessaires pour exciter les mélangeurs simple-bande. A la
fréquence de coupure d’un filtre passe-bas RC et d'un filtre passe-haut CR du premier
ordre, les déphasages entre les entrées (sinusoidales) et les sorties sont respectivement
de +7/4 et de —7/4. Le déphasage entre la sortie du filtre passe-bas et la sortie du
filtre passe-haut est donc de /2. Le filtre polyphase est présenté par la figure 3.14. Le
signal en phase (I) provient du filtre passe-bas, tandis que le signal en quadrature (Q)
provient du filtre passe-haut.

—_—c
R
| Vs,(t) Voiel
Ve(t) —

I I Vs,(t)  Voie Q

FiG. 3.14 — Filtre polyphase RC-CR.

3.5 Dimensionnement de la PLL

Le dimensionnement de la PLL consiste & définir les principales caractéristiques
suivantes :

— le rapport de division entre la sortie du VCO et I'entrée du comparateur de phase,

— la sensibilité K; du comparateur de phase,

— la sensibilité Ky du VCO,

— les valeurs Ry, C et (5 du filtre passe-bas.

La fréquence maximum que peuvent atteindre les oscillateurs de référence est de
I’ordre de 100 MHz. On propose donc de fixer le dernier rapport de division de fréquence
N de la PLL de la figure 3.6 & 4 pour que la fréquence de référence soit frer = 66 MHz.



Le rapport de division total entre la sortie du VCO et 'entrée du comparateur de phase
est donc Nror = 64.

Les valeurs des courants I; et I» de la pompe de charge doivent étre égaux afin
d’obtenir un comparateur de phase symétrique. En circuits intégrés CMOS, la valeur de
ces courants est typiquement de Ip=50 uA [57]. La sensibilité du comparateur de phase
est donc K4 = 21—;1 = 32U yA /rad.

Les auteurs de [57] présentent un VCO réalisé en technologie CMOS dont la fré-
quence de sortie varie de 4.75 & 5 GHz pour une tension de commande allant de 1.4
a 1.9 V. Il est alors raisonnable de considérer que notre VCO, dont la fréquence de
fonctionnement est de 4.224 GHz, posséde les mémes caractéristiques. On fixera donc

la sensibilité du VCO a Ky = 27 -5 - 10% rad/(s.V).

Une fois le rapport de division Npor et les sensibilités Ky et Ky du comparateur de
phase et du VCO fixés, il reste & définir les valeurs des composants du filtre passe-bas.
Les capacités et les résistances doivent étre choisies afin d’effectuer correctement la fonc-
tion de filtrage, mais aussi de maintenir la stabilité de la boucle sans introduire trop de
bruit. Le bruit généré par un filtre passif est principalement thermique et provient donc
des résistances. Ce bruit thermique associé aux limitations de la technologique CMOS
imposent que les résistances et les capacités ne dépassent pas respectivement 100 k2 et
quelques 100 pF.

L’impédance du filtre passe-bas du second ordre est la suivante :

b 1+71p 1

A =
W)= 551 T4 22 10

(3.1)

avec 7T = R1Cq et b= Cl/CQ.

La figure 3.15 représente le schéma bloc de la PLL dans le domaine angulaire.

Comparateur Filtre VCO
de phase passe-bas
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F1G. 3.15 — Schéma bloc de la PLL dans le domaine angulaire.

La fonction de transfert de la boucle ouverte s’écrit de la maniére suivante :



do(p) KoKg b 1+4+7p 1

= 3.2
<I>](p) N b+1 1+% p201 ( )

La marge de phase de la boucle est :
MP =tan™! (7w.) — tan™! (bT:LUc1> (3.3)

avec w, qui correspond & la pulsation caractéristique de la boucle ouverte.

La dérivée de I'équation (3.3) par rapport & w. permet d’obtenir la marge de phase
maximum suivante :

(3.4)

M Py = tan™! ( b+ 1) — tan~! <m>

b+1

Notons que la marge de phase maximum est uniquement fonction du rapport entre les
valeurs des capacités Cq et Cs.

M Ppax est obtenue & la pulsation suivante :
we=Vb+1/T (3.5)

En forcant la pulsation w, = v/b+ 1/7 & étre la pulsation caractéristique de la boucle
ouverte, nous obtenons la relation suivante :

Ko b O
_ = — 1 .
N b1 Vbt (3.6)

La méthode que nous proposons qui permet de déterminer les éléments Ry, Cq et Cy
du filtre passe-bas du deuxiéme ordre est inspirée de celle décrite en [57]. La démarche
& suivre est la suivante :

1. Choisir la marge de phase M P et en déduire b de 1'équation (3.4).

2. Choisir la bande passante w. de la boucle et en déduire 7 de I’équation (3.5).
3. Choisir C satisfaisant I’équation (3.6) et en déduire Cy grace a b = C1/Cs.
4

. Calculer Ry grace & 7 = R1C. Si Ry est trop élevée, revenir a I'étape 2 et dimi-
nuer la bande passante de la boucle.

Nous choisissons une marge de phase de 30° permettant d’obtenir une PLL stable. La
pulsation caractéristique fixe la bande passante de la boucle ouverte de la PLL. Si la
bande passante augmente, le temps de réponse de la PLL diminue et les plages d’ac-
crochage et de verrouillage augmentent. Nous n’avons aucune contrainte concernant le
temps de réponse de la PLL, la plage d’accrochage et la plage de verrouillage puisque
la PLL doit fonctionner a fréquence fixe. On propose donc de fixer la pulsation carac-
téristique & w, = 27 - 250 kHz correspondant & une valeur trés peu contraignante au



vu de la fréquence de sortie de la PLL [57|. Les valeurs des composants de notre filtre
obtenues par la méthode précédente sont les suivantes :

R = 6kQ
C, = 182 pF (3.7)
Cy = 91 pF

3.6 Etude du bruit de phase

Le bruit de phase des fréquences générées ne doit pas dépasser -86.5 dBc/Hz a 1
MHz [2]. A cause des mélangeurs simple-bande, les bruits de phase aux sorties de la
PLL sont différents des bruits de phase aux fréquences désirées, c¢’est pourquoi dans un
premier temps nous étudions le niveau des bruits de phase aux sorties de la PLL, puis
dans un second temps le niveau des bruits de phase aux fréquences désirées.

3.6.1 Analyse du bruit de phase aux sorties de la PLL

Le schéma bloc de la PLL permettant d’analyser le bruit de phase est donné en
figure 3.16. Nj correspond au rapport de division entre la sortie du VCO et la sortie
sélectionnée, tandis que Ny correspond au rapport de division entre la sortie désirée et
la fréquence de référence. La relation entre N1, Ny et Npor est Nror = N1No. Pour
une question d’homogénéité, le filtre passe-bas est modélisé par son impédance Z(p).

VCO
Comparateur Fite T (Puofp’
de phase passe-bas
[l
120}
Diviseur de
fréquence T
66 MHz 132 MHz 264 MHz 528 MHz 1056 MHz 2112 MHz 4224 MHz
I1/2I I‘1/2I I‘1/2I I1/2I
T T T | 7T
Ppi(p) Ppilp) Ppi(p) Ppi(p) P iy
hd
1/N, Pglp) 1/N,

F1G. 3.16 — Schéma bloc de la PLL avec la sortie prise a la fréquence 1056 MHz.

Le but de cette étude est de calculer analytiquement le bruit de phase aux différentes
sorties de la PLL. Les sorties de la PLL sont prises en sortie des diviseurs de fréquence
par 2. On considérera pour cette étude trois sources de bruit :

— le bruit provenant du signal de référence (pRet(p)),

— le bruit de phase provenant du VCO (pyco(p)),

— le bruit de phase provenant des diviseurs de fréquence par 2 (¢piy(p)). Tous les

diviseurs sont supposés identiques.



Le calcul du bruit de phase se fait grace au théoréme de superposition car on peut
estimer qu’ils sont tous indépendants. Dans un premier temps on ne prendra en compte
que le bruit de phase de la fréquence de référence, puis le bruit de phase du VCO et
enfin celui des diviseurs de fréquence par 2.

3.6.1.1 Contribution du signal de référence

Dans cette partie, on ne considére que le bruit de phase du signal de référence. La
fonction de transfert du bruit de phase de la sortie en fonction du bruit de phase du
signal de référence est la suivante :

©s(p) _ KqKoZ(p)
©ORef(P) Nror p+ KqKoZ(p)

Na (3.8)

Le rapport des Densités Spectrales de Puissance (DSP) est :

(p) KaloZ() __[* o (3.9)
YRet(P) | Nror p+ KaKoZ(p)| =2

3.6.1.2 Contribution du VCO

Dans cette partie, on ne considére que le bruit de phase généré par le VCO. La
fonction de transfert du bruit de phase de la sortie en fonction du bruit de phase du
VCO est :

es(p) p N
— = 2
wvco(p) Nror p+ KqKoZ(p)
_ Nror p S (3.10)
Nror p+ KqKoZ(p) Ny
Le rapport des DSP est :

yweco(p) | Nror p+ KaKoZ(p)| N?

3.6.1.3 Contribution des diviseurs de fréquence

Dans cette partie, on ne considére successivement que les bruits de phase généré par
les diviseurs de fréquence par 2. Selon I'emplacement de la sortie par rapport au bruit
de phase généré par le diviseur de fréquence, nous pouvons considérer 2 cas :

— 1°F cas : dans la boucle de retour, la sortie se situe avant le diviseur de fréquence

bruyant



— 2°™€ cas : dans la boucle de retour, la sortie se situe apres le diviseur de fréquence
bruyant

1°* cas

Un exemple de cas de figure correspondant au 1°* cas est représenté en figure 3.17. a
correspond au rapport de division de fréquence entre la sortie et le diviseur de fréquence

bruyant.
VCO
Comparateur Filtre e —
de phase passe-bas
[Zil
1Z(e)}
Diviseur de
fréquence
II 1/2 II II 1/2 II II 1/2 II
P piv(p) 0 0
1/a
N
1/N, 1/N,

Ps(p)

Fi1G. 3.17 — Exemple de cas de figure correspondant au 1" cas.

La fonction de transfert du bruit de phase de la sortie en fonction du bruit de phase du
diviseur correspondant au 1" cas est la suivante :

©Div(P) Nror p+ KiKoZ(p)
pour a > 2
Le rapport des DSP est donc :
Kq4KoZ 2

iv(p) | Nror p+ KaKoZ(p)

2éme cag

Un exemple de cas de figure correspondant au 2°™€ cas est représenté en figure 3.18.
b correspond au rapport de division de fréquence entre le diviseur de fréquence se situant
juste aprés le diviseur bruyant et la sortie.
La fonction de transfert du bruit de phase de la sortie en fonction du bruit de phase du
diviseur correspondant au 2°™¢ cas est la suivante :
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Diviseur de
fréquence

Il 12 Il 112§ Il 12 Il
0 0

—
1/b

1/N, 1/N,
Pslp)

FIG. 3.18 — Exemple de cas de figure correspondant au 2°™¢ cas.

¢piv(p) Nror p+ KqKoZ(p) b
pour b > 2
Le rapport des DSP est donc :
oiv(p) | Nror p+ KaKoZ(p)| b2

Gréce au théoréme de superposition et aux équations (3.13) et (3.15), le rapport
entre la DSP du bruit de phase du signal de sortie et les DSP du bruit de phase des
diviseurs de fréquence par 2 est donné par I’équation suivante :

logy N
%) KiKoZ(p) | gi: 2 ()’
Yoiv(P) Nror p+ KaKoZ(p)| =
logy N1 2
Nror p 2 1
-1 — 3.16
| Nror p+ KiKoZ(p) > 2! (316)

La sortie est sélectionnée par le choix du couple N7 et Ny définis par le tableau 3.2.

3.6.1.4 DSP du bruit de phase aux sorties de la PLL

La DSP totale du bruit de phase du signal aux sorties de la PLL est obtenue grace
au théoréme de superposition et aux équations (3.9), (3.11) et (3.16) :



TaAB. 3.2 — Choix de la fréquence de sortie en fonction de N7 et No.

] N ‘ No H Fréquence de sortie

1 64 4224 MHz
2 | 32 2112 MHz
4 | 16 1056 MHz
8 8 528 MHz
16 | 4 264 MHz
[ logy N2 9
%) = @) |ra@)NE + o) Y (2°) |+
k=1
[ 1 log, N1 1 9
[Ha(p)* | veo(p) 3z + i) | =1+ D <2l> (3.17)
! 1=0
_ KyKoZ(p) . N
avec Hy(p) = Nror j?+(}<d£0Z(P) et Ha(p) = Nror piogdﬁoZ(p)'

La sortie est sélectionnée par le choix du couple N7 et Ny définis par le tableau 3.2.

3.6.1.5 Simulations

Dans cette partie nous allons dans un premier temps étudier les réponses en fré-
quence de Hi(p) et de Ha(p) afin de mieux comprendre les évolutions des DSP des
bruits de phase aux différentes sorties de la PLL.

Etude de H,(p) et de H,(p)

La figure 3.19 correspond aux réponses en fréquence de Hi(p) et de Hs(p) pour
un filtre passe-bas d’ordre 2 dont 'impédance Z(p) est définie par I'équation (3.1). On
constate que Hi(p) et Ha(p) se comportent respectivement comme un filtre passe-bas et
un filtre passe-haut d’ordre 2 puisque I'atténuation hors bande est de 40 dB par décade.
La fréquence a laquelle les deux courbes se croisent est de 250 kHz et correspond a la
fréquence caractéristique de la boucle ouverte. On en déduit que pour les fréquences
inférieures a la fréquence caractéristique, les DSP du bruit de phase des sorties de la
PLL vont suivre la somme des DSP du bruit de phase du signal de référence et des
diviseurs de fréquence par 2 situés aprés la sortie sélectionnée. De la méme maniére,
pour les fréquences supérieures a la fréquence caractéristique, les DSP du bruit de phase
des sorties de la PLL vont suivre la somme des DSP du bruit de phase du VCO et des



diviseurs de fréquence par 2 situés avant la sortie sélectionnée.

20 T T T T

module au carré (dB)

~100 n i ‘6 i
10 10 10 10 10 10
fréquence (Hz)

F1aG. 3.19 — Réponses en fréquence de Hy(p) et de Ha(p) pour un filtre passe-bas d’ordre
2.

DSP des bruits de phase du VCO, de ’oscillateur de référence et des
diviseurs de fréquence

Les DSP des bruits de phase sont présentées en figure 3.20 et ont été obtenus a
partir de réalisations CMOS |[58].
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F1G. 3.20 — DSP des bruits de phase du VCO, de 'oscillateur de référence et des diviseurs
de fréquence.



DSP des bruits de phase des sorties de la PLL avec des diviseurs de
fréquence n’ajoutant aucun bruit de phase

Afin de mieux étudier 'influence des bruits de phase de chacun des composants,
nous considérons dans un premier temps que les diviseurs de fréquence n’ajoute aucun
bruit de phase. La figure 3.21 présente la simulation des DSP des bruits de phase des
sorties de la PLL & 264, 528, 1056, 2112 et 4224 MHz. Nous pouvons distinguer trois
cas de figure en fonction de la fréquence :

— Pour les fréquences inférieures a la fréquence caractéristique, la DSP des signaux
de sortie est imposée par la DSP du signal de référence. Le rapport de division
entre entre le signal de référence et la sortie & 264 MHz est No = 4. La différence
entre ces deux courbes est donc de 10 log (N2)2 = 12 dB. La différence entre deux
sorties consécutives est de 6 dB puisque la différence des rapports de division de
fréquence est de 2.

— Pour les fréquences supérieures a la fréquence caractéristique, la DSP des signaux
de sortie est imposée par la DSP du VCO. La sortie & 4224 MHz correspond a la
sortie du VCO, sa DSP est donc identique a celle du VCO. De la méme maniére
que précédemment, la différence entre deux sorties consécutives est de 6 dB.

— Pour les fréquences proches de la fréquence caractéristique, les DSP des signaux
de sortie subissent une remontée due & la forme des réponses en fréquence de

H(p) et de Ha(p).

A un multiple de 6 dB prés, les variations des DSP des bruits de phase des sorties de
la PLL sont identiques. Dans tous les cas de figure, les sorties ayant les bruits de phase
les plus faibles sont celles se situant le plus prés du signal de référence.

T
VvCO
Oscillateur de référence| .|

DSP en dBc/Hz

Fi1G. 3.21 — DSP des bruits de phase des sorties de la PLL avec des diviseurs de fréquence
n’ajoutant aucun bruit de phase.
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DSP des bruits de phase des sorties de la PLL avec des diviseurs de
fréquence ajoutant du bruit de phase

Nous considérons maintenant que les diviseurs de fréquence ajoute un bruit de phase.
L’impact des diviseurs de fréquence sur les DSP des signaux de sortie de la PLL est
visible pour les hautes fréquences. La figure 3.22 présente la simulation des DSP des
bruits de phase des sorties de la PLL & 264, 528, 1056 et 2112 MHz. Pour ces sorties et
pour les fréquences supérieures & 107 Hz, les DSP sont identiques a celle des diviseurs
de fréquences. En effet, comme l'illustre 1’équation (3.17), la DSP des diviseurs de fré-
quence devient progressivement prépondérante par rapport a celle du VCO.

En revanche, la DSP de la sortie a 4224 MHz est identique a la DSP de la sortie du
VCO. Dans ce cas N1 = 1 et le coefficient multiplicatif de ypiy(p) du terme en Ha(p)
de I’équation (3.17) est nul.
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Fiag. 3.22 — DSP des bruits de phase des
sorties de la PLL & 2112 et 264 MHz
avec des diviseurs de fréquence ajoutant du
bruit de phase.

fréquence (Hz)

Fic. 3.23 — DSP du bruit de phase de la
sortie de la PLL & 4224 MHz avec des di-
viseurs de fréquence ajoutant du bruit de
phase.

3.6.2 Analyse du bruit de phase aux fréquences désirées

Les fréquences & générer sont des combinaisons des signaux de sortie de la PLL. Ces

combinaisons sont réalisées grace aux mélangeurs simple-bande qui vont modifier les
bruits de phase des signaux de sortie de la PLL. Dans cette section nous allons décrire de
quelle maniére les mélangeurs double-bande, puis les mélangeurs simple-bande modifient
les bruits de phase. Les simulations du synthétiseur de fréquences permettront enfin de
donner les bruits de phase pour chacune des fréquences générées.



3.6.2.1 Influence des mélangeurs double-bande

Les signaux d’entrée des mélangeurs proviennent de la méme PLL, mais ils peuvent
étre considérés indépendants car ils ont subi un retard différent di aux longueurs des
lignes de transmission. Le bruit de phase de la sortie du mélangeur double-bande en
fonction du bruit de phase de ses entrées peut s’écrire sous la forme suivante [2] :

e (p) eo (P)
@s(p) = 10log [10¢ o 4107 ] (3.18)

avec Ys(p), e, (D), @e,(p) respectivement les bruits de phase en dB de la sortie, et des
entrées correspondantes aux accés 1 et 2 (cf. figure 3.24).

Fic. 3.24 — Mélangeur double-bande.

3.6.2.2 Influence des mélangeurs simple-bande

Les mélangeurs simple-bande sont composés de 4 mélangeurs double-bande, d’un
sommateur et d’'un soustracteur (figure 3.11 et 3.12). On considére que les niveaux de
puissance de la voie I et de la voie Q d’'une méme voie sont équivalents, en revanche les
niveaux entre la voie 1 et la voie 2 peuvent étre différents. Le mélange double-bande
s’effectue toujours entre une composante de la voie 1 et une composante de la voie 2.
On considére que les 4 mélangeurs ont les mémes paramétres, donc que les gains de
conversions sont identiques. Les résultats de la section 3.6.2.1 permettent d’affirmer
que les tensions aux entrées du sommateur ou du soustracteur nommées 1 (t)|, ¢ et

@2(t)]. s sont égales :

P1)lepr = P2()|epp = @1/2(t)‘€ff (3.19)

La tension efficace au carré de la sortie du sommateur ou du soustracteur correspond &
la somme des tensions efficaces au carré ses deux entrées :

2
903(t)|gff = Sol(t)‘gff + 902(t)’gff =2 901/2(t)|eff (3.20)

On déduit de I’équation (3.20) que les bruits de phase aux sorties d’'un mélangeur
simple-bande sont supérieurs de 3 dB au bruit de phase a la sortie d’'un mélangeur
double-bande.



3.6.2.3 Simulations

Les simulations sont effectuées en utilisant le logiciel Advanced Design System (ADS)
avec le controleur de simulation AC. Les fréquences les plus affectées par 'augmentation
du bruit de phase sont celles qui passent par le plus de mélangeurs simple-bande (tableau
3.3). Le bruit de phase & 1IMHz est au maximum de -110.8 dBc/Hz. Cette valeur est
trés inférieur aux -86.5 dBc/Hz limite. Le synthétiseur de fréquences répond donc bien
aux exigences imposés en terme de bruit de phase.

TAB. 3.3 — Bruit de phase en fonction de la fréquence de sortie.

fréquence || nombre de mélange Bruit de phase
(MHz) simple-bande a 1 MHz (dBc/Hz)
3432 2 -117.7
3960 2 -117.8
4488 1 -120.9
5016 2 -117.8
5544 3 -114.3
6072 3 -114.3
6600 2 -117.4
7128 3 -114.3
7656 3 -114.3
8184 4 -110.8
8712 4 -110.8
9240 3 -113.9
9768 4 -110.8
10296 4 -110.8

3.7 Etude des remontées des fréquences parasites

3.7.1 Identification des défauts des mélangeurs simple-bande

On suppose dans un premier temps que les 3 fréquences centrales a 4488, 6600 et 9240
MHz sont spectralement pures car parfaitement filtrées par des filtres passe-bande qui
seront caractérisés dans la suite. La puissance totale des fréquences parasites dépend
donc entiérement des fréquences parasites générées par le dernier mélangeur simple-
bande (V) de la figure 3.6. Comme le montre la figure 3.25, le mélangeur simple-bande
présente plusieurs défauts :

— le déphasage entre les entrées en quadrature n’est jamais tout a fait égal & +90°

a cause des longueurs de ligne différentes entre les voies, mais aussi a cause de
la difficulté de fournir deux signaux parfaitement en quadrature. On appellera



respectivement ¢ et @2 les déphasages additionnels entre les voies en quadrature
de l'entrée 1 et de 'entrée 2.

— les gains de conversion des 4 mélangeurs double-bande ne sont pas forcément
égaux. On appellera A 4 I'écart de gain entre deux mélangeurs.

— les mélangeurs double-bande ne sont pas parfaitement isolés et une partie des si-
gnaux d’entrée se retrouve en sortie. On appellera Lgyp le niveau des fuites en dB
des entrées vers la sortie.

cos W, t ——4

sinwlt—@

cos w,t

sinwzt—@

----------- » : fuites des mélangeurs double bande (Las)

1er accés 2cos(w,+w,)t

2éme accés 2sin(w, +w,)t

Fia. 3.25 — Mélangeur simple-bande affecté par les désaccords de phase @1 et ya, de
gain A4, et par les fuites Lgp des mélangeurs double-bande.

Le but de cette section est de trouver une valeur Lgg minimum permettant une
faible dégradation des tolérances sur @i, @2 et A4 pour un écart de puissance entre
le signal désiré et les signaux parasites égal & la valeur limite de 24 dBc. Cette étude
permettra de fixer les spécifications des mélangeurs double-bande a utiliser dans les
mélangeurs simple-bande.

3.7.1.1 Calcul de I’écart de puissance entre le signal désiré et les signaux
parasites

Lorsque 'on mélange un signal & la fréquence f; avec un signal a la fréquence fo
avec un mélangeur simple-bande affecté par les désaccords de phase et de gain, ainsi
que par les fuites des mélangeurs double-bande, on retrouve quatre fréquences aux voies
I et Q de sortie (figure 3.26) :
— le signal désiré a la fréquence f1 + fo dans le cas d’un mélange de type “somme”
— une partie du signal d’entrée a la fréquence fi; qui a fui vers la sortie, atténué de
Lip

— une partie du signal d’entrée a la fréquence fs qui a fui vers la sortie, atténué de
Lip

— un signal image a la fréquence f; — fo dans le cas d’'un mélange de type “somme”



Mélangeur
T simple-bande

F1G. 3.26 — Mélangeur simple-bande excité par deux sinusoides et affecté par les désac-
cords de phase @1 et 9, de gain A 4, et par les fuites Lyp des mélangeurs double-bande.

Nous proposons de calculer ’écart de puissance entre le signal désiré et les parasites
générées pour la voie I et la voie Q en fonction des paramétres o1, @2, Ay et Lyp.

Pour la suite de ’étude on supposera que les gains de conversion des mélangeurs
double-bande sont égaux a 1 (0 dB) lorsqu’ils ne sont pas déséquilibrés les uns par
rapport aux autres (A4 = 0). Les tensions Vi, Vi, V3 et Vj aux sorties des 4 mélangeurs
double-bande sont les suivantes :

Vi = [2coswit - coswat + (coswit + coswat) 107 5aB/20) [1 4 A 4]
= [cos (w1 +w2)t+ cos (w1 —wa) t+
(coswit + cos wat) 10_Ld3/20} 14+ A4l (3.21)

Vo = 2sin(wit+ ¢q) - sin (wat + ¢2) +
[sin (w1t + ¢1) + sin (wat + pg)] 10~ FaB/20
= —cos(w; +w2)t-cos(p1+ p2)+sin (wy + ws) t-sin (p1 + p2) +
cos (w1 —wa) t-cos (g1 — @2) —sin (w1 —wa) t - sin (p1 — @2) +
[sinwit - cos 1 + coswit - sin o1+

sinwat - cos w2 + cos wat - sin o] 10 Las/20 (3.22)

Vs = |2coswit - sin (wat + ¢2) + (coswit + sin (wat + 2)) - 107LdB/20} (14 Ayl
= [sin(w; + w2)t - cos s + cos (w1 + wa) t - sin o
—sin (w; — wa) t - cos gy + cos (w; — we) t - sin pg
+ (coswit 4 sinwat - cos Py + coswat - sin @g) 107 14B/20) [1 4 A 4] (3.23)



Vi = 2sin(wit+ ¢q) - coswat + (sin (w1t + ¢1) + coswat) - 10~ Las/20
= sin(wj +wa)t - cospy + cos (wy + wa)t - sinp;
+sin (w1 — we) t - cos ¢ — cos (w1 — we) t - singy
+ (sinwyt - cos @1 + coswit - sin 1 4 coswyt) - 10~ LaB/20 (3.24)

Puisque les gains de conversion des mélangeurs double-bande sont supposés égaux a 1
(0 dB), un facteur 2 a été ajouté a tous les mélanges pour que la puissance aux entrées
des mélangeurs double-bande soit identique & la puissance de sortie. La valeur Lyp est
a normaliser par rapport au gain de conversion des mélangeurs double-bande.

La tension de la voie I est obtenue en faisant la différence entre Vj et V5 :

Vi = cos(wy+wa)t[l+ Ay +cos(p1+ ¢2)]
— sin (wy + wo) tsin (@1 + @2)
+cos (w1 —wa) t[1 + Ay — cos (1 — p2)]
+sin (w1 —we) t - sin (1 — p2)
+107LaB/20 [cos wit (1 4+ Ay — singpy) — sinwit - cos 1
+ coswat (1 + Ay — sin pg) — sinwat - cos o] (3.25)

La figure 3.27 correspond au schéma d’une source de puissance d’impédance de sortie
complexe Zg connectée a une impédance de charge complexe Zj. On rappelle que pour
maximiser la puissance transférée a une charge, il faut adapter les impédances. Pour
réaliser cette adaptation il faut que 'impédance de charge Zj, corresponde au complexe

conjugué de 'impédance de sortie Zg. Dans ce cas, la puissance maximum transférée
2

a la charge est Ppax = %ﬁz’;]. On supposera que la condition de transfert optimal de
puissance est tout le temps réalisée.

Source de
puissance Charge
ZS
[ 1
 I—
. Z, .
V e Sin 0O Z, V e SR O
- Z,+7Zg

Fi1G. 3.27 — Schéma d’une source de puissance d’impédance de sortie complexe Zg
connectée a une impédance de charge complexe Zy,.

La puissance du signal désiré a la pulsation f; + fo de la voie I est :



Prlyyn = [+ Au)? + cos? (p1 + ¢2)

. 1
+2cos (p1 + pa) (14 Aa) +sin® (o1 + QPQ)]W[ZL]
1
= [14+(1+A4*+2 IR\ )| Ee——
14+ (14+A4)" +2cos (1 + p2) (1+ A)]SRe[ZL]
La puissance du signal image a la pulsation f; — fs de la voie I est :
Prly_p = [+ A)? + cos® (g1 — 2)
. 1
—2(1+ Ay)cos (1 — @2) + sin® (@1 — m)]W[ZL]
1
= Q+(1+Ax°—-2(1+A — 02)] e
14+ (14 D) =2 (14 A cos (1 — )] g
La puissance du signal de fuite & la pulsation f; de la voie I est :
Prly, = 107Pan/0 (14 A%+ sin g
' 1
—2(14 Ay)si 201] ——r
(14 Aa)sin g + cos® 1] SRelZ)]
r 1
= 107LaB/10 11 L (14 A% —2(1+ Ay)si —
_ +(14+Ay) (1+ Ay)sing SRelZ1]
La puissance du signal de fuite a la pulsation fo de la voie I est :
Prly, = 1075an/0[(1 4 A )2+ sin® oy
' 1
—2(1+ Ay)si 2 o] ———
(1+ Aa)sings + cos @2] 8Re[Z1]
r 1
= 1075101 L (14 AL —2(14 Ay)si —
_ +(14+A4) (14 Ay)sinpy SRelZ1]

(3.26)

(3.27)

(3.28)

(3.29)

On suppose que I'impédance de charge Zj, est la méme pour toutes les fréquences. La
différence entre la puissance du signal désiré et la puissance des signaux parasites est

appelé SRR (Spurs Rejection Ratio) :

Pf’f +f:
SRR; = 101log L2
P1|f1—f2 + PI|f1 + PI|f2

(3.30)

Les équations (3.26), (3.27), (3.28) et (3.29) permettent de déterminer le SRR de la

voie I.



Nous allons maintenant déterminer le SRR de la voie Q. La tension de la voie Q est
obtenue en faisant la somme entre V3 et Vj :

Vo = cos(wi+w2)t[(1+ Ay)sinps + sinp]
+sin (w1 + wa) t[(1 4+ A4) cos o + cos p1]
+cos (w1 —wa)t- [(14+ Ay) - singy + sin 1]
+sin (w1 — wa) t[—(1 + A4) cos pa + cos 1]
+10 Las/20 [coswit [1 + Ay + sin;] + sinwit - cos ¢y
+ coswat [(1 + Ay)sin o + 1] + sinwat - cos pa(1 + A4)] (3.31)

La puissance du signal désiré a la pulsation f; + fo de la voie Q est :

Pole vy, = [+ A ) sin? @y + sin? @1 + 2sin gy sin gy (14 Ay)
4 cos? g (1 4+ A 4) + cos? 1 + 2cos 1 cos s (1 + AA)]87361[ZL}
= D+ 1+A2)*+2(1+Ay) (sinep; sings + cos COSS@)]SRel[ZL]
e 4+ A2 +2(1+ An)cos (o1 — p3)] SR;[ZL] (3.32)
La puissance du signal image a la pulsation f; — fs de la voie Q est :
Poly, = [(1+ An)?sin? gy + sin? 1 + 2sin @y sin g (1 + Ag)
+ cos? o (1+A4)+ cos? 1 — 208 1 oS P9 (1+ AA)]SRel[ZL}
= 14+ 1 +A4)%+2(1+ Ay) (sing; sings — cos g COSQOQ)]m}[ZL]
= [1+(1+AA)2—2(1+AA)cos(301+s01)]8R€1[ZL] (3.33)
La puissance du signal de fuite & la pulsation f; de la voie I est :
Poly, = 10~ Lan/10 [(1 + Ap)? +sin g1 +2(1 + Ay) sinp; + cos? 902] 87?,61[ZL]
= 107 Las/10 [1 +(14+ A% +2(1+Ay)sin gol] mel[ZL] (3.34)

La puissance du signal de fuite & la pulsation fo de la voie I est :



Pl,, = 107%as/10 [1 +sin? oy (14 Ay)? + 2sin gy (1 + Ay)

1
2 2

14+ A2 ——
ooy (14 Ag)°) 8Re[Z1]

1
— 10~ Las/10 [1 1+ A4)2+2(14+Ay)si }7 3.35
+(1+A4)°"+2(1+A4)sinps SRelZ1) (3.35)
Le SRR de la voie Q est le suivant :
156]
SRRq = 10log fitf (3.36)
PQ‘fl*fz T PQ‘fl - PQ’fz

Les équations (3.32), (3.33), (3.34) et (3.35) permettent de calculer le SRR de la voie Q.

Les figures 3.28 et 3.29 correspondent respectivement aux SRR des voies I et Q dans
le cas ou les désaccords de phase sont égaux et de mémes signes et dans le cas ou les
désaccords de phase sont égaux et de signe opposés. Ces simulations ont été effectuées
dans le cas d’une isolation parfaite (Lgp — +00) et d’'un désaccord de gain A4 = 0.05
qui est une valeur typique pour une réalisation CMOS [24]. Ces résultats montrent que
la voie I est peu sensible et que la voie Q est trés sensible au désaccord de phase lorsque
1 et o sont de mémes signes, et inversement, que la voie I est trés sensible et que la
voie QQ est peu sensible au désaccord de phase lorsque ¢ et o sont de signes opposés.
Ainsi, le cas le plus défavorable correspond & des désaccords de phase de mémes signes
pour la voie I, et de signe opposés pour la voie Q. Les conclusions tirées sont similaires
lorsque le mélangeur simple-bande est en mode “différence”. Les résultats qui suivent
étant similaires pour les voies I et Q, nous nous limiterons & I’étude de la voie Q.

SRRy en dB
SRR en dB

221

0
@1 = —p2 en degrés

0
@1 = —@2 en degrés

Fi1G. 3.28 - SRR et SRR( en fonction du désaccord de gain dans le cas oll 1 = s.

3.7.1.2 Choix du niveau de fuite tolérable sur les mélangeurs double-bande

L’équation (3.36) peut étre remaniée de telle sorte a ce qu’elle s’écrive de la maniére
suivante :



26 261

SRR en dB
SRRg en dB

22 22

0 0
@1 = —@2 en degrés @1 = —p2 en degrés

F1G. 3.29 - SRR et SRRq en fonction du désaccord de gain dans le cas ol 1 = —¢o.

0=A(1+A4)>+B(1+Ax)+C (3.37)

A = 1-10"5FRe/1071 4 2. 10~ Las/10]
= 2cos (g1 — p2) — 1079REQ/10 [ 9 cos (@) + p3)
+2-10~Las/10 (5in ¢ + sin ©2)]
C = 1-10"5REa/1071 4 2. 10 Las/10]
L’unique solution de I’équation (3.37) est :

avec

—B —vB? - 4AC
2A

14+ As= (3.38)

La figure 3.30 montre le désaccord de gain en fonction du désaccord de phase pour
différentes valeurs de fuites des mélangeurs double-bande pour un SRR fixé¢ a 24 dBc.
Nous nous sommes placés dans le cas le plus défavorable, c’est-a-dire @1 = 9. Par
exemple, pour des fuites fixées & 30 dB, un désaccord de gain de 0.4 dB impose un
désaccord de phase qui ne doit pas dépasser 2.8°.

Les spécifications des mélangeurs double-bande en technologie intégrée CMOS in-
diquent que les fuites sont de l'ordre de Lyp = 30dB [58|. La dégradation des tolérances
dans le cas ol les fuites sont de 30 dB par rapport au cas ou les mélangeurs sont par-
faitement isolés est trés faible. Néanmoins, le paramétre Lgg ne doit pas étre inférieur
a 30 dB car les tolérances sur le désaccord de gain et de phase seraient beaucoup trop
contraignantes.

3.7.2 Les filtres passe-bas

Les trois fréquences centrales & 4488, 6600, 9240 MHz sont toujours supposées spec-
tralement pures. Les signaux a 528 et 1056 MHz sont pris aux sorties des diviseurs de
fréquence par 2 et sont donc en théorie de forme carrée. La décomposition en série de
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F1aG. 3.30 — Désaccord de gain en fonction du désaccord de phase pour différentes valeurs
de fuites des mélangeurs double-bande pour un SRR fixé a 24 dBc.

Fourier d’un signal carré fait intervenir toutes les harmoniques impaires. Le troisiéme
harmonique se situe & 9.54 dB en dessous du fondamental et il est donc nécessaire de
filtrer les signaux a la sortie des diviseurs de fréquence par 2 pour que la puissance to-
tale des fréquences parasites se situe & au moins 24 dBc de la puissance de la fréquence
générée.

Dans la suite de notre étude, on considére que les filtres passe-bas atténuent idéa-
lement les harmoniques du signal carré, mis & part le troisiéme harmonique. Attyp
représente ’atténuation totale du troisieme harmonique a la sortie du filtrage et Agqp
I’atténuation du filtre passe-bas & cette fréquence :

Attgp = 9.54 dB + Agop (3.39)

3.7.2.1 Calcul de I’écart de puissance entre le signal désiré et les signaux
parasites

Lorsque 'on mélange un signal & la fréquence f; avec un signal & la fréquence fo
ayant un troisiéme harmonique non nul de fréquence 3fs avec un mélangeur SSB en
mode “somme ”, on retrouve a la sortie sept fréquences (figure 3.31) :

1. le signal désiré & la fréquence f1 + fo

2. le signal correspondant au mélange entre le troisiéme harmonique de fo et f1 a la
fréquence fi1 + 3 fo

3. une partie du signal d’entrée a la fréquence f; qui a fui vers la sortie



une partie du signal d’entrée a la fréquence fo qui a fui vers la sortie
une partie du signal d’entrée a la fréquence 3 fs qui a fui vers la sortie

le signal image & la fréquence f1 — fo

NS ok

le signal image a la fréquence fi; — 3f2

Mélangeur
T simple-bande
St/
- Ji=1» fi+3 1,
S A S1=315 A T A
N

T T Y /i

foo 3,

F1G. 3.31 — Mélangeur simple-bande excité par une sinusoide et un signal carré filtré,
affecté par les désaccords de phase @1 et @9, de gain Ay, et par les fuites Lgp des
mélangeurs double-bande.

Les équations (3.21), (3.22), (3.23) et (3.24) de la section 3.7.1.1 servent pour prendre
en compte les signaux aux fréquences f1 + fa2, f1, fo et fi — f2 & la sortie du mélangeur
simple-bande. Les tensions Vi, Vo, V3 et V4 additionnelles permettant de faire intervenir
les signaux aux fréquences f; £ 3f2 et 3f2 & la sortie du mélangeur simple-bande sont
les suivantes :

Vilsemeparm = 10~ Attan/20 (1+ Ay) [cos wit - cos 3wt + 107 Fan/20 ¢og 3w2t]
= 107 4%aB/20 (1 4 A ) [cos 3wy — wy) t + cos (3wa + w1 )t
110~ LaB/20 oo 3th} (3.40)
Volsemeparm = 10~ AHa8/20 [gin (w1t + 1) - sin (3wat + ©2)

+10LaB/29 gin (3wt + @)

= 107A"aB/20 [ cos (3wy + w1) t - cos (2 + 1)
+ sin (Bwg + w1) t - sin (@2 + 1)
+ cos (Bwa — wi) t - cos (p2 — ¥1)
—sin (Bwy —w1) t - sin (2 — ¢1)
+10~La/20 (gin 3wat - cos g + cos 3wt - sin 902)} (3.41)



V3|3emenarm = 10~ A%aB/20 (1 4 A 1) [sin (3wat + @2) cos wyt
+107FaB/20 gin (3wot + 9)

= 107 4%eB/20 (1 4 A4) [sin 3wz + wy) t - cos o
+ cos (Bwa + w1) t - sin gy
+sin (Bwe — w1) t - cos o
+sin (Bwg — wy) - sin @y

+107aB/20 (sin 3wyt - cos @y 4 cos 3wt - sin y) (3.42)

Vilgemeparm = 10~ A%aB/20 [sin (w1t + ¢1) cos wat
+10~LaB/20 ¢oq 3wot

= 107 4%aB/20 [sin (3wy 4 w1 ) t - cos @
+ cos (Bwg + w1) t - sin ¢
—sin (3wa — w1) t - cos @1
+sin (Bwg — wq) t - sin gy

+10~FaB/20 o5 3wt (3.43)

La tension de la voie I faisant intervenir les fréquences additives f; + 3fs et 3f2 est
obtenue en faisant la différence entre Vi|semepapm €t V2|3emeparm

Vilsomepar = 107 4%48/29 (cos (3w + wi) t[1 + Aa + cos (92 + ¢1)]
+sin (3wg + wy) t [~ sin (g2 + ¢1)]
+cos (Bwa —w1) t[(1+ Ay) — cos (p2 — p1)]
+sin (3we — w1) t[sin (p2 — ¢1)]
+107aB/20 [cos Bwat (1 + A4 + sin @)
+ sin 3wat - cos p3]) (3.44)

La puissance du signal & la pulsation f; + 3f2 de la voie I est :

Pilprar, = 1074510 [(14 A4)% + cos? (1 + )

1
102 2(1+A P71
+sin” (¢1 + @2) + 2 (1 4+ Aa) cos (o1 + ¢2)] 8RelZ]

1
107AttdB/10 [1 + (1 + AA)2 +2 (1 + AA) COS ((,01 + (,02)] W{Z]
L

(3.45)



La puissance du signal & la pulsation f; — 3f2 de la voie I est :

Pilgy gy, = 10740710 [ (14 A4) 4 cos? (9 — 1)
. 1
+sin? (g2 — 1) — 2 (1 + Ay) cos (g2 — gol)} SRelZ1]
1
10—Attd3/10 [1 + (1 + AA)Q -2 (1 + AA) COS (@1 — QDQ):| W{Z]
L
(3.46)
La puissance du signal a la pulsation 3fs de la voie I est :
Pyly;, = 107 Atan/10 19=Las/10 [(1 + A )%+ sin o
1
2(1+ Ay)si % 03] =
+2 (14 Ay) sinpa + cos” ps] SRelZ)]
1
= 10~ Attan/10 1~ Lan/10 [1 +(1+A4)2+2(1+Ay)sin 902] SRz
€lZL
(3.47)

Le SRR; prenant en compte les 3 nouvelles fréquences parasites dues au troisiéme
harmonique du signal a la fréquence fs est donc :

PI|f1+f2
Prly g, + Pily, + Pilg, + Prlg 35, + Pilg 35, + Pilsg,

SRR; = 10log

(3.48)

Nous allons maintenant calculer le SRR de la voie Q. La tension de la voie Q faisant
intervenir les fréquences additives f; + 3f2 et 3f2 est obtenue en faisant la différence
entre V1|3émeharm et Vv2|3émeharm :

Volgomeparn = 107 %48/20 [cos (3wn + w1) ¢ [(1 + Aa) sin g2 + sin ]
+sin (3wz + w1) t[(1 + A 4) cos g + cos 1]
+cos (Bwz —w1) t[(1+ Ay)sin o + sin ¢1]
+ 4 sin (Bwa — w1) t[(1 + Ay) cos pa — cos 1]
10~ £aB/20 . [cos 3wat (1 4 A4) + sin @)
+ sin 3wat - cos pa]] (3.49)

La puissance du signal a la pulsation f; + 3fs de la voie Q est :



PQ|f1+3f2 = 10~ Atan/10 [(1 + An)? cos® g 4 cos? o1 + 2 (14 A ) cos gy cos @a
1

+ (14 Ay)?sin? oy +sin? o1 +2 (1 + Ay) sin g sin 902} 8Re[Z1)

1
—  10—Attas/10 [1 +(1+A4*+2(1+ Ay)cos (¢ — cpg)] SRelZ 3.50)
L

La puissance du signal a la pulsation f; — 3f2 de la voie Q est :

Pole 3p, = 10~ Attan/10 [(1 + A4)? cos® oy + cos? 1 — 2 (1 + Ay) cos 1 cos s
1

+ (14 Ay)?sin? oy +sin? o) +2(1+ Ay)sing; sin gpg} SRelZ1]

L
1
= 10 Attan/10 [1 +(14+A4)* =21+ Ax)cos (o1 + 4,02)] 3.51)
8RelZr,
La puissance du signal a la pulsation 3 f> de la voie Q est :
Pyly,, = 107 AHan/10 19=Las/10 [(1 + A ) cos® g + (1 + Aa)?sin’ o
1
1+2(1+A i
+1+2(1+ Ay)sin o] SRelZ1]

1
_ 10—AttdB/10 1O—LdB/10 |:1 + (1 + AA)2 +2 (1 -+ AA) sin (p2:| WLJT52)

Le SRRg prenant en compte les 3 nouvelles fréquences parasites dues au troisiéme
harmonique du signal & la fréquence fo est donc :

PQ|f1+f2

SRRg = 10log
PQ|f1*f2 + PQ|f1 + PQ|f2 + PQ|f1+3f2 + PQ’f1*3f2 + PQ|3f2

(3.53)
3.7.2.2 Choix du niveau d’atténuation du troisiéme harmonique

L’équation (3.53) peut étre remaniée de telle sorte a ce qu’elle s’écrive de la maniére
suivante :

0=A(1+Ax)>*+B (1+A4)+C (3.54)



A = 1-— 1OfSRRQ/1O [1 +92. 10*LdB/10 +92. 107AttdB/10
1O_LdB/10 10—AttdB/10

B' = 2cos (g1 — p2) — 107 51E/10 [—2- 10~ Las/10 (sin o) + sin py)
avec +2 . 10~ Attan/10 (cos (p1 — @2) — cos (w1 + ¢2))
—2cos (p1 + p2) + 10~ Attas/10 10~Lan/10 9gip g02]
c = 1-— 10—SRRQ/10 [1 +92. 10—Ld3/10 +92. 10—Attd3/10

107Ld5/10 107Attd3/10:|
\
L’unique solution de 'équation (3.54) est :

B' — /B2 — 4A'C’
2A'

La figure 3.32 correspond au désaccord de gain en fonction du désaccord de phase
pour différentes valeurs d’atténuation du troisiéme harmonique pour des fuites fixées &
30 dB et un SRR a 24 dBc. Nous nous sommes placés dans le cas le plus défavorable
oll 1 = 2. On constate qu'une atténuation du troisiéme harmonique de 30 dB (Astop
= 30 dB) donne quasiment les mémes performances qu'un filtrage parfait.

1+A4=— (3.55)

Attyp — 400
Attyp = 30 dB
ik — - — Attyp = 25 dB
- — Attyp = 20 dB
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F1G. 3.32 — Désaccord de gain en fonction du désaccord de phase pour différentes valeurs
d’atténuation du troisiéme harmonique pour Lgp = 30 dB et SRR fixé a 24 dBc.

On choisit de réaliser le filtrage passe-bas pour les sorties a 2112, 1056, 528 et 264
MHz avec un filtre de Chebyshev du troisiéme ordre avec une ondulation de 0.5 dB dans
la bande passante. La sortie du VCO peut étre considérée comme sinusoidale, il n’est
donc pas nécessaire de mettre un filtre passe-bas a cette sortie.

Pour les simulations qui suivent, on considére que les filtres passe-bas atténuent de
30 dB le troisiéme harmonique, les fuites des mélangeurs double-bande utilisés sont de



30 dB. En prenant soin au layout, il est possible de minimiser le désaccord de phase &
©1 = g = 2.5° [52], ce qui correspond & un écart d’environ 140um entre les trongons
de ligne a une fréquence de 10 GHz. Les SRR ne doivent pas étre inférieurs a 24 dBc,
nous fixons donc le désaccord de gain entre les mélangeurs double-bande a 0.423 dB,
correspondant & un A 4 = 0.05.

3.7.3 Les filtres passe-bande

La figure 3.33 représente les spectres des voies I et Q du signal a 4488 MHz non-
filtré. Les signaux a 264 et 4224 MHz correspondent aux fuites, le signal & 3960 MHz
correspond a la fréquence image 4224 — 264 MHz, et le signal a 5016 correspond & la
fréquence 4224 + 3 - 264 MHz due au troisiéme harmonique du signal & 264 MHz.
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F1G. 3.33 — a) Spectre de la voie I du signal a 4488 MHz non-filtré, b) Spectre de la
voie @ du signal a 4488 MHz non-filtré.

Le rapport entre la puissance de la fréquence désirée et la puissance des fréquences
parasites est respectivement de 29.1 et 25.1 dBc pour la voie I et Q). Ces valeurs sont donc
bien supérieures aux 24 dBc désirés, ce qui confirme le bon choix des paramétres limites
Astop = 30 dB, 1 = 2 = 5°, A4 = 0.05 pour des fuites ne dépassant pas Lyp = 30dB.

La fréquence centrale a 4488 MHz est utilisée pour générer les fréquences a 6600 et
9240 MHz, elle doit donc étre trés pure car les fréquences parasites de la fréquence a
4488 MHz seront propagées aux deux autres. Cette fréquence sert aussi a générer les
fréquences a 3432, 3960 et 5016 MHz a 'aide du dernier mélangeur simple-bande. La
figure 3.34 représente les spectres des voies I et Q du signal & 3960 MHz issu du mélange
entre le signal & 4488 MHz non filtré et le signal & 528 MHz. Le rapport entre la puissance
de la fréquence désirée et la puissance des fréquences parasites est respectivement de
23.7 et 23 dBc pour les voies I et Q. Ces valeurs sont en-dessous des 24 dB nécessaires.
On propose donc de filtrer les 3 fréquences centrales a 4488, 6600 et 9240 MHz a l'aide
de filtres passe-bande afin de minimiser la puissance des parasites qui apparaissent lors
de la derniére transposition en fréquence obtenue avec le mélangeur simple-bande (V).
On impose que le filtrage passe-bande doit atténuer d’au moins 3 dB les fréquences
parasites les plus proches. L’ordre de ces filtres est fixé & 2 pour ne pas augmenter d’une



maniére significative la complexité de notre architecture.
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F1G. 3.34 — a) Spectre de la voie I du signal a 3960 MHz issu du mélange entre le signal
a 4488 MHz non filtré et le signal a 528 MHz, b) Spectre de la voie Q du signal a 3960
MHz issu du mélange entre le signal a 4488 MHz non filtré et le signal & 528 MHz.

Les fréquences parasites du signal & 4488 MHz sont trés proches. Le Tableau 3.4
donne les fréquences parasites les plus puissantes a la sortie de chaque fréquence inter-
meédiaire, ainsi que les coeflicients de qualité des filtres passe-bande nécessaires pour que
la fréquence parasite la plus proche soit atténuée d’au moins 3 dB. On constate que les
coefficients de qualité (Q ne dépasse pas 10, ce qui est une hypothése trés réaliste avec
la technologie CMOS actuelle [58].

’ Fréquence centrale des filtres (MHz) H 2640 \ 4488 \ 6600 \ 9240 ‘

Fréquence des fuites au 1¢ acces (MHz) || 528 | 264 | 2112 | 2640
Fréquence des fuites au 2"¢ acces (MHz) || 2112 | 4224 | 4488 | 6600
Frequence image (MHz) 1584 | 3960 | 2376 | 3960
Coefficient de qualité du filtre (Q) 25 | 85 1.6 | 1.75

TAB. 3.4 — Fréquences parasites les plus puissantes a la sortie de chaque fréquence
intermédiaire, et coefficients de qualité nécessaires pour que la fréquence parasite la
plus proche soit atténuée d’au moins 3 dB.

La figures 3.35 représente les spectres des voies I et QQ de la fréquence centrale a 4488
MHz. On constate une importante diminution des rapports entre la puissance du signal
a 4488 MHz et la puissance des fréquences parasites puisque qu’ils sont respectivement
de 34.7 et 33.6 dBc pour les voies I et Q.

La figure 3.36 représente les spectres des voies I et QQ de la fréquence désirée & 3960 MHz
provenant du mélange entre la fréquence centrale a 4488 MHz et le signal a la fréquence
528 MHz. Les rapports entre la puissance du signal & 3960 MHz et la puissance des
fréquences parasites sont inférieurs 4 24 dB et valent respectivement de 24.1 et 29.1
dBc pour les voies I et Q.
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F1a. 3.35 — a) Spectre de la voie I du signal a 4488 MHz filtré, b) Spectre de la voie Q
du signal a 4488 MHzgz filtré.
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F1G. 3.36 — a) Spectre de la voie I du signal a 3960 MHz issu du mélange entre le signal
a 4488 MHz filtré et le signal & 528 MHz, b) Spectre de la voie Q du signal & 3960 MHz
issu du mélange entre le signal a 4488 MHz filtré et le signal & 528 MHz.

3.7.4 Simulations

Le tableau 3.5 donne les fréquences parasites générées dans la bande 3.1 - 10.6
GHz et la puissance totale des voies I et QQ pour les 14 fréquences a générer. Seules
les puissances inférieures & 40 dBc sont prises en compte. La fréquence centrale & 9240
MHz est la moins bonne car elle hérite des fréquences parasites mal filtrées provenant des
deux autres fréquences centrales. Le rapport de puissance des trois fréquences centrales
est trés correct puisqu’il ne descend pas en dessous de 31.8 dBc. Toutes les fréquences

générées répondent au cahier des charges avec des rapports de puissance supérieurs aux
24 dBc désirés.



Fréquences parasites générées Rapport de puissance
dans le spectre alloué¢ par la FCC (dBc) total (dBc)
Fréq(MHz) Freq I Q Freq I Q Freq I Q Freq 1 Q I Q

3432 3168 35 35.2 4488 32.2 32.6 5544 29.2 25.6 - - - 28.5 24.6
3960 3696 35 35 4488 31 35.3 5016 31.9 25.5 - - - 29.1 24.4
4488 3960 38 38 4224 34.9 35.3 - - - - - - 34.6 33.6
5016 3960 31.7 25.5 4488 31.9 32.2 4752 35 35 6072 40 40 24.7 28
5544 3432 34.2 35 5280 36.6 36.6 6600 33 33 7656 32 25.7 27.6 24.4
6072 3960 39 39 5808 36.2 36.2 6600 32.7 33.3 7128 31.9 25.6 28.3 24.6
6600 6336 36.2 36.2 4488 39 39.4 - - - - - - 34.5 34.5
7128 5016 39.1 39.4 6072 25.6 31.9 6600 33.6 34 6864 36.2 36.2 24.9 28.6
7656 5544 27.3 35.1 6600 32.3 32.6 7392 36.1 36.1 9768 40 40 26 29.7
8184 7656 34.2 34.2 7920 36.3 36.3 9240 33 33 10296 31.9 25.6 27.7 24.3
8712 8184 34.2 34.2 8448 36.3 36.3 9240 33 33 9768 31 25.2 27.1 24.1
9240 8712 33.7 33.7 8976 36.1 36.1 - - - - - - 31.8 31.8
9768 8712 32.2 26.3 9240 35.1 35.4 9504 36.3 36.3 - - - 25.9 29.6
10296 8184 25.3 30.7 9240 33.8 34.3 9768 34.2 34.2 10032 36.3 36.3 24.4 27.6

TaB. 3.5 — Fréquences parasites générées dans la bande 3.1 - 10.6 GHz et puissance
totale des voies I et Q pour les 14 fréquences a générer.

3.8 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons proposé un synthétiseur de fréquences agile pour le Mul-
tiBandes OFDM. Ce synthétiseur de fréquences est capable de générer 14 fréquences
avec un temps de commutation inférieur a 9.5 nsec, permettant ainsi de disposer de la
diversité fréquentielle nécessaire pour une égalisation de canal efficace dans le cas de
canaux trés difficiles. Notre synthétiseur est plus facile a réaliser que ceux qui ont déja
été proposés puisqu’il n’est composé que d’une seule PLL & fréquence fixe et qu’un seul
de ses mélangeurs simple-bande est large bande. De plus, les filtres utilisés sont passifs
et fonctionnent tous a fréquence fixe. Le bruit de phase des fréquences générées est au
maximum de -110.8 dBc¢/Hz a 1 MHz, ce qui est largement inférieur au bruit de phase
de -86 dBc/Hz imposé par la norme. Nous avons évalué les tolérances et dimensionné
les filtres afin que la puissance des fréquences parasites se situe 24 dB en dessous de la
puissance de chacune des fréquences a générer. Les fuites des mélangeurs double-bande
ne doivent pas dépasser 30 dB, ce qui est une valeur tout a fait acceptable dans I'optique
d’une réalisation CMOS. Les tolérances concernant le déphasage entre les voies I et Q et
le désaccord des gains de conversion des mélangeurs double-bande ont respectivement
été fixées a 2.5° et 5%. Il a été montré que des filtres passe-bas d’ordre 3 ainsi que des
filtres passe-bande d’ordre 2 suffisent pour obtenir de bonnes performances.

Ce travail a donné lieu a une publication en conférence nationale [59] et en revue inter-
nationale [56].



Chapitre 4

Egalisation et compensation du
déséquilibre IQQ conjointe

omme nous l'avons vu au chapitre 3, la réalisation d’un synthétiseur de fréquences
C n’est jamais parfaite puisqu’entre autres il est difficile d’obtenir les oscillateurs lo-
caux de la voie I et de la voie Q qui soient parfaitement en quadrature. La perte de
quadrature entre les voies I et Q est appelée déséquilibre I(). L’architecture la plus &
méme de répondre aux contraintes de cofit, de consommation et d’intégrabilité de plus
en plus importantes est ’architecture homodyne. Ce type d’architecture implique que
les fréquences des oscillateurs locaux soient directement celle de la fréquence porteuse,
qui est typiquement de 'ordre de quelques GHz. Malheureusement le déséquilibre IQ est
d’autant plus important que les fréquences & générer sont grandes rendant ’architecture
homodyne trés sensible & ce type d’imperfection. Le déséquilibre IQ peut étre sélectif
et /ou non-sélectif en fréquence. Il affecte aussi bien les données transmises que l’estima-
tion du canal. Les dégradations des performances du systéme global dues au déséquilibre
IQ peuvent donc étre trés importantes [23]. Afin de répondre aux contraintes de coiit,
de consommation et d’intégrabilité, il est intéressant de tolérer ce type de défauts ana-
logiques s’ils sont compensés numériquement.

Dans ce chapitre, nous nous intéressons a ’égalisation de canal et & la compensation
conjointe du déséquilibre 1Q des front-ends RF des émetteurs/récepteurs, et ce pour
tous les systémes OFDM existants. On considérera deux types d’équipement : un équi-
pement mobile hautement intégré et faible cotit qui sera affecté par le déséquilibre 1Q),
et une station de base ne possédant pas de contraintes d’encombrement et de coiit. La
station de base sera donc supposée idéale et ne sera pas affectée par le déséquilibre 1Q.
Notre démarche consiste a utiliser un modéle simple des signaux recus et a élaborer un
traitement numérique a la réception qui englobe ainsi forcément le déséquilibre I1Q et
Ieffet du canal. On propose de traiter trois cas de figure. Le premier correspond & une
transmission montante entre un émetteur déséquilibré et un récepteur idéal. Aprés avoir
donné le modéle du signal regu, nous proposons un algorithme permettant d’égaliser le
canal, d’estimer et de compenser le déséquilibre IQ non-sélectif en fréquence de I’émet-
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teur pour une transmission descendante. Nous n’avons pas proposé d’algorithme dans
le cas d’un émetteur affecté par un déséquilibre sélectif en fréquence car son impact est
minime sur les performances globales du systéme [23|. Le second cas de figure s’intéresse
4 la transmission descendante entre un émetteur idéal et un récepteur déséquilibré. Le
premier algorithme que nous proposerons permet d’égaliser le canal, d’estimer et de
compenser le déséquilibre IQ non-sélectif en fréquence de ’émetteur a la réception, tan-
dis que le second traitera le cas du déséquilibre non-sélectif en fréquence du récepteur.
Enfin, le troisiéme cas de figure correspond & une transmission entre un émetteur et un
récepteur déséquilibrés ce qui correspond a une application domotique. Nous montre-
rons la difficulté de proposer un algorithme permettant I’estimation et la compensation
des déséquilibres 1Q de I'émetteur et du récepteur sans avoir a modifier les séquences
d’apprentissage de canal.

L’organisation de ce chapitre est la suivante : nous présenterons dans un premier
temps les effets des différents déséquilibres 1Q et nous donnerons les modéles des signaux
OFDM recus pour chaque cas de figure. Puis nous proposerons les deux algorithmes
permettant d’égaliser le canal, d’estimer et de compenser les déséquilibres 1Q non-sélectif
en fréquence de 'émetteur puis du récepteur correspondant respectivement aux cas
d’une liaison montante et descendante. Nous proposerons ensuite ’algorithme traitant le
cas des déséquilibres 1Q) sélectif et non-sélectif en fréquence pour une liaison descendante.
Finalement, nous discuterons du cas ou I’émetteur et le récepteur sont tous les deux
déséquilibrés.

4.1 Effet des déséquilibres IQ

Le déséquilibre IQ est défini comme étant la perte de quadrature entre les voies I et
Q d’un émetteur ou d’un récepteur. Cette perte de quadrature est due aux imperfections
inévitables des fronts-end RF, et peut étre non-sélective en fréquence ou sélective en
fréquence :

— Déséquilibre Non-Sélectif en Fréquence : ce sont les imperfections du modulateur
ou du démodulateur IQ) qui en sont la principale source. Les modulateurs/démodulateurs
IQ sont composés de deux mélangeurs double-bande et de deux OL en quadra-
ture. Le déséquilibre de gain est di a la différence qui existe entre les gains de
conversion des mélangeurs mais aussi a la différence de gain total entre les voies I
et Q. Le déséquilibre de phase est quant a lui di au fait qu’il est difficile d’obtenir
deux OLs parfaitement en quadrature de phase.

— Déséquilibre Sélectif en Fréquence : ce type de déséquilibre est da a la différence
des réponses en fréquences des voies I et Q. La différence de gabarit des filtres
passe-bas ou des Controleurs Automatiques de Gain (AGC) en sont par exemple
la cause. Ce déséquilibre est d’autant plus important que la largeur de bande est
grande.



Le déséquilibre IQ peut étre modélisé d’une maniére symétrique ou asymétrique. La
méthode symétrique consiste a considérer que la moitié des désaccords de gain et de
phase sont présents dans chacune des voies I et QQ [24, 60]. Dans la méthode asymé-
trique, la voie Q contient l'intégralité des désaccords, tandis que la voie I est supposée
idéale |61, 62|. Notons que ces deux modélisations sont mathématiquement strictement
équivalentes, la partie commune aux deux voies étant mise dans le canal. Dans notre
étude nous utilisons le modéle asymétrique.

4.1.1 Déséquilibre IQ de I’émetteur

Dans cette section nous nous intéressons a la modélisation des signaux OFDM émis
dans le cas d’'un émetteur affecté par le déséquilibre 1Q), le récepteur étant supposé idéal.
La figure 4.1 présente le synopsis d’'un émetteur homodyne affecté par le déséquilibre
IQ. Nous notons respectivement gg et pp les déséquilibres de gain et de phase de la voie
Q par rapport a la voie I du modulateur, et fer(t) et feg(t) les réponses impulsionnelles
des voies I et Q.
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F1G. 4.1 — Synopsis d'un émetteur homodyne affecté par le déséquilibre 1Q.

Afin de simplifier la présentation des modéles et sans perte de généralité, nous suppo-
serons que l'amplificateur de puissance (PA) est idéal et amplifie d’'un gain unitaire.
Nous décomposons la présentation de l'effet du déséquilibre IQ de ’émetteur en deux
parties : la premiére consiste a présenter le modéle général des signaux & émettre lorsque
les déséquilibres I1Q sélectif et non-sélectif en fréquence sont pris en compte, et la se-
conde donne le modéle des signaux a émettre lorsque seul le déséquilibre non-sélectif en
fréquence est considéré.

4.1.1.1 Cas des déséquilibres sélectif et non-sélectif en fréquence

Lorsque I'on considére les déséquilibres sélectif et non-sélectif en fréquence, le signal
RF émis s’écrit sous la forme :



s(t) = 2([Rele(t)] ® fer(t)] coswort — gr [Im[e(t)] ® feq(t)]sin(wort + ¢E))

[e”m 3 e_jw} [w) +e'() ® fer(t) — gpsingp [<M> . feQ(t)”

- [eﬂwm _.e_jWOLt} gE Cospp [(M) ® feQ(t)] (4.1)
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avec ® qui représente I'opération de convolution. Le facteur 2 est ajouté par convenance
d’écriture.

Si nous séparons les termes se situant autour de et7«0t et de e7“0* nous obtenons la
p s
formulation suivante :

s) = (et ® ferlt) + g sings [e(t) © feqt)] + gz cos s )  feqlt)
e (1) ® fer(t) ~ dgrsingr (1) @ Feq()] — gpcos o (1) @ Feq(h)] +
efjwot

[e"(t) ® fer(t) —jgesingg [e*(t) ® feq(t)] + grcospp [e*(1) ® feq(t)]
+e(t) ® fer(t) + jgrsinpr [e(t) ® feq(t)] — gr cos g [e(t) ® feq(t)]] (4.2)

Puisque le signal & émettre est réel, la formulation précédente peut étre réécrite de la
maniére suivante :

_”];Ot (e(t) ® fer(t) + gp [cos o + j sin o] [e(t) @ feq(t)
+ ef(t) ® fer(t) — gg [cospr +j Siﬁ eg][e*(t) ® feq(t)])]
e O e e

fer(t) — gEer‘PEfeQ(t)] )] (4.3)

s(t) = Re

+er () ® [

De I'équation (4.3), on peut déduire que le signal analogique émis équivalent bande de
base affecté par le déséquilibre IQ de ’émetteur s’écrit sous la forme :

5(t) =e(t) ® [fef(t) + gE;j“DE f@Q(t)] Fet)® [fef(t) - 9E26j“’Ef6Q(t) (4.4)

Le signal fréquentiel équivalent bande de base émis et affecté par les déséquilibres sélectif
et non-sélectif en fréquence de I’émetteur s’écrit donc :
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correspondent respectivement aux réponses en fréquence des voie I et ) sur la bande
de transmission considérée. Nppp représente la taille de la DFT, k I'indice de la sous
porteuse, n I'indice du symbole OFDM émis, et Ex(n) les symboles fréquentiels OFDM
transmis non affectés par le déséquilibre IQ.

Puisque les réponses impulsionnelles des voies I et Q sont réelles, les réponses en fré-
quences correspondantes possédent la symétrie hermitienne. L’équation (4.5) peut donc
se réécrire sous la forme :

A o FeQt
14 gpel¥e Sk 1 — gpel¥e ==
Sp(n) = Ep(n)Fery g | FE () Fen, TE—
= Fer [Ben)Kpyy + By ()K" (46)
avec
l+gE6+j“"E%?“
KE1k = fk
. F5Q7 (47)
l—ggpe I¥E e k
K, = 2 =
Il est important de noter que
KElk—{_KEgik:l (4.8)

On constate trois phénomeénes en présence du déséquilibre 1Q de I'émetteur : (i) le signal
a transmettre Ej(n) est déformé en module et en phase par le scalaire Kigy, (ii) les
sous porteuses d’'indice —k et k interférent mutuellement, (iii) la réponse en fréquence
de la voie I se comporte comme un canal de transmission, nous verrons grace au modéle
général définis par 1'équation (4.26) de la section 4.1.3 que F'ey, est absorbé par le canal
de transmission équivalent.

La forme matricielle de I’équation (4.6) est :

i ] =L e [ ke ][ 20] wo

KEgy




On constate que la matrice Kg; correspondant au déséquilibre 1Q de ’émetteur est
a priori différente selon l'indice de la sous porteuse. C’est la raison pour laquelle on
qualifie ce déséquilibre de sélectif en fréquence.

4.1.1.2 Déséquilibre non-sélectif en fréquence

Lorsque le déséquilibre n’est pas sélectif en fréquence, les réponses en fréquence de

la voie I et de la voie QQ sont égales (FeQ’“

= 1). Les paramétres du déséquilibre 1Q)

Fery,
définis par 'expression (4.7) deviennent alors :
o 1+gEe+j¢E
{ Koo = 7 (410
Kg, = 2
avec
KE1+KE2* =1 (411)

La forme matricielle du signal fréquentiel émis équivalent bande de base affecté par le
déséquilibre non-sélectif en fréquence de I’émetteur s’écrit donc :

[ S_k;f?n)) ] N [ Fglk F(Sik ] [ ﬁ; V?Zj ] [ ];E_’“:% ] (4.12)

Kg

Dans ce cas de figure, la matrice Kg est la méme quelle que soit l'indice de la sous
porteuse. Le déséquilibre est donc considéré comme non-sélectif en fréquence.

Notons que le cas particulier P;Z‘fk = constante complexe, correspondant & un désaccord
de gain et de phase constant entre les voies I et Q, donne la méme modélisation que

celle définie par I’équation (4.12).

4.1.1.3 Effets des déséquilibres sur le signal a émettre

Nous considérons dans un premier temps que le déséquilibre n’est pas sélectif en fré-
quence. La figure 4.2 illustre les effets interférants du déséquilibre du modulateur IQ sur
la constellation équivalente bande de base des symboles OFDM & émettre pour un map-
ping 16-QAM. Afin de bien observer les effets du déséquilibre sur la constellation, nous
avons choisi un désaccord de gain de 10% et un désaccord de phase de 10°. La constella-
tion obtenue subit une rotation de phase de 10° et une légére deformation d’amplitude
dus au coefficient K de I'expression (4.12). Chaque point de la constellation 16-QAM
est remplacé par une constellation 16-QAM qui a aussi subit une rotation de phase et
qui est de plus faible amplitude. Ce phénoméne est dii aux fuites des sous porteuses
d’indice —k, tandis que la rotation des petites constellations est due au coefficient Kgo
de 'expression (4.12).

La figure 4.3 présente 'influence du déséquilibre du modulateur 1Q sur le spectre
des signaux OFDM & émettre. On suppose que la puissance moyenne des sous porteuse
est identique. Lorsque K gy # 0, on constate que le spectre du signal complexe conjugué



F1G. 4.2 — Influence du déséquilibre du modulateur IQ sur une modulation 16-QAM.

a émettre peut étre considéré comme un signal qui interfére avec le spectre du signal
a émettre. Cette interférence est présente pour chacune des paires de sous porteuses
symétriques. Lorsque le déséquilibre est sélectif en fréquence, I'influence des paramétres
Kpg1, et Kpoj, est différent pour chacune des paires de sous porteuses.

EZ(n) E,(n)

Fi1G. 4.3 — Influence du déséquilibre du modulateur IQ sur le spectre des signaux OFDM
a émettre : a) Spectre du signal complexe conjugué a émettre, b) Spectre du signal &
émettre, ¢) Spectre du signal émis déséquilibré.

4.1.2 Deéséquilibre IQ du récepteur

Dans cette section nous nous intéressons a la modélisation des signaux OFDM recus
dans le cas d’un récepteur affecté par le déséquilibre 1Q, I’émetteur étant supposé idéal.
La figure 4.4 présente le synopsis d’'un récepteur homodyne affecté par le déséquilibre
IQ. Nous notons respectivement gg et g les déséquilibres de gain et de phase de la voie
Q par rapport a la voie I du modulateur, et fr;(t) et fro(t) les réponses impulsionnelles
des voies I et Q.

Afin de simplifier la présentation des modéles et sans perte de généralité, nous suppo-



F1G. 4.4 — Synopsis d’un récepteur & homodyne affecté par le déséquilibre 1Q.

serons que I"amplificateur faible bruit (LNA) et les AGCs amplifient d’un gain unitaire.
De la méme maniére que dans la section précédente, la présentation de l'effet du dés-
équilibre IQ du récepteur est composé d’une partie traitant des déséquilibres sélectif et
non-sélectif en fréquence, et d’'une partie pour ceux non-sélectif en fréquence.

4.1.2.1 Cas des déséquilibres sélectif et non-sélectif en fréquence

Le signal RF est capté par 'antenne, puis filtré afin d’obtenir le signal utile suivant :

2(t) = y(t)HOr 4y (t)e 40! (4.13)

ou y(t) = (s®h)(t)+ b(t) correspond au signal complexe regu équivalent bande de base
avec h(t) et b(t) qui correspondent repectivement a la réponse impulsionnelle équiva-
lente bande de base du canal et au bruit thermique capté par ’antenne de réception.

Lorsque 'on considére les déséquilibres sélectif et non-sélectif en fréquence, la partie
réelle du signal démodulé s’écrit :

ri(t) = LP[(cos(wort)z(t)) ® fri(t)]

= Sl +y @) o fri) (4.14)

avec LP [.] qui est un opérateur correspondant au filtrage passe-bas idéal.

La partie imaginaire du signal démodulé s’écrit :

rq(t) = LP[(—grsin(woLt + ¢r) z(t)) ® fro(t)]
IR

= 3 [(—y (t) [sinpr + jcos pR]

+y" (t) [~ singr + jcos pR]) ® fro(t)] (4.15)



Le signal temporel analogique démodulé s’écrit alors :

r(t) = ri(t)+jro(t)
= yt)® [f;(t) - jf%(t)gR(Siﬂ ©Rr + jcos SOR)]
+y*(t) ® {fIQ(t) +ijQ(t)gR(— sin pg + j cos goR)] (4.16)

On suppose que le signal regu r(t) ne posséde pas d’interférence entre symboles OFDM.
En d’autres termes, on suppose que le préfixe cyclique a été supprimé ou que la méthode
OverLap-and-Add a été appliquée (dans le cas du zero forcing). Le signal fréquentiel
recu affecté par le déséquilibre sélectif et non-sélectif en fréquence s’écrit alors :

1 Nprr—1 :
— —]Qﬂlk/NDFT
Ry(n) Nomr ZZ:O r(l+nNppr)e
Frip — jFrq,gr(singr + jcos ¢g)

Frio+ 3Fr —sin + 7 cos
YL () { 1k +JFrqu9r( . PR+ ] SOR)] (4.17)
N 1 Nprr—1 *jNQWilk 1 Nprpr—1 —J Nzﬂk
ot Frr, = 57— >0 fri(le “Norr et Fro, = 57— 312 fro(l)e " Norr

correspondent respectivement aux réponses en fréquence des voie I et ) sur la bande
de transmission considérée. Les réponses impulsionnelles des voies I et @ sont réelles
impliquant que les réponses en fréquence correspondantes possédent la symétrie hermi-
tienne. Le signal recu non affecté par le déséquilibre IQ du récepteur et potentiellement
affecté par le déséquilibre IQ de ’émetteur est défini par :

Yi(n) = Sk(n)Hy + Bi(n) (4.18)

avec les symboles OFDM S (n) eux-mémes définis par 'équation (4.12).

L’équation (4.17) devient alors :

Fer ..
+ T2 gr(cos o — jsinppg)
Ri(n) = Sp(m)HipFry | ——"—
Frg* ..
- F:Cff: gr(cos pr + jsinpg) -
+Sik(n)HikF7“]*_k — —I—Bk(n)

2

= Sk(n)HkFT[kKle + Sik(n)HikFT[*,kKRQ_k + Ek(n)
= Frig [Sk(n)HeK R, ), + S*p(n)H KR, ] + Bi(n) (4.19)



ou By(n) = By(n)FriKgy, + B (n)Fri* . Kry 4,

et avec

F .
14 52k gpe=ieR

_ Frrg
Kle: = 2
Fro* _ (4.20)
1- Fre, gretIPR
KRz—k 2

Il est important de noter que :

KR1k+KR2I>Z =1 (4.21)

On constate trois phénomeénes en présence du déséquilibre 1Q de I’émetteur : (i) le signal
a transmettre Ej(n) est déformé en module et en phase par le scalaire Hy K g, ., (ii) les
sous porteuses d’indice —k et k interférent mutuellement, (iii) la réponse en fréquence
de la voie I se comporte comme un canal de transmission, nous verrons grace au modéle
général définis par 1'équation (4.26) de la section 4.1.3 que F'ry, est absorbé par le canal
de transmission équivalent.

La forme matricielle de I’équation (4.19) est :

[ <[ e K ) [P 0, 1D ][ S

Kry
(4.22)
On constate que la matrice Kgr;, correspondant au déséquilibre I1Q du récepteur est
a priori différente selon l'indice de la sous porteuse. C’est la raison pour laquelle on
qualifie ce déséquilibre de sélectif en fréquence.

4.1.2.2 Cas du déséquilibre non-sélectif en fréquence

Lorsque le déséquilibre n’est quasiment pas sélectif en fréquence, les réponses en

Fer o

fréquence de la voie I et de la voie Q sont égales ( = 1). Les paramétres du

Friy
déséquilibre 1Q) définis par 'expression (4.20)devient alors :
_  ltgre ¥R
{ R v (4.23)
Kpr, = —5—
avec
KR1 + KR2* =1 (4.24)

La forme matricielle du signal fréquentiel requ affecté par le déséquilibre non-sélectif en
fréquence du récepteur s’écrit donc :
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Kr

Dans ce cas de figure, la matrice Kr est la méme quelle que soit 'indice de la sous

porteuse. Le déséquilibre est donc considéré comme non-sélectif en fréquence.

Notons le cas particulier - ?’“ = constante complexe qui correspond & un désaccord de
gain et de phase constant entre les voies I et Q, donne la méme modélisation que celle

définie par I’équation (4.25).

4.1.2.3 Effets des déséquilibres sur le signal regu

La figure 4.5 présente I'influence du déséquilibre du démodulateur 1Q sur le spectre
des signaux OFDM regus. On constate que lorsque Kpo # 0, le signal miroir se situant
& —for, n’est pas entiérement rejeté et agit comme un signal interférant. De la méme
maniére que pour le déséquilibre IQ de ’émetteur, cette interférence est présente pour
chacune des paires de sous porteuses symétriques. En revanche, I'influence du déséqui-
libre 1QQ du récepteur sur le spectre du signal est bien plus importante que I'influence
du déséquilibre 1Q de ’émetteur. En effet, on constate qu’a cause du canal il peut y
avoir des cas ol la puissance de la sous porteuse du signal image d’indice —k devienne
proche de la puissance de la sous porteuse du signal désiré d’indice k. On constatera
par la suite que dans le cas d’un canal multitrajets, le déséquilibre IQ du récepteur dé-
grade bien plus les performances de la transmission que le déséquilibre I1Q de I’émetteur.

8%, (n) H,S,(n)

A AN

| AN

FiGc. 4.5 — Influence du déséquilibre du démodulateur 1Q) sur le spectre des signaux
OFDM regus : a) Spectre du signal RF avant transposition, b) Spectre du signal bande
de base recu aprés démodulation.

Pour les applications a faible largeur de bande, la dépendance fréquentielle des dés-
équilibres 1Q de ’émetteur et du récepteur est principalement due aux désaccords des



fréquence de coupure, des ondulations, et des temps de groupes des filtres passe-bas I et
Q[63, 64]. Pour illustrer les effets sélectifs en fréquence du désaccord entre les réponses
en fréquence des filtres passe-bas, nous considérons un cas réaliste [64, 23] correspon-
dant au standard IEEE 802.11a. Les filtres passe-bas sont des filtres de Chebyshev de
Type 1 et d’ordre 6; le désaccord est introduit en considérant que le filtre de la voie I a
une ondulation de 1 dB dans la bande et que la fréquence de coupure est de 0.9 fois la
période d’échantillonnage, tandis que le filtre de la voie  a une ondulation de 1.05 dB
et que la fréquence de coupure est de 0.905 fois la période d’échantillonnage. Les figures
4.6a et 4.6b donnent respectivement les module et argument du vecteur K g, ;. lorsque le
démodulateur 1Q est parfaitement équilibré. On constate que le désaccord de gain varie
trés peu en fonction de I'indice de la sous porteuse (+0.5%), tandis que le désaccord de
phase varie trés largement, cette variation pouvant atteindre 3 degrés entre la premiére
sous porteuse de donnée d’indice 1 et la derniére sous porteuse de donnée d’indice 26.
Un faible désaccord des filtres des voies I et Q entre les ondulations dans la bande et
les fréquences de coupure implique donc une dépendance fréquentielle non négligeable
du vecteur Kg, .

1.005 4
% 3
— o
= =}
€ 1 22
X :
B <
=1
E
0.995 0
0 10 20 30 0 10 20 30
Indice de la sous porteuse Indice de la sous porteuse
a) b)

F1G. 4.6 — a) Module et b) Argument de Kg,, pour un déséquilibre sélectif en fré-
quence introduit par le désaccord entre les réponses en fréquence des filtres passe-bas
du récepteur.

Pour les applications & plus grande largeur de bande, il faudra en plus prendre en compte
les variations fréquentielles des autres fonctions telles que les AGCs par exemple.

4.1.3 Effet du déséquilibre 1Q de I’émetteur et du récepteur

Les modéles des sections 4.1.1 et 4.1.2 supposent que ’émetteur ou le récepteur est
idéal. Cette hypothése est réaliste dans le mesure ot 'on considére une transmission
entre un équipement mobile hautement intégré et faible cotit, et une station de base.
Néanmoins, le cas le plus général correspond au cas ol I’émetteur et le récepteur sont
des équipements mobiles. La fusion des expressions (4.9) et (4.22) permet d’obtenir le
modeéle correspondant :



B Frpy, 0 Hy 0 Feyy, 0
avec Heqy, = { 0 Frf*_kH 0 H*, 0 Fer,
FripzHFeyy 0

La matrice Heq, qui est le produit des matrices contenant Fejy, F'ry, et Hy, cor-
respond & un canal de transmission équivalent.

Maintenant que les différentes types de déséquilibre 1Q ont été modélisés, nous
proposons des algorithmes permettant de les estimer et de les compenser.

4.2 Estimation et compensation du déséquilibre du modu-
lateur 1Q

4.2.1 Etat de ’art

Trés peu de publications traitent du cas du déséquilibre I1Q) de I’émetteur. La mé-
thode proposée dans [65] concerne I'estimation et la compensation du déséquilibre 1Q
dans le cas d'un émetteur low-IF et d’une modulation quelconque. Cette méthode
consiste & ce que 'émetteur calcule la puissance du signal image provoqué par le dés-
équilibre IQ & I’aide d’une boucle de retour se situant avant ’amplificateur de puissance.
Une fois la puissance calculée, ’émetteur estime le déséquilibre 1Q et le compense nu-
mériquement. Cette méthode a 'avantage d’estimer et de compenser le déséquilibre 1Q
on-line, c’est & dire sans interruption de la transmission des données, mais la boucle de
retour implique une augmentation de la complexité matérielle.

La seconde méthode [66] est spécifique & la modulation OFDM. Le récepteur OFDM
estime le déséquilibre griace & une séquence d’apprentissage particuliére. Celle-ci est
constituée de deux symboles pilotes orthogonaux en terme de déséquilibre 1Q. La mise
en relation de ces deux symboles recus permet de séparer 'influence du canal et I'in-
fluence du déséquilibre 1Q. Cette méthode a 'avantage de ne nécessiter que de deux
symboles pilotes, mais a l'inconvénient majeur de modifier la séquence d’apprentissage
des systémes OFDM existants.

Nous allons donc proposer un algorithme permettant l’estimation et la compensation
du déséquilibre du modulateur 1Q efficace pour tout type de séquence d’apprentissage.



4.2.2 Problématique

Les Long Training Symbols (LTS) sont des symboles pilotes connus du récepteur
permettant 'estimation du canal (cf. Annexe B et Annexe C). De ’équation (4.26) et
en considérant que Fry, = Fer, = 1 pour tous les indices de sous porteuses, nous
pouvons déduire que les LTS recus et affectés par le déséquilibre du modulateur 1Q
s’écrivent :

LTSry(n) = [LTSex(n)K g1 + LTSe’ ;(n)Kg5] Hy, + Brrsi(n) (4.27)

avec LTSex(n) et Brrsi(n) qui correspondent respectivement aux LTS émis et a leur
bruit respectif regu.

L’estimation du canal est habituellement obtenue en divisant les LTS regus par les LTS
émis [21]. En supposant que M LTS soient transmis, I'estimation de canal la plus fiable
consiste & moyenner les M estimations afin de minimiser le bruit regu :

LTSrg(n — ~
K KgiLip|H 4.28
Cr = MZLTSekn = [Kp1 + Kg3Li|Hy (4.28)
~ LTSe* ;. (n)

avec (.) qui correspond a lestimation, et Ly = M Zm 1 TTSer(n) qui est un nombre

complexe connu du récepteur. On constate que Ck dépend & la fois du canal et du dés-
équilibre 1Q.

On rappelle que les symboles de données affectés par le déséquilibre 1Q s’écrivent de la
maniére suivante :

Ry(n) = [Ex(n)Kg1 + E*(n) Kg3] Hy + Bri(n) (4.29)

avec Bry(n) qui correspond au bruit des symboles de données regus.

Comme décrit dans le chapitre 2, différentes techniques d’égalisation existent mais
dans le but de simplifier la présentation et sans perte de généralité, nous choisissons
I’égalisation ZF. Dans ce contexte, les données égalisées avec ’estimation du canal de
I'équation (4.28) sont :

Ri(n
Ti(n) = %( )
k
1 . H,
= ———[Ex(n)Kp1 + EX4(n)Kp3]=-+ Br(n)  (4.30)
Kg, + KEQLk Hk:
avec By(n) = Bry(n)

[EE\H‘@;Lk] ﬁk ’



Dans le cas d'un modulateur IQ idéal (Kg; = 1 et Kgo = 0), l'estimation du canal
de I'équation (4.28) vaut Hy, et suffit a parfaitement égaliser les données regues car
Ti(n) = g—:Ek(n) + Bg(n). En présence d’un déséquilibre du modulateur 1Q (Kpgq # 1
et Kpy # 0), les symboles de données et 'estimation du canal sont tous les deux affectés
par le déséquilibre IQ. Les symboles de données symétriques E* ; (n) interférent avec
les symboles de données désirés Eg(n). Les paramétres Kpgq et Kpo du déséquilibre
IQ doivent donc étre estimés afin de pouvoir éliminer leur effet sur I'estimation du
canal et sur les symboles de données regus pour éviter une trop forte dégradation des
performances du systéme global.

4.2.3 Description de la méthode proposée

Dans cette section nous proposons un algorithme qui permet d’estimer le déséqui-
libre du modulateur IQ et la réponse en fréquence du canal, puis d’égaliser les données
recues et de compenser les effets du déséquilibre 1Q sur les données égalisées. Notre al-
gorithme utilise conjointement les LTS et les symboles de données et permet d’estimer
et de compenser des forts niveaux de déséquilibre. Cet algorithme est a implémenter
dans le récepteur.

Dans la section 4.2.2; I’équation (4.28) montre qu’en présence d'un déséquilibre du
modulateur IQ et pour un indice de sous porteuse k, ’estimation de canal est une équa-
tion a trois inconnues (f[ ks I?E\l et I?];;) Si on néglige le terme de bruit, les symboles
de données regus affectés par le déséquilibre du modulateur IQ et définis par I’équation
(4.29) correspondent & la solution d’une équation & cing inconnues (Hy, Kgi, Kg5,
Er(n) et E*(n)). L'association des équations (4.28) et (4.29) forme un systéme de
deux équations. L’idée principale de I'algorithme est de réduire le nombre d’inconnues
du précédent systéme a deux (K By et H ) en prenant des décisions dures sur les sym-
boles de données regus pour connaitre Ex(n) et E* . (n), et en utilisant le lien entre Kpy
et I?E; définis par I’équation (4.11). Une fois la compensation du déséquilibre 1Q sur
Pestimation de canal effectuée, les symboles de données sont égalisés. Finalement les
symboles de données égalisés sont compensés du déséquilibre 1Q.

La suite est organisée selon les six étapes de notre algorithme :
1. Estimation grossiére du canal basée sur les M LTS recus

Décisions dures de N symboles de données

Estimation des paramétres Kgq et Kg5 du déséquilibre 1Q

Compensation du déséquilibre IQ sur I’estimation de canal

Egalisation des symboles de données

A R

Compensation du déséquilibre IQ sur les symboles de données égalisés

Etape 1 : Estimation grossiére du canal basée sur les M LTS regus
Cette estimation est donnée par 1’équation (4.28).



Etape 2 : Décisions dures de N symboles de données
Puisque 'algorithme nécessite N symboles de données grossiérement égalisés Ty (n), le
choix du type d’égaliseur n’est pas important a cette étape. Nous choisissons donc le
ZF puisqu’il a 'avantage d’étre simple a implémenter. Le modéle des N symboles de
données grossiérement égalisés est donné par 1’équation (4.30). Le choix de la valeur de
N est discuté en section 4.2.4.1.

~

Méme si le déséquilibre IQ) est important, Kg ~ 1 et Kgy ~ 0 impliquant — Kpy
KE1+KE§L/€
K}

1 et ——£2—— ~ 0 signifiant que Tj(n) sont de trés bonnes approximations de Eg(n).
Kp1+Kg5Ly

Soient D [T} (n)] les décisions dures prises de T(n) pour k € £[1; Nppr/2 —1]. Un
exemple de décision dure d’un symbole QPSK est illustré en figure 4.7.

. Ty (n)
Q |
A Al
2 D [T (n)]
! > |
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F1a. 4.7 — Exemple de décision dure D [Tj(n)] d’un symbole QPSK T} (n).

Etape 3 : Estimation des paramétres Ky et Kg5 du déséquilibre 1Q
Lorsque Ty (n) et T*, (n) sont respectivement remplacés par D [Ty (n)] et D [T, (n)], les
équations (4.28) et (4.29) forment, pour chaque sous porteuses d’indice k € £ [1; Nppr/2 — 1],
un systéme non linéaire de deux équations & 2 inconnues :

Cy = (@4— 1— Kpy Lk)ﬁk
_ _ _ (4.31)
Ri(n) = (KpD[Ti(w)] + |1~ Kpy | D[T%(m)] ) H

Notons que Bry(n) de I'équation (4.29) est compris dans les estimations Hj, et Kpgy. Les
deux équations du systéme précédent sont indépendantes uniquement si D [Ty (n)] Ly #
D [Tjk(n)] On définit ¢ comme étant 'ensemble des sous porteuses qui satisfont le cri-
tere D [Ty, (n)] Ly, # D [T*,(n)] pour k € +[1; Nppr/2 — 1] et n € [1; N]. La résolution

du systéme pour les sous porteuses comprises dans ¢ donne I'estimation K g suivante :

— LRy, (n) + CpD [Tjk (n)]

KEl - Rk (n) — LkRk (n) — Ck (D [Tk (n)] —D [Tjk (n)])

(4.32)

Puisque Kg; est identique pour toutes les sous porteuses, ’estimation la plus fiable
de Kgp consiste & moyenner les estimations obtenues grace a I’équation (4.32) pour



I’ensemble des sous porteuses comprises dans ( :

—Li Ry (n) 4+ CD [T* (n)]

— 1
fom = card (C) kzec Ry (n) — Ly Ry, (n) — Cy (D [Ty, (n)] — D [T*, (n)])

(4.33)

Une fois K estimé, 'estimation de Kpgq est obtenue grace a I’équation (4.11).

Etape 4 : Compensation du déséquilibre IQ sur I’estimation de canal
Le but de cette section est d’estimer la réponse en fréquence du canal Hy non affectée
par le déséquilibre 1Q. La résolution du systéme (4.31) permet d’obtenir H L Mmais cette
estimation n’est pas fiable pour deux raisons :
— Hj. ne peut pas étre estimée pour toutes les sous porteuses puisque les valeurs des
symboles de données sont considérées comme aléatoires impliquant qu’il puisse y
avoir des sous porteuses ot D [Tj(n)] Ly = D [T*,(n)].
- H i souffre considérablement des possibles erreurs de décisions dures puiqu’il y a
moins d’une estimation par sous porteuse et par symbole de données regu.

A linverse, les estimations de K g, et Kpgq sont trés fiables puisqu’elle proviennent d’une
moyenne sur un nombre important de sous porteuses définies par . Ainsi, I'estimation
du canal non affecté par le déséquilibre IQ est obtenue grace a ’équation (4.28) :
~ C
Kp1 + Kg3Ly,
Etape 5 : Egalisation des symboles de données

De l'équation (4.29), il est possible d’écrire les symboles de données regus sous forme
matricielle :

Ri(n) | | Hr O Kg1 Kgs Ex(n) Bpgy (n)
* = % % N + " (4.35)
k(1) 0 HZ, Kps Kgy E* . (n) BrZ (n)
| S ——
Kg
A cette étape de I'algorithme, la matrice Kg correspondant aux parameétres du déséqui-
libre 1Q a été estimée. L’équation (4.35) montre que la compensation du déséquilibre
IQ dépend du type d’égaliseur car les symboles de données doivent étre égalisés avant
d’étre compensés du déséquilibre IQ. Pour clarifier la présentation de ’algorithme, et
sans perte de généralité, nous ne détaillons que la compensation des symboles de données
dans le cas d’une égalisation ZF. Les symboles de données égalisés sont :
~ Ri(n
Sp(n) = Fin) (4.36)
Hj,
Etape 6 : Compensation du déséquilibre IQ sur les symboles de données
égalisés



Si I'estimation de canal compensé du déséquilibre 1Q est fiable, la forme matricielle des
symboles de données égalisés peut étre écrite sous la forme suivante :

Sk(n) [ Ey(n) ] [ Bzri(n) }
= =K . + . 4.37
) | TR B ) ] Bzt 437
avec Bzpp(n) = B%k(n) qui correspond au bruit a la sortie de I’égaliseur.

Finalement, la compensation du déséquilibre IQ des données égalisées consiste & inverser
la matrice Kg :

N KgiSu(n) — Kgis*
Bu(n) = E1SK(n) E2 —k(“)

2 (4.38)
‘Km‘ - ’KEQ‘

La compensation des données est impossible si la matrice Kg n’est pas inversible, c’est
a dire si det (Kg) = | Kgi | — | Kgo |* = 0. Ce cas correspond a un modulateur

IQ irréaliste puisque le désaccord de gain doit étre gy = 0 et /ou le désaccord de phase
g =+m/2 £

Le schéma bloc de I'algorithme est donné en figure 4.8.
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B E i Décisions . paramétres du desequilibre 1Q
LTSr £2 dures o Ko sur I'estimation
* z % déséquilibre 1/Q |Kgy > Yeanal
s | C D(T,]
Al AA A
- H,
A\A A4 A
Sy : > —
——DiT L » Compensation du —»
D Egalisation des déséquilibre 1Q
F symboles : sur les symboles
T de données de données
égalisés
R, S Ey

F1G. 4.8 — Schéma bloc du principe d’estimation et égalisation du déséquilibre du mo-
dulateur 1Q.

4.2.4 Application au standard IEEE 802.11a

Pour illustrer les effets du déséquilibre du modulateur IQ et les performances de
notre algorithme, nous proposons de le tester pour un systéme OFDM basé sur le stan-
dard IEEE 802.11a [4] (cf. Annexe C). Ce standard a été choisi pour plusieurs raisons :



(i) la transmission des données est faite par paquet, (ii) les données peuvent étre modu-
lées par des constellations d’ordre élevé trés sensibles au déséquilibre 1Q), (iii) le canal
peut étre un canal dense et trés sélectif en fréquence.

Notre algorithme nécessite deux paramétres : le nombre M de LTS ainsi que le
nombre N de symboles de données. Nous allons maintenant définir ces paramétres.

4.2.4.1 Paramétrage

Un paquet IEEE 802.11a peut contenir jusqu’a 4096 octets mais nous nous limiterons
a un paquet de 1024 octets. Selon le débit choisi, le nombre de symboles codés OFDM
dans un paquet varie entre 38 pour 54 Mbps et 334 pour 6 Mbps. Pour les simulations
qui suivent nous prendrons les paramétres suivants :

— La transmission des données est réalisée avec un débit de 54 Mbps imposant
que la constellation soit la 64-QAM. Ce débit a été choisi car la 64-QAM est la
constellation disponible la plus sensible au déséquilibre 1Q).

— Puisque le débit est de 54 Mbps et que les paquets comportent 1024 octets, le
nombre maximum de symboles de données utilisable par ’algorithme est N = 38.

— Le nombre de LTS & transmettre en début de paquet est fixé & M = 2 par la
norme [4].

— Le Taux d’Erreur Paquet (TEP) ne doit pas dépasser 10% [4], ce qui correspond
a un Taux d’Erreur Binaire (TEB) codé de 10~° pour un paquet de 1024 octets.
Le rendement de code pour 54 Mbps est R = 3/4, ce qui impose un TEB non
codé de 1072

Nous proposons d’introduire la notion de gain de conversion [67] d’un signal affecté
d’un déséquilibre 1Q afin de fixer N. La forme matricielle de ’équation (4.38) est

BRI

A

KptKp,—KpiK
Keqlz E11E1 EoNNE2

——2 ——2
Ji(m‘ *)KE2‘
avec L

Kp1Kgo—Kgo K
Keqy = =HE3—E2 L
‘KEl‘ _)KEZ‘

Dans le cas d’une estimation du déséquilibre 1Q parfaite, A correspond & la matrice
identité car Kg; = Kg1 et Ky = Kgo. Néanmoins, l'estimation de Kg; et de Kgo
n’est jamais parfaite et la matrice A ne peut plus étre considérée comme étant I'identité.
Il subsiste alors de l'interférence entre les sous porteuses d’indice —k et k. Le gain de
conversion d’un signal affecté par un déséquilibre IQ est défini comme étant le rapport
de puissance entre le signal image non désiré et le signal désiré. Ce gain de conversion



est l'inverse de ce qui est généralement défini comme la réjection image. Le gain de
conversion des symboles de données compensés est :

Nprr/2—-1 9
E > ‘}{éQ21;ik(n)‘
k=—Nppr/2+1
GCcompensé = NDZijQ—l (440)
E > | K eqy Ex(n) 12]

k:—NDFT/2+1

Puisque Keq; et Keqs sont les mémes quelles que soient les sous porteuses et que les
puissances moyennes de Ej(n) et de E*,(n) sont égales, I’équation (4.40) se simplifie
en

Keqy |?

ompensé — K
eql

GC. (4.41)

D’une maniére similaire, nous définissons le gain de conversion des symboles de données
non compensés par :

2
Kpgo

4.42
Kot (4.42)

GCimbalance =

Cing modeles de canaux ont été définis pour le standard IEEE 802.11a (cf. annexe
C). Nos simulations sont réalisées avec le canal C car il est le canal le plus dense et
sélectif dont la réponse impulsionnelle est inférieure a la durée du préfixe cyclique. Les
réalisations de canal sont toutes différentes et indépendantes pour chaque paquet trans-
mis.

Nous proposons d’estimer et de compenser un déséquilibre important du modula-
teur 1Q. Nous supposons que les désaccords de gain et de phase valent respectivement
gr = 1.15 et pg = 10°. La figure 4.9 donne les gains de conversion moyennés sur 100
réalisations de canal en fonction du rapport signal a bruit Eb/Ny et paramétré pour
différentes valeur de N.

Les gains de conversion obtenus varient trés peu selon la valeur N et nous consta-
tons que notre algorithme devient trés efficace a partir de Eb/Ny = 15 dB pour une
constellation 64-QAM. Le nombre de symbole de donnée nécessaire a notre algorithme
sera donc fixé a N = 1.

4.2.4.2 Simulations

La figure 4.10 présente les TEB non codés d’un systéme IEEE 802.11a 64-QAM
en présence d’'un canal multitrajets de type C. Les désaccords de gain et de phase du
déséquilibre 1Q d’une architecture homodyne pour laquelle on a pris soin au layout sont
respectivement de 15% et de 3° [68]. Nous avons considéré trois scénarios :
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F1G. 4.9 — Gain de conversions moyennés en fonction du rapport signal a bruit Eb/Ny
et paramétré pour différentes valeur de NV pour gg = 1.15 and ¢ = 10°.

— un fort désaccord de gain gr = 1.15 et pas de désaccord de phase,
— pas de désaccord de gain et un fort désaccord de phase g = 10°,
— un fort désaccord de gain gg = 1.15 et de phase pp = 10°.

Les TEB de ces trois scénarios sont calculés dans le cas d’un récepteur sans algorithme
d’estimation et de compensation et dans le cas d’un récepteur avec notre algorithme. A
titre de comparaison, nous comparons ces TEB au TEB idéal obtenu avec un émetteur
idéal ne possédant pas de déséquilibre. On observe une saturation des courbes a des
valeurs de TEB supérieures a 1072 avec un récepteur sans compensation pour les deux
scénarios prenant en compte un fort déséquilibre de phase. La dégradation du TEB avec
un récepteur sans compensation pour le scénario prenant en compte un fort déséquilibre
de gain est quant a lui faible. Les courbes obtenues pour un récepteur avec compensation
ne saturent pas et présentent un écart maximum de 3 dB a TEB fixé par rapport a la
courbe idéale.

Un bon critére permettant de tester la robustesse de notre algorithme consiste a
calculer la dégradation en terme de rapport signal & bruit par rapport a la courbe idéal
et pour un TEB fixé. Le TEB cible est de 10~2 qui correspond & un TEP de 10% pour
un débit de 54 Mbps. Les figures 4.11 et 4.12 donnent respectivement les dégradations
en Eb/Ny en fonction des désaccords de gain et de phase quand le déséquilibre IQ n’est
pas compensé et lorsqu’il I’est. Notons que lorsque la dégradation n’est pas donnée,
cela signifie que les courbes de TEB sature au-dessus de la valeur cible de 1072, Les
performances de notre algorithme sont excellentes et la dégradation est inférieure & 2
dB pour des valeurs trés importantes de déséquilibre.
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F1G. 4.10 — TEB non codés en fonction de Eb/Ny pour différentes valeurs de déséquilibre
1Q.

12

1

Dégradation en Eb/No (dB)
S

Dégradation en Eb/No (dB)

No N & O ®

Désaccord de phase (Degrés) 0 1 Désaccord de gain Désaccord de pase (Degrés) 0 1

Désaccord de gain

FiG. 4.11 — Dégradation en Eb/Ny en Fic. 4.12 — Dégradation en Eb/Ny en
fonction des désaccords de gain et de fonction des désaccords de gain et de
phase pour un TEB non codé fixé a 102 phase pour un TEB non codé fixé a 1072
pour un récepteur sans algorithme de pour un récepteur avec notre algorithme
compensation. de compensation

4.2.5 Conclusions

Dans le cas d’une liaison montante, on peut considérer que le récepteur, une station
de base par exemple, n’est pas affecté par un déséquilibre IQ puisqu’il n’est pas soumis
aux contraintes de colit et d’intégrabilité. A l'inverse, ’émetteur doit étre faible cotit
et hautement intégré imposant 1'utilisation de l'architecture homodyne, trés sensible
au déséquilibre du modulateur 1Q. Dans ce contexte, le déséquilibre du modulateur



IQ affecte aussi bien les LTS que les symboles de données & émettre et si aucune mé-
thode d’estimation et de compensation n’est utilisée deux phénomeénes surviennent : (i)
les symboles émis aux sous porteuses d’indice —k et k interférent mutuellement pro-
voquant une mauvaise estimation du canal et une mauvaise émission des donnée, (ii)
I’égalisation du canal est faite grossiérement avec une mauvaise estimation du canal
et sur des données possédant de I'interférence. Ces deux phénoménes provoquent une
dégradation trés importante des TEB, voire méme une saturation des TEB.

L’algorithme que nous proposons permettant d’estimer et de compenser le déséqui-
libre du modulateur IQ est & implémenter & la réception. Il est original dans le sens
ou il fonctionne grace & la prise de décisions dirigées en utilisant conjointement les
informations apportées par les LTS et les symboles de données. Cet algorithme fonc-
tionne pour (i) des forts désaccords de phase et de gain , (ii) des canaux trés sélectifs
en fréquences, (iii) des constellations de grand ordre trés sensibles au déséquilibre 1Q.
Les performances de notre algorithme sont excellentes puisqu’au prix d’une dégradation
minime de la courbe de TEB de 2 dB & un TEB non codé fixé¢ a 1072, il permet de
tolérer de trés forts désaccords de gain gg = 1.2 et de phase pr = 8°. La convergence
de l'algorithme vers une estimation trés fiable du déséquilibre I1Q est obtenue dés la
réception du premier paquet. Aucune hypothése n’est faite sur les LTS et les symboles
données rendant applicable notre algorithme a tous les systémes OFDM existants. Cet
algorithme numérique permet donc de relacher les tolérances sur le modulateur 1Q, et
donc sur les composants analogiques, rendant la conception d'un émetteur homodyne
faible cotlit moins contraignante.

4.3 Estimation et compensation du déséquilibre du démo-
dulateur 1Q

4.3.1 Etat de l’art

Contrairement au déséquilibre du modulateur IQ, I'estimation et la compensation
du déséquilibre IQ du démodulateur ont été trés largement étudiées dans la littéra-
ture. Les méthodes décrites dans [61] traitent le cas d’'une modulation quelconque. La
premiére proposition consiste & estimer que le déséquilibre I1Q ajoute au signal désiré
un signal interférant. Ce signal interférant est supprimé a ’aide d’un filtrage adaptatif
dont les coefficients sont mis a jour a chaque itération grace a un signal proportionnel a
lerreur faite dans I’estimation. L’inconvénient majeur de cette méthode est son temps
de convergence qui est imposé par le filtrage adaptatif LMS (Least Mean Square). Au
prix d’une complexité accrue, le temps de convergence peut étre diminué grace a 'utili-
sation du filtrage RLS (Recursive Least Squares), mais son temps de convergence reste
prohibitif. La seconde méthode proposé dans [61] fait appel a la séparation de sources
aveugle en utilisant 'algorithme EASI (Equivariant Adaptive Separation via Indepen-
dence) [69], mais cet algorithme converge aussi relativement lentement.



Toutes les méthodes que nous allons maintenant présenter sont spécifiques a la
modulation OFDM. L’idée forte des deux méthodes proposées dans [60, 70| est que I’es-
timation du canal réalisée grace aux LTS présente des transitions abruptes d’une sous
porteuse & une autre provoquées par le déséquilibre 1Q. Le principe de ces méthodes est
d’estimer le déséquilibre IQ & l'aide de ces transitions. L’avantage de ces méthodes est
que l'estimation du déséquilibre I1Q) est réalisée trés rapidement a l’aide d’une séquence
de LTS déja définie dans les normes telles que 802.11a [4] ou HiperLAN2 [3]. Le premier
inconvénient de ces deux méthodes est que ces transitions abruptes sont disponibles pour
une séquence LTS & émettre complexe dans le domaine temporel. Cette méthode n’est
donc pas applicable a tous les standards : par exemple en Multibandes OFDM [7] ou
la séquence LTS a émettre est réelle dans le domaine temporel. Le second inconvénient
est que I'estimation du déséquilibre IQ n’est fiable que pour des réponses en fréquence
du canal lentes. Enfin le dernier inconvénient est que ’estimateur est biaisé, et le biais
est d’autant plus grand que le déséquilibre IQ est important. Tous ces inconvénients
limitent trés fortement la mise en application de ces méthodes pour d’autres standards.

La méthode proposée dans [71]| consiste a filtrer les LTS regus a l'aide d’un filtre
LMS (Least Mean Square) afin de pouvoir estimer le déséquilibre 1Q. Le temps de
convergence de ce type de filtrage est trés lent ce qui impose que la séquence de LTS
doit étre longue pour une estimation du déséquilibre fiable. Lors d’une transmission par
paquet, la séquence LTS est courte [4, 7| rendant cette méthode inapplicable pour ce
type de transmission.

Le principe des méthodes proposée dans [71, 72, 73] consiste & modifier la séquence
de LTS de telle maniére & ce que les sous porteuses d’indice —k portent une puissance
nulle. De I'équation (4.25), on constate que dans ce cas précis, les sous porteuses regues
d’indice —k et k porte 'information du canal & I'indice k et du déséquilibre 1Q. Il reste
alors a résoudre un systéme de deux équations a deux inconnues trivial. Ces méthodes
ont 'inconvénient majeur de nécessiter la modification des LTS et n’est donc pas appli-
cable pour les standards OFDM déja existants.

La méthode proposée dans [66] estime le déséquilibre grace a une séquence de LTS
particuliére et similaire & celle utilisée pour ’estimation du déséquilibre du modulateur
IQ présentée en section 4.2.1. Cette séquence est constituée de deux LTS orthogonaux
en terme de déséquilibre 1Q, ainsi la mise en relation des deux LTS regus permet de
séparer l'influence du canal de I'influence du déséquilibre 1Q. Cette méthode a I’avan-
tage de ne nécessiter qu'une trés courte séquence de LTS pour étre performante mais a
I'inconvénient majeur de modifier la séquence LTS des systémes OFDM existants.

La méthode décrite par [74] part du principe que les signaux temporels regus sur
chacune des voies I et QQ peuvent étre assimilés & des signaux gaussiens décorrélés. L’au-
teur propose un estimateur temporel basé sur les propriétés statistiques des signaux
gaussiens décorrélés. Cet algorithme est trés sensible au bruit, ce qui le rend difficile-
ment utilisable pour des constellations denses comme la 16-QAM ou la 64-QAM.



Toutes les méthodes proposées précédemment dans le cadre d’une modulation OFDM
ont le point commun d’estimer le déséquilibre IQ a l'aide de la séquence LTS. L’auteur
de [62] propose un estimateur fonctionnant grace aux données regues. L’idée maitresse
de cette méthode consiste a supposer que les sous porteuses portent des données décor-
rélées et dont la valeur moyenne tend vers 0 sur les sous porteuses d’indice —k et k.
Cette méthode posséde deux inconvénients majeurs. Le premier est que ’estimation du
déséquilibre converge trés lentement. Le second vient du fait que selon les standards,
I’hypothése de départ ne peut pas toujours étre vérifiée. En effet, en Multibandes OFDM
[7], le signal temporel & émettre peut étre réel imposant que les sous porteuses d’indices
—k et k portent des données complexes conjuguées.

Nous allons donc proposer un algorithme peu complexe et rapide permettant 1’esti-
mation et la compensation du déséquilibre du démodulateur 1Q efficace pour tout type
de séquence d’apprentissage.

4.3.2 Problématique

L’estimation de canal est réalisée grace a la transmission des LTS. De I’équation
(4.26), nous pouvons déduire que les LTS regus et affectés par le déséquilibre du démo-
dulateur I1Q s’écrivent :

LTSrk(n) = KRlHkLTSek(n) + KRQkaLTSe*,k(n) + BLTSk(n)
= LTSek (n)ak + LTSG*,k(n)ﬁk; + BLTSk(n) (4.43)
avec ap = Kr1Hy, B = KgroH* .

Il est important de noter les relations suivantes :

{ Hy = ap+p08%, (4.44)

— O
Kri = 535

L’estimation du canal est habituellement obtenue en divisant les LTS regus par les LTS
émis. En supposant que M LTS soient transmis, I'estimation de canal la plus fiable
consiste & moyenner les M estimations afin de minimiser le bruit regu :

M

1 LTSr(n) -  —
Crv =17 mz_:l [TS0,(n) — 0% + BeLi (4.45)
LTSe* ;. (n)

avec Ly, = &7 s M

m=1 TTSe, () AU est un nombre complexe connu du récepteur.

On rappelle que les symboles de données affectés par le déséquilibre 1Q s’écrivent de la
maniére suivante :



Ri(n) = KpriHpEr(n) + KpoH*E” (n) + Bry(n)
= Ep(n)ay + EZ4(n)Bk + Bri(n) (4.46)

Comme décrit dans le chapitre 2, différentes techniques d’égalisation existent mais
dans le but de simplifier la présentation et sans perte de généralité, nous choisissons
I'égalisation ZF. Les données égalisées avec I'estimation du canal de I’équation (4.45)
sont :

Ri(n
= B — s+ B ) — 4 Bw) (4.47)
o + LB oy + LB
_ _Bri(n)
avec By(n) = L

Dans le cas d'un démodulateur 1Q idéal (o = Hy et Br = 0), 'estimation du ca-

nal de I'équation (4.45) suffit & parfaitement égaliser les données regues car Tj(n) =

Ey, (n)% + Bi(n). En présence d’un déséquilibre entre les voies I et Q, les symboles de
k

données d’indice —k et k interférent mutuellement. Une parfaite égalisation des sym-
boles regus nécessite donc la connaissance des paramétres ay, et 0 indépendamment au
lieu de leur somme ay, + LG

On rappelle que dans le cas d’un déséquilibre du modulateur 1Q (cf. section 4.2),
I’estimation du canal et les symboles de données regus dépendent des paramétres du dés-
équilibre 1Q) Ky et KRro, mais aussi de la valeur du canal a I'indice k. Dans le cas d’un
déséquilibre du démodulateur 1Q, on constate que I'estimation du canal et les symboles
de données recus dépendent des paramétres du déséquilibre 1Q Ky et Kpgq, mais aussi
de la valeur du canal aux sous porteuses k et —k. Cette différence est fondamentale fait
que l'algorithme proposé en section 4.2.3 dans le cas d’un modulateur IQ déséquilibré
n’est pas applicable dans le cas d’'un démodulateur 1Q déséquilibré si le canal est mul-
titrajets (Hy # lpour k € +[1;4+Nppr/2 — 1]). Il est donc nécessaire de proposer un
nouvel algorithme permettant de compenser le déséquilibre 1Q du démodulateur sous
hypothése que ’émetteur n’est pas affecté par un déséquilibre I1Q.

4.3.3 Description de la méthode proposée

Dans cette section nous proposons un algorithme qui permet d’estimer le déséqui-
libre du démodulateur IQ et la réponse en fréquence du canal. L’estimation du canal et
les symboles de données regus sont ensuite compensés du déséquilibre 1Q. Finalement
les symboles de données compensés sont égalisés d’une maniére traditionnelle. Notre al-
gorithme utilise conjointement les LTS et les symboles de données et permet d’estimer



et de compenser des trés forts niveaux de déséquilibre.

Dans la section 4.3.2, 'équation (4.45) montre qu’en présence d’un déséquilibre du
démodulateur IQ), 'estimation de canal est une équation a deux inconnues (ay et B;)
Si on néglige le terme de bruit, les symboles de données regus affectés par le déséquilibre
du démodulateur IQ et définis par I’équation (4.46) correspondent a la solution d’une
équation a quatre inconnues (ag, Ok, Ex(n) et E*;(n)). L’association des équations
(4.45) et (4.46) forme un systéme de deux équations. De la méme maniére que dans la
section 4.2.3, la prise de décisions dures sur les symboles de données regus permet de
réduire le nombre d’inconnues du précédent systéme a deux (ay et fi) et de le résoudre.
Le lien entre ay et [ défini par ’équation (4.44) permet de pouvoir estimer les para-
métres Ky et Ko du déséquilibre IQ. Une fois que la compensation du déséquilibre
IQ sur lestimation de canal et sur les symboles de données regus est réalisée, il suffit
d’égaliser les symboles de données compensés. Si le déséquilibre 1Q est trés important,
il est possible de réaliser cet algorithme plusieurs fois afin d’obtenir une estimation trés
fiable du déséquilibre 1Q : on parlera alors d’algorithme itératif.

Dans le but de simplifier la présentation de ’algorithme, nous le décomposons en
deux parties : la premiére décrit 'algorithme avec une itération, et la seconde décrit
I’algorithme dans un cas plus général de ¢ itérations.

4.3.3.1 Algorithme a une itération
Cette section est composée des 6 parties correspondant aux 6 étapes de 'algorithme :

Estimation grossiére du canal basée sur les M LTS regus
Décisions dures de N symboles de données

Estimation des parameétres Kr; et Kro du déséquilibre 1Q
Compensation du déséquilibre IQ sur les symboles de données

Compensation du déséquilibre IQ sur I’estimation de canal

A

Egalisation des symboles de données compensés

Etape 1 : Estimation grossiére du canal basée sur les M LTS recgus
Cette estimation est donnée par 1’équation (4.45).

Etape 2 : Décisions dures de N symboles de données
Puisque l'algorithme nécessite N symboles de données grossiérement égalisés Ty (n), le
choix du type d’égaliseur n’est pas important a cette étape. Nous choisissons donc 1’éga-
liseur ZF puisqu’il a 'avantage d’étre simple & implémenter. Le modéle des N symboles
de données grossiérement égalisés est donné par 1'équation (4.47). Le choix de la valeur
de N est discuté en section 4.3.4.1.



Méme si le déséquilibre 1Q est important, Kr; et Ky sont respectivement proches

de 1 et de 0 impliquant ainsi que —2k— et —~— sont aussi respectivement proches
ag+Ly By ag+Li Bk

de 1 et de 0. Tx(n) de I’équation (4.47) sont ainsi de trés bonnes approximations de

Etape 3 : Estimation des paramétres K, et KR35 du déséquilibre IQ
Si Ei(n) et E*,(n) sont respectivement remplacés par D [Ti(n)] et D [T*,(n)] dans
les équations (4.45) et (4.46), celles-ci donnent un systéme de deux équations a deux
inconnues pour chaque sous porteuse regue :

{ Cp = ay + LB, (4.48)

Ry (n) = DTy (n)] + BiD [T*, (n)]

Notons que Bgy(n) de 'équation (4.46) est compris dans les estimations oy et .

Selon les valeurs prises par D [Ty, (n)], D [T*, (n)] et Ly, deux cas sont possibles :
- Si D[Ty (n)] Ly =D [Tfk (n)] la sous porteuse correspondante ne peut pas étre
utilisée car les deux équations du systéme 4.48 sont équivalentes;
~ Si D[T), (n)] L, # D [T*), (n)] le systéme 4.48 a une solution unique.

Soit ¢ I'ensemble des sous porteuses qui satisfont le critére D [T}, (n)] Ly # D [T, (n)]

pour k € +[1; Nprr/2 — 1] et pour n € [1; N]. Ainsi pour les sous porteuses comprises
dans (, les estimations ay, et [ sont :

LiRi(n)—CyD[T*, (n)]

ak = D[Ty(n)]L—D|T*, (n)
Bk — —ﬁk(n)fckp[[Tkl(cn)] ] (4.49)
DTy (n)]| L, —D[T*, (n)]

De I'équation (4.44) et du systéme précédent (4.49), on peut déduire les estimations Hj,
et Ky :

Hy = ap+ Eik,
o - @y (4.50)
Rl a8,

Les estimations H. i calculées a cette étape de 'algorithme ne sont pas fiables pour deux
raisons :
— Pour chaque symbole de donnée recu, ﬁ[k ne peut étre estimé pour toutes les
sous porteuses car pour certaines sous porteuses la condition D [T} (n)] Ly #
D [Tj K (n)] ne peut pas toujours étre satisfaite. Notons P la probabilité moyenne
que cette condition soit satisfaite. P dépend de la constellation choisie pour les
données. Par exemple, dans le cas d’'une QPSK équiprobable P = 1/4. Ainsi
le nombre moyen d’estimation ﬁk par sous porteuse et par symbole de données
requ est 1 — P = 3/4. Le nombre moyen d’estimation augmente si la taille de la
constellation augmente, et inversement.



— Hj, est trées sensible aux erreurs de décisions dures puisqu’il y a en moyenne moins
d’une estimation par sous porteuse et par symbole de données regu.

Soit Npara le nombre de sous porteuses attribuées pour les données dans un sym-
bole OFDM. Puisque K gy est supposé constant pour toutes les sous porteuses, le nombre
moyen d’estimation Kp; par symbole de données requ est Npara(l — P). Prenons
I’exemple du standard IEEE 802.11a ol la constellation est une QPSK équiprobable et
le nombre de sous porteuses de données est Npara = 48. Dans ce cas, le nombre moyen
d’estimations de K g1 par symbole de données requ est Npara(1—P) = 48(1—1/4) = 36.
Cette estimation est d’autant plus robuste si on utilise plusieurs symboles de données.
Dans ce cas 1a, le nombre moyen d’estimation Kr; est Npata(1 — P)N. L’impact des
erreurs de décisions dures sur ’estimation I?;l peut donc étre minimisé en moyennant
les estimations sur le nombre de sous porteuses comprises dans ( :

— 1 a
KRI = = .
card (C) £ ax + 3%,

(4.51)

Notons que la valeur moyenne de card (¢) est Npata(1 — P)N.
Une fois I'estimation I?;l calculée, I'estimation I?;Q est donnée par ’équation (4.24).

Etape 4 : Compensation du déséquilibre IQ sur les symboles de données
Nous proposons de compenser les symboles de données dans le domaine fréquentiel. Les
symboles de données regus peuvent se réécrire de la maniére suivante :

Rip(n) = KgiHpEp(n)+ KgoH™ E*}(n) + Bri(n)
= Kg1Dy(n) + KpoD*}(n) + Bri(n) (4.52)

avec Di(n) = HpTi(n) qui correspond aux symboles regus non affectés par le déséqui-
libre 1Q.

La forme matricielle de I’équation (4.52) est :
[ Ry (n) ]: [ Kr1 Kgo ] [ Dy(n) ]+[ Bpy(n) ] (4.53)
R, (n) Kry Kgi | [ D%4(n) BrZ(n)
Aq

Puisque A7 a été estimée, la compensation des symboles de données est obtenue en
inversant cette méme matrice :

By (n) = 71 k(n) — KraR* (n)

— — (4.54)
‘Km‘ - ‘KR2‘



La compensation des données est impossible si la matrice A n’est pas inversible, c¢’est
a dire si det (A1) = | Kg1 |* — | Kro | = 0. Ce cas correspond & un démodulateur
IQ irréaliste puisque le désaccord de gain doit étre de ggr = 0 et/ou le désaccord de
phase de pp = £7/2 £ 7.

Puisque le déséquilibre IQ est linéaire, il peut étre compensé avant [60] ou aprés la
DFT. Siles N symboles de données utilisés pour ’estimation du déséquilibre 1Q) doivent
aussi étre compensés, la compensation dans le domaine fréquentiel est préférable car la
DFT n’a pas a étre recalculée. Si la compensation est faite dans le domaine temporel,
la DFT doit étre recalculée.

Etape 5 : Compensation du déséquilibre IQ sur I’estimation de canal
Comme décrit dans ’étape 3, il n’est pas judicieux d’estimer Hj a I’aide de la premiére
équation du systéme (4.50). Afin d’obtenir une estimation fiable du canal, il est donc
nécessaire de compenser l'estimation grossiére du canal de 'étape 1 avec l'estimation
fiable du déséquilibre IQ obtenue par I’étape 3. L’estimation grossiére du canal peut se
réécrire sous la forme suivante :

Cr = ar+ LiB
= Kp1Hp “I—LkKRQHik (4.55)

La forme matricielle de I’équation (4.55) est

Ck Kgr, LkKR2:| { Hj, ]
= * « N . 4.56
[ %y } [ LT Kry KR] H*, (4.56)

B:

Puisque B a été estimée, la compensation de 'estimation grossiére du canal est obte-
nue en inversant cette méme matrice :

~  KpiCp — Ly KpoC7y,

A (4.57)

- 2 —— 2
‘Km‘ - ‘KRZ‘
Etape 6 : Egalisation des symboles de données compensés
Si les étapes précédentes ont été réalisées avec succes, les symboles de données compensés
peuvent s’écrire comme un simple scalaire entre la réponse en fréquence du canal et les
symboles de données émis :

Di(n) = HyEy, (n) + Bog(n) (4.58)

avec EDk(n) qui correspond au bruit a 'entrée de ’égaliseur.



L’égalisation des symboles de données compensés peut maintenant étre réalisée d’une
maniére classique, c’est a dire avec I'un des égaliseurs décrits ou proposés au chapitre
2.

Le schéma bloc de I'algorithme est donné en figure 4.13.

Yy

— © - L 1?\ .
I § - > R1_ | Compensation
S5 s N du
= Décisions Estimation du N
i . o p—— — déséquilibre 1Q .
LTSr, %:g dures : déséquilibre 1/Q Krol | surrestimation :
7
ua DIT de canal ~
5] G k H,
AA AA
L A Yy
S < - -
e »| Compensation > Eqalisation —»
D du
F désequilibre 1Q )
T sur les symboles :
de données e
R, D, E,

F1G. 4.13 — Schéma bloc du principe d’estimation et égalisation du déséquilibre du
démodulateur 1Q.

4.3.3.2 Algorithme a i itérations

Lorsque le déséquilibre du démodulateur IQ est fort, le nombre d’erreurs de décisions
dures devient important. L’estimation, du déséquilibre IQ est alors peu fiable. Afin
d’estimer correctement le déséquilibre IQ, nous proposons un algorithme itératif.

Modéle des symboles de données aprés la premiére itération :

La forme matricielle des symboles de données apreés la compensation du déséquilibre I1Q
peut s’écrire de la maniére suivante :

Diy(n) | -1 Dy (n)

Az

avec D1y, A1 et A qui correspondent respectivement aux symboles de données com-
pensés & la premiére itération, la matrice de la premiére estimation du déséquilibre 1Q,
et la matrice contenant le déséquilibre IQ résiduel aprés la premiére compensation.

En développant (4.59), nous obtenons :

Ay = { Kriz Kpra ] (4.60)



. _
Kr11Kr1—KRr21KR3

Kpip = —/——7—"—=>=""72,
|Kri1| —|Kro|
avee Kr11Kpro—Kpot Krt
R111AR2THAR21AR
KRoo !

— 7 = 2 -
’KRH’ _|KR22|

_—

avec Kpi; et Kpop qui correspondent & 'estimation du déséquilibre 1Q aprés la pre-
miére itération, et Ko et Koo qui correspondent au déséquilibre IQ résiduel aprés la
premieére estimation.

Il est important de noter que :

Kris + KR;2 =1 (461)

Ainsi, (4.59) peut étre réécrite de la méme maniére que (4.46), c’est a dire :

Din(n) = KpriaDy+ KroyD*1(n)
= agpl(n) + Bop B (n), (4.62)

avec aay, = KRrigHy, Bo, = KrooH™ ),

Modéle de I'estimation du canal compensée du déséquilibre IQ aprés la
premiére itération :
D’une maniére similaire, la forme matricielle de ’estimation du canal aprés la compen-
sation du déséquilibre IQ peut s’écrire de la maniére suivante :

[ Hyy,

—~—1
= B, Bl[ Hi } (4.63)
Hi , | ~~——

H*,

2

avec fflk, ]§\1 and Bs qui correspondent respectivement a ’estimation du canal compen-
sée du déséquilibre IQ apreés la premiére itération, la matrice de la premiére estimation
du déséquilibre IQ, et la matrice contenant le déséquilibre IQ résiduel aprés la premiére
compensation.

En développant (4.63), nous obtenons :

Kria  LipKga

B, =
: L KRy  KRgis-

(4.64)

Ainsi, (4.63) peut étre réécrite de la méme maniére que (4.45), c’est a dire :

Hi, = KpgigHp+ LpyKpooH™,,
= agp + LBy, (4.65)



L’algorithme itératif : e

Si Pestimation du déséquilibre IQ obtenue aprés la premiére itération (Aj et ]§\1) est
parfaite alors Ag et Bg seront des matrices identités car Kpijo = 1 et Koy = 0. Dans
ce cas l/?\l k(n) = HyER(n) et I/—f\l r = Hp, ce qui signifie que le déséquilibre 1Q est par-
faitement compensé. Malheureusement, si les erreurs de décision dure sont nombreuses,
Iestimation du déséquilibre IQ n’est pas parfaite. Ainsi, plutot que d’égaliser le canal
(étape 6), il est préférable d’estimer le déséquilibre 1Q résiduel en revenant a I'étape 2
de lalgorithme. Les symboles de données et les LTS nécessaires a ’étape 2 a l'itération
i sont respectivement définis par (4.62) et (4.65) des étapes 4 et 5 a l'itération i — 1. De
cette maniére il est alors possible d’effectuer plusieurs itérations permettant de conver-
ger vers une estimation de plus en plus fiable du déséquilibre 1Q).

La forme matricielle des symboles de données compensés a l'itération ¢ est :

Z/)\. —_—1 — -1 —~ -1 —~ -1 D
D) | AT AL A A A [ k(1) ] . (4.66)
Di_y(n) —— | DZ(n)
Az
—_———
As
A;
Kny @I(F1)KR1(¢—1)—@2@—1)KR§(1-,1)
= L T 5
A — Kri; Kpro; ! |KR1<¢71)| —‘KRQ(FD\ ’
R2; R1i K R1(i—1)"™ R2(i—1) R2(i—1) P R1(4—1)
R2; — 2 — 2
|Kr1-1| ~[Kraogi-1)|
Notons que :
E3
Kprii+ Kgry =1 (4.67)

La forme matricielle de ’estimation fine du canal a l'itération 7 est :

! Hik: ~1 — —1

=B; B --~§211?11B[ I{k ] (4.68)
—— i

~

o,

B2
—_—————
Bs

B;

avec By = [ Krii  LiKry; ]

* * *
L*, Kry,  KRgi;

Notons que f‘:iAi et /B\iBi tendent vers les matrices identités quand 4 tend vers 'infini.
Le choix du parameétre ¢ est discuté en section 4.3.4.1.



4.3.4 Application au standard IEEE 802.11a

Pour illustrer les effets du déséquilibre du démodulateur IQ et les performances de
notre algorithme, nous testons notre algorithme avec un systéme OFDM basé sur le
standard IEEE 802.11a [4]. Ce standard a été choisi pour les mémes raisons que celles
citées dans la section 4.2.4. Notre algorithme nécessite trois paramétres : le nombre M
de LTS, le nombre N de symboles de données, et le nombre d’itérations 7. Nous allons
maintenant définir ces paramétres.

4.3.4.1 Paramétrage

Les paramétres retenus pour les simulations sont les mémes que ceux de la section
4.2.4.1, c’est a dire :
La constellation choisie pour la transmission des données est la 64-QAM.
Le nombre maximum de symboles de données utilisable par l'algorithme est de
N = 38.
— Le nombre de LTS & transmettre en début de paquet est fixé & M = 2.
— Le TEB non codé cible est 1072,
Le modéle de canal choisi est le C.

Afin de fixer les paramétres N et ¢, nous utilisons comme précédemment la notion
de gain de conversion. De la forme matricielle 4.66 nous pouvons déduire le modéle des
symboles de données compensés aprés l'itération i :

Le gain de conversion résiduel aprés la compensation de l'itération 7 est :

NDFT/2_1 9
) | K o4y H T, (n)|
kZ*NDFT/Q%»l
Nprr/2—1

> }KR1(¢+1)Hka(n)\2]
k=—Nppr/2+1

E

GCcompensé = (4.70)

E

Puisque que Kgy(i11) et Kproi+1) sont les mémes quelles que soient les sous porteuses
et que les puissances moyennes de Tj(n) et de T, (n) sont égales, I'équation (4.70) se
simplifie en :

Nprr/2—1 )
, E > | H2, T2 (n)]
ao | KRaaty k=—Nppr/2+1
compensé KRl(i+1) Nprr/2-1 9
E > |Hy, T (n))|
k::—NDFT/2+l
2
_ | KR+ (4.71)
KRy




D’une maniére similaire, nous définissons le gain de conversion des symboles de données
non compensés :

2
Kgo

4.72
K (4.72)

Gcimbalance =

Nous proposons d’estimer et de compenser un déséquilibre IQ maximum de gg = 1.5
et de pp = 15°. La figure 4.16 présente le TEB non codé pour un systéme IEEE 802.11a
sans déséquilibre 1Q pour une constellation 64-QAM et avec un canal multitrajets de
type C. Le TEB cible de 1072 est atteint pour un rapport signal a bruit Eb/Ny =
25 dB. La figure 4.14 présente les gains de conversion GCimpalance € GCeompenss pour
différentes valeurs de N et de i et pour un rapport signal & bruit Eb/Ny = 25 dB.

-10

; ;
—+— GCimbalance
—¥— GCcompensés
—9— GCcompensé>
—5— GCcompensés
—©— GCcompensés
—4— GC,
—P— GCcompensé>
—%— GCoompensé

-15L

compensé»

2222222
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iteration

F1G. 4.14 — GCimbalance €6 GCcompense pour différentes valeurs de N et de ¢ & Eb/Ny =
25 dB avec gr = 1.5 et de pp = 15°.

On constate que quelle que soit la valeur de NV, les courbes saturent & partir de 5 ité-
rations. L’erreur plancher est fixée par la valeur de N, et pour un N > 5 le gain sur le
plancher est faible. Le meilleur compromis entre performance et complexité est donc 5
itérations et N = 5.

La figure 4.15 présente les constellations des symboles de données compensés et
égalisés apreés 1, 2, 3, et 4 itérations pour g = 1.5, ¢ = 15° | Eb/No = 25 dB et N = 5.
On constate que le déséquilibre IQ est progressivement compensé au fil des itérations
et que les erreurs de décisions dures sont de moins en moins nombreuses.



1 itération

3 itérations 4 itérations

F1G. 4.15 — Constellations des symboles de données compensés et égalisés aprés 1, 2, 3,
et 4 itérations pour g = 1.5, ¢ = 15° , Eb/No = 25 dB et N = 5.

4.3.4.2 Simulations

Afin d’étudier la pertinence de notre algorithme, nous comparons les performances
d’un récepteur affecté par un déséquilibre 1Q équipé de notre algorithme aux perfor-
mances d’un récepteur affecté par un déséquilibre IQ sans algorithme et aux perfor-
mances d’un récepteur non affecté par un déséquilibre IQ. Dans les deux derniers cas,
I’estimation et 1’égalisation du canal est réalisée d’'une maniére traditionnelle, c’est a
dire jusqu’a ’étape 2 de notre algorithme. Nous utilisons un égaliseur ZF pour I’égalisa-
tion grossiére et pour ’égalisation des symboles de données compensés. Les paramétres
choisis sont M =2, N =5, et © = 5. Les symboles de données utilisés pour l'estimation
du déséquilibre 1(Q) sont aussi compensés. La figure 4.16 présente les TEB non codés
pour différentes valeurs de déséquilibre 1Q.

La dégradation des performances due au déséquilibre IQ est trés importante, méme
pour de faibles valeurs de désaccords. La remarque principale est que les TEB saturent
a des valeurs trés élevées et largement au-dessus du TEB cible de 1072 : 4 - 1072 pour
pr = 5% et gr = 1.10, 0.11 pour pr = 10° et gr = 1.25, et enfin 0.18 pour pr = 15° et
gr = 1.5. En revanche, les performances obtenues grace a notre algorithme sont excel-
lentes et trés proches de la courbe correspondant & un récepteur idéal non affecté par
le déséquilibre 1Q.

Afin de tester la robustesse de notre algorithme, nous analysons ses performances
pour de forts niveaux de déséquilibre 1Q. Nous fixons le déséquilibre IQ maximum to-
lérable & gr = 2 et pp = 30°. Les valeurs des paramétres N et ¢ de notre algorithme
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F1G. 4.16 — TEB non codés en fonction de Eb/No pour différents déséquilibres 1Q.

sont définies grace au gain de conversion et de la méme maniére que dans la section
4.3.4.1 : le nombre de symboles de données est fixé & N = 10 et le nombre d’itérations
est i = 10. La figure (4.17) donne la dégradation en Eb/No en fonction des désaccords
de gain et de phase pour un TEB non codé cible de 1072 quand le déséquilibre 1Q
n’est pas compensé. On remarque que les plages de désaccords pour lesquelles les TEB
d’un récepteur sans algorithme ne saturent pas a une valeur supérieure a 1072 est trés
faible. Lorsque les TEB ne saturent pas, de trés faibles désaccords impliquent une trés
grande dégradation : par exemple, pour gr = 1.04 et pr = 2° la dégradation est de
8.5 dB. La figure (4.18) présente la dégradation en Eb/NO en fonction des désaccords
pour un TEB non codé cible de 1072 quand le déséquilibre IQ est éstimé et compensé.
Les performances obtenues sont excellentes et la dégradation ne dépasse jamais 1.5 dB
méme pour de trés forts niveaux de déséquilibre : par exemple, pour ggr = 2 et pp = 30°
la dégradation est seulement de 1.2 dB. Néanmoins, il est quand méme important de
noter qu’un récepteur équipé de notre algorithme dégrade d’'un peu moins de 1 dB les
performances d’un récepteur parfaitement équilibré par rapport & un récepteur sans
algorithme.

4.3.5 Conclusions

Dans le cas d’une liaison descendante, on peut considérer que ’émetteur, une station
de base par exemple, n’est pas affecté par un déséquilibre IQ puisqu’il n’est pas soumis
aux contraintes de cott et d’intégrabilité. A l'inverse, le récepteur doit étre faible cotit
et hautement intégré imposant ’utilisation de I'architecture homodyne, trés sensible au
déséquilibre du démodulateur IQ. Dans ce contexte, et de la méme maniére que dans
le cas d’une liaison montante, le déséquilibre du démodulateur 1Q affecte aussi bien
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F1G. 4.17 — Dégradation en Eb/Nj en FiG. 4.18 — Dégradation en Eb/Nj en

fonction des désaccords de gain et de fonction des désaccords de gain et de
phase pour un TEB non codé fixé a 1072 phase pour un TEB non codé fixé a 1072
pour un récepteur sans algorithme de pour un récepteur avec notre algorithme
compensation. de compensation.

les LTS, utilisées pour l'estimation de canal, que les symboles de données. L’influence
du déséquilibre du démodulateur 1Q sur les performances du systéme global est trés
importante puisqu’elle méne a la saturation des TEB pour de trés faibles valeurs de
déséquilibre.

L’algorithme proposé pour la liaison montante peut étre utilisée si le canal n’est
pas multitrajets, ce qui est un scénario trés restrictif. Si le canal est multitrajets, la
différence majeure du cas d’une liaison descendante par rapport au cas d’une liaison
montante vient du fait que le déséquilibre du démodulateur fait intervenir la réponse en
fréquence du canal aux fréquences k et —k. Il est donc nécessaire de proposer un nouvel
algorithme.

Notre algorithme est original dans le sens o il fonctionne gréice a la prise de déci-
sions dirigées en utilisant conjointement les informations apportées par les LTS et les
symboles de données. Cet algorithme est itératif et permet d’estimer et compenser le
déséquilibre 1Q pour des désaccords de phase et de gain extrémement forts. Les perfor-
mances obtenues dans le cas d'un désaccord de gain gr = 2 et de de phase ¢ = 30°
sont excellentes puisque la dégradation de la courbe de TEB est en dessous de 1.5 dB
a un TEB non codé fixé a 1072. La convergence de 'algorithme vers une estimation
trés fiable du déséquilibre IQ est obtenue dés la réception du premier paquet. Aucune
hypotheése n’est faite sur les LTS et les symboles données rendant applicable notre algo-
rithme & tous les systémes OFDM existants. Cet algorithme numérique permet donc de
relacher les tolérances sur le démodulateur IQ, et donc sur les composants analogiques,
rendant la conception d’un récepteur homodyne faible colit moins contraignante.



4.4 Estimation et compensation du déséquilibre des réponses
en fréquences des voies I et Q du récepteur

4.4.1 Etat de ’art

L’estimation et la compensation du déséquilibre I1Q sélectif en fréquence a été étudié
beaucoup plus récemment. Il a été montré que ce type de déséquilibre 1Q peut étre
compensé en ajoutant un filtre sur 'une des voies I et Q (dans le domaine temporel)
dont la réponse en fréquence correspond a 'inverse du déséquilibre 1Q [75]. La méthode
proposée en [76] traite le cas général d’une modulation quelconque et consiste a trouver
la réponse impulsionnelle de ce filtre. L’hypothése dont se sert I’auteur est de supposer
que le signal temporel désiré z(t) a une autocorrélation complémentaire qui tend vers
0, c’est a dire ¢ (1) = E[z(t)z(t — 7)] = 0 quel que soit 7. Dans le cas d’un signal
affecté par le déséquilibre IQ, son autocorrelation complémentaire ne tend plus vers 0
et il est alors nécessaire de trouver la réponse impulsionnelle du filtre permettant de
retrouver la propriété précédente. Dans son papier, 'auteur présente de bons résultats
de simulations dans le cas d’une modulation bi-porteuses 16-QAM mais au prix d’un
temps de convergence extrémement long de 1'ordre de 15000 itérations.

Les méthodes proposées en |77] et [78| concernent la modulation OFDM. Ces mé-
thodes consistent a supprimer le signal interférant dii au déséquilibre IQ grace & un
filtrage de type LMS ou RLS. Ces méthodes sont adaptées des méthodes traitant le
cas du déséquilibre I1Q non-sélectif en fréquence, la différence provenant du fait que la
compensation est réalisée par paire de sous porteuses. Les inconvénients majeurs de
ces méthodes restent toujours le temps de convergence et la complexité due au nombre
d’opérations nécessaire pour implémenter le filtrage, en particulier pour le RLS.

4.4.2 Description de la méthode proposée

La méthode que nous proposons pour estimer et compenser le déséquilibre IQ sélectif
en fréquence dépendant s’appuie sur le concept de bande de cohérence pour les canaux
OFDM, qui est définie comme la bande de fréquence sur laquelle on peut considérer
la fonction de transfert du canal comme constante. Le principe de notre algorithme
consiste & supposer que le déséquilibre 1Q sélectif en fréquence peut étre considéré
comme constant sur une certaine bande de fréquence.

Dans le but de simplifier la présentation de l'algorithme, nous supposons que le
nombre de sous porteuses utilisées est une puissance de 2. Le principe de notre algo-
rithme est décrit par la figure 4.19 pour 16 sous porteuses. Puisque ’algorithme fonc-
tionne par paire de sous porteuse (—k et k), seules les sous porteuses d’indice positif
ont été représentées.

— Etape 1 : dans un premier temps, le déséquilibre IQ est supposé constant sur

toutes les sous porteuses et son estimation est réalisée avec 8 paires de sous por-
teuses et de la méme maniére que dans la section 4.3.3, c’est a dire avec plusieurs



symboles de données N et plusieurs itérations i. Une fois le déséquilibre estimé,
les symboles de données et les LTS sont compensés pour toutes les sous porteuses
par le déséquilibre obtenu & cette étape.

— Etape 2 : la deuxiéme étape consiste & partager l’ensemble des sous porteuses
en 2 groupes de 4 paires de sous porteuses. Le déséquilibre IQ est maintenant
supposé différent mais constant sur ces 2 groupes. L’algorithme d’estimation de
la section 4.3.3 est appliqué indépendamment sur les 2 groupes de sous porteuses.
Les symboles de données et les LTS sont compensés par 'une ou l'autre des
estimations suivant 'indice de la sous porteuse.

— Etape 3 : I'ensemble des sous porteuses est partagée en 4 groupes de 2 paires. La
troisiéme étape est alors similaire & la deuxiéme étape.

— Etape 4 : 'ensemble des sous porteuses est partagée en 8 paires. La quatriéme
étape est alors similaire a la deuxiéme étape.

8 1ére étape

4 4 2éme étape

2 2 2 2 3 éme étape

1 1 1 1 1 1 1 1 4 eme étape
v

Nombre de paires sous porteuses dans I'estimation de K g, k

Fi1G. 4.19 — Exemple de répartition des groupes de paires de sous porteuses.

Le but de cet algorithme est donc d’estimer et de compenser le déséquilibre 1Q par
groupes de sous porteuses, ces groupes comportant de moins en moins de paires de sous
porteuses, jusqu’a pouvoir les estimer et les compenser individuellement. L’algorithme
que nous proposons fonctionne aussi avec un nombre de sous porteuses utilisées différent
d’une puissance de 2. Le nombre de paire de sous porteuses compris dans les groupes
ne sera donc pas forcément égal pour une méme étape.

4.4.3 Application au standard IEEE 802.11a

Pour illustrer les effets du déséquilibre sélectif en fréquence du récepteur et les
performances de notre algorithme, nous proposons de tester notre algorithme avec un
systéme OFDM basé sur le standard IEEE 802.11a [4]. Ce standard a été choisi pour les
mémes raisons que celles citées dans la section 4.2.4. Les paramétres de notre algorithme
sont nombreux :



— Le nombre d’étape et le nombre de paires de sous porteuses par étape de 1’algo-
rithme décrit en section 4.4.

— Pour chaque étape, il est nécessaire de connaitre le nombre M de LTS, le nombre
N de symboles de données et le nombre d’itérations .

Nous allons maintenant définir ces paramétres.

4.4.3.1 Paramétrage

Les paramétres retenus pour les simulations sont :

— Nombre de LTS a transmettre en début de paquet : M = 2 fixé par la norme [4].
— TEB non codé cible : 1072.

— Modéle de canal choisi : C.

Le déséquilibre IQ non-sélectif en fréquence maximum tolérable est fixé & gr = 1.2
et or = —b°. Sans perte de généralité, on propose d’estimer et de compenser le dés-
équilibre des réponses en fréquence des voies I et Q provoqué par le déséquilibre des
filtres passe-bas de réception. Les gabarits des filtres passe-bas sont les mémes que ceux
présentés dans la section 4.1.2.3 : une ondulation de 1 dB et une fréquence de coupe
de 0.9 fois la fréquence d’échantillonnage pour le filtre de la voie I; et une ondulation
de 1.05 dB et une fréquence de coupe de 0.905 fois la fréquence d’échantillonnage pour
le filtre de la voie Q. Les figures 4.20a et 4.20b donnent respectivement les module et
argument du vecteur K, en fonction de I'indice de la sous porteuse.
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F1G. 4.20 — a) Module de K, ,, b) Argument de Kp, .

Le nombre de sous porteuses utilisées pour le standard IEEE 802.11a est de 52 et
n’est pas une puissance de 2, la répartition des groupes ne sera donc pas uniforme. Les
variations de la phase et du module du vecteur Kgq, sont relativement lentes pour les
indices de sous porteuses proches de la sous porteuse DC et plus rapides pour les indices



éloignés (cf. figure 4.6). Nous proposons donc d’attribuer plus de paires de sous por-
teuses dans les groupes proches de la valeur DC. Le nombre d’étape et le groupement
des paires de sous porteuses en fonction de I'étape est proposé en figure 4.21.

o o o o i

1ére étape
14 12 2éme étape

8 6 6 6 3éme étape
A 5eme étape

Nombre de sous porteuses dans I'estimation de K, ;.

FiG. 4.21 — Etapes et groupement des paires de sous porteuses proposé pour estimer le
déséquilibre sélectif en fréquence.

L’é¢tape 1 de notre algorithme est similaire & l'estimation et la compensation du
déséquilibre du démodulateur présenté en section 4.3.3. Le paramétrage de N et de ¢
est donc a réaliser de la méme maniére, c’est a dire avec I’étude du gain de conversion.
Dans un premier temps, écrivons la forme matricielle des symboles de données aprés la
compensation de I’étape 1 :

De(n) | ——-1[ Ry(n)
[ﬁ*kw]‘KR ] 479)

— | Kpy Kg:
avec Kr = /]ii /}iz qui correspond a I’estimation du déséquilibre I1Q de I’étape 1.

La formulation (4.22) permet de développer I'expression (4.73) :

Di(n) | _ =1 Heq;, 0 Ey(n) Bi(n)
[ﬁ*_k<n>] = Kn <KR“[ o ey | | e | Bikm)D
= Ko gy gy | K gk:?n” -

K(l)R1k K(l)Rz iy
Kuryy Eomr’y
pond au déséquilibre IQ résiduel sélectif en fréquence aprés ’étape 1, dont les paramétres
sont :

—1
avec Heq;, = HpF'rry, et K(l)Rk =Kr Kgry = [ ] qui corres-



KRl Kgry,—KRr2 Kgy}

K = — —
(1)R1g N ‘KR1‘2_’I£R\,2‘2 w75)
e _ Kgri Kgy,_,—Kgs Kr,*
Wk Rl Rwal”
Notons que :
K(I)le + K(l)RQZ - 1 (476)

Si on néglige le bruit regu, les symboles de données compensés a la suite de I'étape 1
s’écrivent donc de la maniére suivante :

Dy(n) = K 1yg, JHeapEg(n) + Ky, Heq” EZ;(n) (4.77)

Le gain de conversion résiduel aprés ’étape 1 est donc :
+Nprr/2—-1 2

)K (1)R2—k‘
k=—Nppr/2+1
+Nprr/2-1

Gccompensé = (4 78)

2

‘K ()R

kZ*NDFT/2+1
A titre de comparaison, nous définissons le gain de conversion des symboles de données
non compensés :

+Nppr/2-1

Z ‘KRQ—k;|2
k‘Z—NDFT/Q-i-l

+Nprr/2—-1

Gcimbalance = (4-79)

|K le’2
k=—Nppr/2+1
Nous proposons de fixer les parameétres N et ¢ permettant de minimiser GCeompensé
pour un rapport signal & bruit Eb/No de 25 dB (correspondant & un TEB sans dés-
équilibre de 1072 avec le canal C). La figure 4.22 présente les gains de conversion pour
différentes valeurs de NV et de i.

L’analyse du gain de conversion montre que le gain obtenu pour un nombre d’itérations
supérieur & 2 est nul et que le gain sur la valeur du plancher pour N > 3 est négligeable.
Les paramétres que nous choisissons pour ’étape 1 de notre algorithme sont donc ¢ = 3
et N =3.

Les figures 4.23a) et 4.23b) présentent respectivement les module et argument du
déséquilibre initial (filtres + démodulateur), du déséquilibre résiduel aprés la compen-
sation de I'étape 1, et du déséquilibre des filtres uniquement. On constate qu’a la suite
de I’étape 1, le déséquilibre du démodulateur IQ est quasiment complétement compensé
puisque le déséquilibre résiduel est sensiblement égal au déséquilibre des filtres seuls.
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F1G. 4.22 — GCimbalance €6 GCeompense pour différentes valeurs de N et de ¢ a Eb/Ny =
25dB et pour un récepteur possédant un déséquilibre IQ non-sélectif en fréquence gr =
1.2 et pp = —5° et un déséquilibre des filtres passe-bas.
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F1G. 4.23 — a) Module du déséquilibre IQ avant (Kg, ) et apres (K (j)g,, ) la compen-
sation de la lére étape, b) Argument du déséquilibre 1Q) avant et aprés la compensation
de la lére étape.

Vu que le déséquilibre IQ résiduel est faible, il n’est pas nécessaire d’effectuer plu-
sieurs itérations pour converger vers des estimations de déséquilibre fiables. On propose
donc pour les étapes 2, 3, 4 et 5 d’estimer le déséquilibre 1Q avec 1 itération et avec le
méme nombre de symboles de données, soit i =1 et N = 3.



4.4.3.2 Simulations

La figure 4.24 présente les TEB non codés pour des symboles de données modulés
en 64-QAM a la suite des étapes 1, 2, 3, 4, et 5. Pour ces simulations, le déséquilibre 1Q
est estimé & nouveau a chaque transmission d’un nouveau paquet. On constate qu’une
fois le déséquilibre du démodulateur IQQ compensé (étape 1), les dégradations des per-
formances dues au déséquilibre des filtres sont encore trés importantes. On constate une
faible amélioration a la suite de I’étape 2, et surtout une amélioration nulle pour les
étapes 3, 4, et 5. Ce phénoméne peut étre aisément expliqué par le fait que les estima-
tions & partir de ’étape 3 sont réalisées a ’aide de 6 paires de sous porteuses maximum.
L’impact des erreurs de décisions dures est alors trés important car le bénéfice apporté
par le moyennage des estimations sur plusieurs paires de sous porteuses est alors trés

faible.

BER non codés

Sans déséquilibre 1Q
Sans compensation
—<— Etape 1

-4| | —%— Etape 2

—*— Etape 3

—+— Etape 4
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0 10 20 30 40 50
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Fi1G. 4.24 — Exemple de répartition des groupes de paires de sous porteuses.

La variation du déséquilibre 1Q au fil du temps est principalement due & la varia-
tion de la température des composants et a leur usure [79]|. Ce temps de variation est
donc trés largement grand devant la durée de transmission d’un paquet OFDM. Nous
proposons donc de moyenner les estimations du déséquilibre IQ obtenus a 1’étape 5 sur
plusieurs paquets OFDM afin de pouvoir bénéficier d'une estimation beaucoup plus ro-
buste. La figure 4.25 présente les résultats de simulations de la méthode proposée, et
ce dans les mémes conditions que précédemment. Par exemple la légende "Etape 5, 50
paquets” correspond au TEB dont le déséquilibre I1Q a été compensé avec ’estimation
obtenue apres la réception de 50 paquets et le moyennage réalisé a partir des 50 précé-
dentes estimations. On constate sans surprise que plus il y a de paquets regus et donc
d’estimations, plus le TEB obtenu est proche du TEB d’un récepteur sans déséquilibre
IQ. Notre méthode permet de compenser parfaitement le déséquilibre 1Q sélectif en fré-
quence dés la réception de 50 paquets OFDM, c’est a dire approximativement a partir



de 7.6 ms, ce qui est trés peu.
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Fi1G. 4.25 — Exemple de répartition des groupes de paires de sous porteuses.



4.4.4 Conclusions

Le travail présenté dans cette section consiste & relacher encore plus les contraintes
de la conception d’un récepteur homodyne en tolérant le déséquilibre sélectif en fré-
quence dii aux désaccords entre les réponses en fréquences des voies I et Q dans le
cas d’une liaison descendante, et en proposant un algorithme numérique permettant la
compensation d’un tel déséquilibre. Pour traiter ce cas nous avons pris ’exemple d’un
désaccord entre les réponses en fréquence des filtres passe-bas anti-repliement des voies
I et Q. Un trés faible désaccord sur les fréquences de coupure et/ou sur I'ondulation
dans la bande provoque un déséquilibre des voies I et Q sélectif en fréquence et implique
une dégradation non négligeable des performances du systéme global, d’autant plus si
ce déséquilibre est associé au déséquilibre du démodulateur 1Q. Nous proposons donc
une méthode s’inspirant de la méthode permettant I’estimation et la compensation du
déséquilibre du démodulateur IQ. La compensation du déséquilibre du démodulateur
IQ est dans un premier temps appliquée afin de pouvoir supprimer efficacement son
effet et ne conserver que le déséquilibre des filtres. Puis nous supposons que celui-ci
peut étre considéré comme constant sur une certaine bande de fréquence, et de cette
maniére nous l'estimons et le compensons itérativement sur une bande de plus en plus
petite, jusqu’a l'estimer par sous porteuse. Les performances obtenues lorsque ’estima-
tion est recalculée a chaque nouveau paquet sont peu améliorées puisque l’estimation
du déséquilibre sélectif en fréquence perd le bénéfice d’un moyennage important dispo-
nible lorsque le déséquilibre est supposé constant pour toutes les sous porteuses. Afin
d’obtenir une estimation plus fiable, nous proposons donc de moyenner les estimations
au fil des paquets regus. Au prix d’un temps de convergence plus important, les perfor-
mances ainsi obtenues sont alors quasiment similaires aux performances d’un récepteur
non déséquilibré. Aucune hypothése n’est faite sur les LTS et les symboles données ren-
dant applicable notre algorithme & tous les systémes OFDM existants. Cet algorithme
numérique permet donc de relacher les tolérances sur le démodulateur IQ et sur les
fonctions duales des voies I et Q rendant la conception d’un récepteur homodyne faible
colit peu contraignante.

4.5 Le probléme de I’estimation et de la compensation des
déséquilibres des modulateurs et démodulateur IQ

4.5.1 Etat de ’art

Jusqu’a présent nous considérions que la transmission s’effectuait entre une équi-
pement mobile hautement intégré et faible cofit, et une station de base. La station de
base est supposée idéale puisqu’elle n’est pas soumise aux contraintes de cofit et d’in-
tégrabilité. Si la liaison était montante ou descendante nous avions donc considéré que
I’émetteur ou le récepteur était déséquilibré. Si nous considérons maintenant un cas plus
général consistant a supposer que I’émetteur et le récepteur sont des équipements faible
colit et devant étre hautement intégrés, il faut alors prendre en compte le fait qu’ils
soient tous les deux affectés par un déséquilibre 1Q. Trés peu de personne ont réussi



& publier des travaux intéressants a ce sujet. On peut néanmoins classer ces travaux
de recherche en deux groupes : ceux dont le déséquilibre est considéré non-sélectif en
fréquence, et ceux dont le déséquilibre est supposé sélectif en fréquence.

Les articles [80, 81, 66| traitent le cas des déséquilibres 1Q non-sélectif en fréquence.
Dans [80] et [81], les auteurs proposent d’estimer les déséquilibres IQ) et le canal comme
un tout, c’est & dire sans estimer séparément le déséquilibre 1Q de I'émetteur, le dés-
équilibre du récepteur, et 'influence du canal. Ceci peut étre vu comme ['estimation du
produit des matrices de déséquilibre de I’émetteur, du récepteur, et de I'influence du
canal dans I’équation (4.26) définissant la modéle complet de ’émetteur et du récepteur
déséquilibrés. Les méthodes utilisées pour les estimations sont le filtrage LMS pour [80]
et RLS pour [81]|. L’inconvénient majeur de ces méthodes est qu’il est nécessaire de
disposer de quelques dizaines de LTS pour obtenir une bonne convergence des estima-
tions. Cet ordre de grandeur est prohibitif pour des transmissions par paquets. Dans
[66], auteur propose d’estimer le déséquilibre du récepteur, puis I'influence du canal, et
enfin le déséquilibre de I’émetteur. Le principe de cette méthode est de considérer que
le déséquilibre de ’émetteur est négligeable afin de pouvoir estimer le déséquilibre du
récepteur et I'influence du canal. Une fois ces deux opérations effectuées, il reste alors a
estimer le déséquilibre de ’émetteur. Les estimations convergent vers des valeurs fiables
a partir d’une dizaine de paquets regus. Cette méthode posséde néanmoins deux incon-
vénients : (i) les estimations sont possibles uniquement si les LTS correspondent a une
séquence d’Hadamard, (ii) les déséquilibres 1Q de ’émetteur et du récepteur doivent
étre trés faibles.

L’auteur de [82] considére le cas d’un déséquilibre IQ non-sélectif en fréquence a
I’émission et sélectif en fréquence a la réception. Sa méthode est adaptée a ce qui a
été présenté en [66] en y ajoutant un filtrage RLS. Cette méthode estime cette fois-ci
les déséquilibres IQ et le canal comme un tout. Les estimations obtenues converge trés
lentement, et il est nécessaire d’attendre au moins 50 paquets de 500 symboles OFDM
chacun afin d’obtenir des performances intéressantes. Les deux inconvénients de cette
méthode sont les suivantes : (i) de la méme maniére que précédemment, les estimations
sont possibles uniquement si les LTS correspondent a une séquence d’Hadamard, (ii)
le filtrage RLS est trés lourd en terme de complexité. Les articles [83, 84] traitent le
cas des déséquilibres sélectif en fréquence a I’émission et a la réception. Dans [83], 'au-
teur applique la méthode proposé en [81] au cas des déséquilibres sélectif en fréquence.
Les inconvénients de cette méthode sont les mémes que précédemment, c’est & dire un
nombre de LTS prohibitif et un filtrage RLS trés complexe. L’auteur de [84] propose
une critére pour les LTS permettant d’estimer les déséquilibres 1Q et le canal comme
un tout dés la réception du premier LTS. Cette méthode est trés efficace mais nécessite
la modification des LTS pour les systémes OFDM déja existants.

Malheureusement, toutes ces méthodes ont le point commun d’étre inapplicables aux
systémes OFDM existants car le type et le nombre de LTS sont fixés par les normes.



4.5.2 Problématique

Afin d’expliquer au mieux la problématique, nous considérons le cas ot 'on néglige
le bruit capté et ou les déséquilibres 1Q sont non-sélectif en fréquence. Dans ce cas, la
matrice (4.26) permet d’obtenir la forme matricielle du modéle des symboles OFDM
regus :

] = L e ule [ 0[50
- [;(Z X}'/kk ] [EE’“,fo)] (4.80)
M

vec { Xy = Kp1KpriHeqy + KpaKgoHeq™
Y, = Kp5KgiHeqy + KpiKgoHeq"

On constate que si X et Y}, sont parfaitement connus du récepteur, il est alors possible
de compenser & la fois les déséquilibres IQ de I’émetteur et du récepteur, et d’égaliser
le canal en multipliant les symboles OFDM par l'inverse de M pour toutes les sous
porteuses.

Les symboles OFDM de données regus sur la sous porteuse d’indice k s’écrivent donc
de la maniére suivante :

Rk(n) = Ek(n)Xk + Eik(n)Yk (4.81)

D’une maniére similaire, les LTS recus et affectés par les déséquilibres IQ s’écrivent :

LTSri(n) = LTSe;(n) Xy + LTSt 1 (n)Y (4.82)

En supposant que M LTS soient transmis, I’estimation de canal la plus fiable consiste
4 moyenner les M estimations afin de minimiser le bruit recu :

M

1 LTSex(n)
= = N 2R X+ Vil 4.
Ck =77 LTSey(n) k¥ Yl (4.83)

m=1

LTSr*  (n . .
avec Ly = ﬁ Z%Zl ﬁ:((n)) qui est un nombre complexe connu du récepteur.

On constate que les équations (4.81) et (4.83) sont de formes similaires aux équations
(4.46) et (4.45) permettant d’estimer le déséquilibre du démodulateur IQ). La méthode
décrite en section 4.3 est basée sur la prise de décisions dures des symboles de données.
Supposons que ’on applique cette méthode au cas des déséquilibres de I’émetteur et du
récepteur afin d’estimer X et Y. Les simulations montrent que les sous porteuses qui
sont le plus affectées par les déséquilibres IQ fournissent de trés mauvaises estimations
de Ejx(n), impliquant que les erreurs de décisions dures sont fréquentes et identiques



pour une méme sous porteuse, et que par la méme occasion les estimations de X} et
de Y} sont biaisées. A l'inverse, les sous porteuses qui sont le moins affectées par les
déséquilibres 1Q fournissent des estimations de Xj et de Y; non biaisées. De cette ma-
niére, les sous porteuses les plus affectées par les déséquilibres I1Q sont les moins bien
compensées expliquant l'inefficacité de cette méthode.

Puisque les déséquilibres IQ sont supposés constants sur I’ensemble des sous porteuses,
il serait intéressant d’en tirer profit. En effet, si dans un premier temps il est possible
d’estimer indépendamment K g ou K gy sur toutes les sous porteuses, il serait alors
intéressant de les moyenner pour pouvoir obtenir des estimations de Kg; ou de Kp;
fiables. Si I'un des paramétres K g1 ou K g; de déséquilibre IQ est estimable, il est alors
possible d’estimer le canal Hy et 'autre parameétre de déséquilibre a partir des relations
suivantes :

X%+ Yk Kg; Kpgj Heq" '
Xik + ij KR; KRT Heq*,k ’

Malheureusement, il n’existe aucune relation permettant d’obtenir K gy ou Kr; a par-
tir de la connaissance de X} et de Y, comme cela est le cas pour le déséquilibre du
modulateur 1Q avec I’équation (4.33), ou bien pour le déséquilibre du démodulateur 1Q
avec 'équation (4.50).

4.6 Conclusion

Le déséquilibre IQ est un défaut analogique inévitable qui affecte toutes les architec-
tures de transposition de fréquence, et il est d’autant plus important que la fréquence
est élevée. A cause des contraintes de cotit, de consommation et d’intégrabilité de plus
en plus importantes, 'architecture la plus prometteuse pour I’émetteur et le récep-
teur est l'architecture homodyne. Malheureusement, cette architecture & transposition
directe implique que le déséquilibre IQ provenant des imperfections des composants
analogiques est non négligeable. On peut distinguer deux sortes de déséquilibre 1Q : le
déséquilibre non-sélectif en fréquence dii principalement aux désaccords du modulateur
et du démodulateur 1Q, et le déséquilibre sélectif en fréquence qui provient du désaccord
entre les réponses en fréquence des voies I et Q. Ces déséquilibres 1Q affectent aussi bien
les symboles pilotes permettant d’estimer le canal, que les symboles de données. Ainsi,
s’ils ne sont pas compensés, les performances du systéme global peuvent étre fortement
dégradées.

Dans ce chapitre, nous nous sommes donc intéressés a I'égalisation de canal et a la
compensation conjointe du déséquilibre 1Q) des front-ends RF des émetteurs/récepteurs.
Les deux premiers algorithmes que nous avons proposé concernent respectivement le



déséquilibre 1Q non-sélectif en fréquence de I’émetteur et du récepteur, tandis que le
troisiéme traite le cas des déséquilibres 1Q sélectifs en fréquence du récepteur. Ces al-
gorithmes sont originaux dans le sens ou ils fonctionnent grace & la prise de décisions
dirigées en utilisant conjointement les informations apportées par les symboles pilotes
et les symboles de données. Ils ont le point commun d’étre implémentables sur tous
les systémes OFDM existants car aucune contrainte particuliére n’est nécessaire sur le
nombre et le type de symboles pilotes ou de données. Le premier algorithme traite le cas
d’une liaison descendante correspondant & un émetteur déséquilibré et a un récepteur
idéal. Il doit étre implémenté & la réception. Grace a cet algorithme, les tolérances sur
les désaccords de phase et de gain peuvent atteindre respectivement 8° et 10% pour
une dégradation des performances de moins de 2 dB. Le second algorithme traite le
cas d’une liaison montante correspondant a un émetteur idéal et & un récepteur dés-
équilibré. Cet algorithme est iteratif et permet ainsi de tolérer des désaccords de phase
et de gain pouvant aller jusqu’a respectivement 30° et 100% pour une dégradation des
performances inférieure & 1.5 dB. Ces deux premiers algorithmes ont le point commun
d’étre trés performants dés la réception du premier paquet comportant quelques dizaines
de symboles. Le troisiéme algorithme nécessite quant a lui la réception de quelques di-
zaines de paquets pour pouvoir compenser parfaitement le déséquilibre IQ sélectif en
fréquence imposé, par exemple, par le désaccord des réponses en fréquences des filtres
passe-bas des voie I et Q. Finalement, nous avons évoqué la difficulté d’égaliser le canal
et de compenser le déséquilibre IQ sans avoir & modifier les symboles pilotes dans le cas
ol I’émetteur et le récepteur sont tous les deux déséquilibrés. Ce probléme reste donc
ouvert.

Ce travail a donné lieu a un brevet [85], & deux soumissions en revues internationales
|86, 87| et & une conférence internationale [88|.






Conclusion et perspectives

e manuscrit traite de la faisabilité de dispositifs d’émission /réception mobiles & haut
débits qui doivent étre faible cofit, faible consommation, hautement intégrés et trés
performants. La modulation OFDM est trés bien adaptée & la demande croissante en
terme de débit car elle bénéficie d’une grande efficacité spectrale. De plus, le modéle des
signaux recus rend l’égalisation du canal de transmission trés simple et peu cotiteuse
en terme de puissance de calcul. Néanmoins I"augmentation du volume d’information a
échanger et la demande de mobilité de plus en plus forte entrainent 'augmentation de
la largeur de bande des signaux & transmettre et complexifient par la méme occasion
les canaux de transmission. Ces canaux sont complexes dans le sens ot ils deviennent
trés sélectifs en fréquence et impliquent une diminution des performances du systéme
global. La diversité fréquentielle devient alors un atout majeur afin de pouvoir conser-
ver de bonnes performances. La diversité d’antenne permet d’obtenir de la diversité
fréquentielle mais celle-ci est incompatible avec les contraintes de miniaturisation, de
consommation et de cotlt car elle nécessite plusieurs front-ends RF. Le systéme Multi-
Bandes OFDM pour lequel la porteuse est soumise & un algorithme de saut de fréquence
est une solution pour les systémes simple-antenne car il permet d’obtenir de la diversité
fréquentielle avec un unique front-end RF. Puisque la transposition en fréquence du
signal est essentielle pour les systémes multiporteuses, en particulier pour les systémes
MultiBandes, on peut la combiner & ’égalisation de canal afin de bénéficier pleinement
de la diversité en réception.

Dans ce travail, nous avons dans un premier temps introduit la maniére dont le
signal OFDM est modulé (démodulé) puis émis (regu). Ainsi, nous avons présenté la
maniére dont le signal OFDM bande de base est modulé/démodulé et les différentes
architectures d’émetteur/récepteur permettant d’effectuer 'opération de transposition
de fréquence. Nous avons déduit de cette comparaison que I'architecture homodyne est
la plus & méme a répondre aux contraintes d’encombrement et de consommation car
elle ne nécessite qu’'un seul étage de transposition en fréquence.

Nous nous sommes ensuite intéressés & ’égalisation de canal en OFDM. Nous avons
montré dans un premier temps que la technique du zero padding est une excellente al-
ternative au préfixe cyclique car elle permet d’obtenir la méme modélisation des signaux
OFDM regus tout en permettant de diminuer d’une maniére significative la consomma-
tion de I'amplificateur de puissance. Aprés avoir présenté les principaux égaliseurs pour
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les systémes OFDM “classiques”, c’est a dire sans diversité fréquentielle, nous avons pro-
posé des égaliseurs optimaux au sens des moindres carrés pour le systéme MultiBandes
OFDM. Les simulations sur des canaux trés sélectifs en fréquence attestent le gain ap-
porté par nos égaliseurs en MultiBandes OFDM par rapport aux systémes ne disposant
pas de diversité fréquentielle.

Le MultiBandes OFDM n’est possible qu’a la condition de concevoir de nouveaux
synthétiseurs de fréquences agiles. Ces synthétiseurs ont pour fonction de générer les
fréquences centrales de chacune des bandes du MultiBandes OFDM, et I'un des para-
meétres critiques de ce type de synthétiseur est le temps de commutation d’une fréquence
centrale a une autre. En effet, aucune information ne peut étre transmise entre 1’émet-
teur et le récepteur pendant ce laps de temps, donc plus celui-ci est faible, moins la
perte de débit engendrée sera importante. La seconde contribution de ce manuscrit est
la proposition d’un synthétiseur de fréquences sur 14 bandes dont le temps de com-
mutation doit étre inférieur & 9.5 nsec. Les simulations ont permis de dimensionner les
composants du synthétiseur de fréquences afin qu’il réponde parfaitement aux exigences
faites par le MultiBandes OFDM |2] en terme de temps de commutation, de bruit de
phase, et de pureté spectrale. Ce synthétiseur est plus performant et bien moins contrai-
gnant & réaliser que les deux synthétiseurs existant car les composants le réalisant sont
beaucoup moins large bande.

La réalisation d’un synthétiseur de fréquences n’est jamais idéale puisqu’entre autre
il est difficile de faire en sorte que les deux oscillateurs locaux nécessaires pour le modu-
lateur et le démodulateur IQ respectent la quadrature entre la voie I et la voie Q. Cette
perte de quadrature engendre un déséquilibre IQ qui affecte aussi bien ’estimation du
canal nécessaire pour ’égalisation, que les informations & transmettre. Ainsi, si ’estima-
tion du canal n’est pas réalisée correctement et si le déséquilibre IQ n’est pas compensé,
les performances du systéme global peuvent étre fortement dégradées. Afin de répondre
aux contraintes de cofit, de consommation et d’intégrabilité, il est intéressant de tolérer
ce type de défauts analogiques s’ils sont compensés numériquement. Nous avons ainsi
considéré trois types de scénarios. Les deux premiers correspondent respectivement au
cas d’une liaison montante et descendante entre un équipement a bas cotlit déséquili-
bré et un équipement non déséquilibré. Le troisiéme scénario quant a lui traite le cas
d’une transmission entre deux équipements déséquilibrés. La troisiéme contribution de
ce travail consiste a avoir proposé trois algorithmes permettant ’estimation du canal
et la correction du déséquilibre 1Q. Ces algorithmes sont originaux dans le sens ot ils
sont efficaces grace a la prise de décisions dirigées en utilisant conjointement les infor-
mations apportées par la séquence d’apprentissage du canal et par les informations &
transmettre. Le premier algorithme est utilisé dans le cas d’une liaison montante lorsque
I’émetteur est affecté par un déséquilibre IQ non-sélectif en fréquence. Le second et le
troisiéme sont efficaces dans le cas d’une liaison descendante lorsque le récepteur est
respectivement affecté par un déséquilibre IQ non-sélectif et sélectif en fréquence. Ces
trois algorithmes ont le point commun de pouvoir étre applicables & tous les systémes
OFDM car aucune contrainte n’est nécessaire sur la séquence d’apprentissage du canal



et sur les informations & transmettre. Ils sont donc compatibles avec les standards exis-
tants.

Perspectives
Le travail réalisé dans le cadre de cette thése offre plusieurs perspectives d’évolution.

La premiére consiste & réaliser tout ou partie du synthétiseur de fréquences proposé
afin de pouvoir confronter les simulations aux expérimentations. Il serait intéressant
par exemple de réaliser les fonctions de base de la PLL telles que le comparateur de
phase et le VCO. La réalisation des diviseurs de fréquence par 2 a montré que le signal
de sortie comprend, en plus de 'harmonique trois dont nous avons tenu compte pour
dimensionner les filtres passe-bas et passe-bande, un harmonique deux. Il est donc né-
cessaire de redimensionner les filtres afin de respecter le cahier des charges qui nous est
imposé. On a pu voir dans le chapitre 3 que les mélangeurs simple-bande jouent un role
essentiel dans la génération des fréquences parasites. Puisqu’il existe des topologies plus
ou moins complexes permettant de réaliser les mélangeurs double-bande nécessaires aux
mélangeurs simple-bande, il serait alors intéressant de connaitre laquelle a le meilleur
compromis entre performance et complexité.

Les simulations du synthétiseur de fréquences ont montré qu’il existe pour cer-
taines fréquences générées un grand nombre de fréquences parasites. Dans le cas multi-
utilisateurs ol toutes les bandes sont utilisées, un tel synthétiseur permet a la réception
de transposer le signal désiré en bande de base, mais aussi les signaux des autres utili-
sateurs dont les fréquences des porteuses sont égales aux fréquences des parasites. Les
autres utilisateurs se comportent alors comme des signaux interférants. Il serait donc in-
téressant de pouvoir proposer une méthode tolérant ces interférences si celles-ci peuvent
étre estimées puis compensées numériquement a la réception.

Tout au long de notre étude du déséquilibre 1Q, nous avons considéré que I’émetteur
et le récepteur étaient parfaitement synchronisés fréquentiellement. Si cette condition
n’est plus satisfaite, la modélisation des signaux regus dans le cas des déséquilibres
IQ n’est plus la méme. Il va donc falloir en tenir compte et adapter nos algorithmes
afin de pouvoir estimer et compenser cette désynchronisation fréquentielle. Ce probléme
est d’autant plus important dans le cadre multi-utilisateurs que les VCO des différents
utilisateurs ne pourront jamais étre parfaitement synchronisés. Ce probléme devrait étre
crucial dans le déploiement de WiMax et des futurs développements de la 4G.






Annexe A

Le plan de fréquence alternatif

u de la difficulté de réalisation d’un synthétiseur de fréquence haute performance et
faible cotit, un nouveau plan de fréquence permettant de minimiser ces problémes a
été proposé au travers d’une publication [2| co-écrite par Anuj Batra, un des principaux
auteurs du processus de normalisation IEEE 802.15.3a [7]. Ce nouveau plan de fréquence
limite le nombre de bandes & 11 au lieu de 14, laissant libre la bande U-NII (Unlicensed
National Information Infrastructure). Le principe de ce nouveau plan par rapport au
plan initial est de décaler toutes les fréquences centrales de 264 MHz (figure A.1). Ce
nouveau plan de fréquence n’a pas encore été accepté par le processus de normalisation
IEEE 802.15.3a.

Groupe 1

_ ou'mode 1" Groupe 2 R Groupe 3 . Groupe 4 R
Bande U-NII
1 5150 — 5825 MHz I I 1
: ] : ! ! ! ! ‘ ! ! ] » f (MHz)
3696 4224 4752 6336 6864 7392 7920 8448 8976 9504 10032
528 +528 528 +528 528 +528 528

Fi1G. A.1 — Nouveau plan de fréquence proposé pour le multibandes OFDM.

A.1 La proposition de Batra

La proposition faite par les auteurs de l'article [2| consiste & générer quatre fré-
quences centrales a 4224, 6864, 8448 et 10032 MHz et ensuite d’ajouter ou de supprimer
528 MHz (figure A.1). Le synopsis du synthétiseur de fréquence de [2] sur le nouveau
plan de fréquence est présenté en figure A.2. Cette architecture posséde plusieurs avan-
tages par rapport a celle proposée en section 3.2.2 :

— le filtre passe bande reconfigurable large bande a été supprimé
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— il n’y a plus que deux mélangeurs simple-bande large bande (mélangeurs (VI) et
(V)) au lieu de trois

Les performances de cette architecture sont meilleures en terme de puissance des
parasites puisque les 4 fréquences centrales sont issues d’un filtrage passe bande a fré-
quence fixe.

8448 MHz —
n, RCICR| R R
— Contréle Controle

| I | 8448 : (V) 528

4224 Fréquence
M désirée
-,_ 10032| U
o 6864 X
®)
V) 1y
528

S Ref

F1G. A.2 — Synopsis du synthétiseur de fréquence de [2] sur le nouveau plan de fréquence.

A.2 Notre proposition

Le principe de notre proposition est de minimiser le nombre passage dans des mé-
langeurs simple-bande, ainsi que leur largeur de bande. Le synopsis du synthétiseur de
fréquence que nous proposons est présenté en figure A.3. Cette architecture posséde
plusieurs avantages par rapport a celle proposée en [2] :

— seuls 4 mélangeurs simple-bande sont nécessaires au lieu de 5

— aucun des mélangeurs simple-bande ne peut étre considéré comme large bande

(tableau A.1) et toutes les entrées des mélangeurs simple bande sont & fréquences
fixes

Il est aisé d’obtenir avec cette architecture d’excellentes performances en terme de
niveau de puissance des parasites puisque les fréquences générées proviennent soit d’un
filtre passe bas, soit d’un simple mélange simple-bande qui ne pose pas de probléme si
les fuites des mélangeurs double-bande, le désaccords de phase et le désaccord de gain
ne dépassent pas respectivement 30 dB, 2.5° et 5% (cf. sections 3.7.1.2, 3.7.2).



TaB. A.1 — Comparaison des largeurs de bande nécessaires des mélangeurs simple-bande
entre l'architectures de [2] et I'architecture que nous proposons sur le nouveau plan de

fréquence.
Architecture de [2] Architecture proposée
Mélangeur SSB [|IT|II | IV | V || T| II |III v
P qul®acces [1[1 ] 1 [ 1 [ 1 1] 1 |1 1
P au2acees [ 1] 1| 1 |27 )24 1] 1 |1 1
% en sortie 111 1 119241128 1 1.46

Les performances de cette architecture en terme de bruit de phase sont quasiment
identiques & celles décrites dans la section 3.6 car la disposition différente des mélangeurs
simple-bande n’influence pas beaucoup les résultats finaux.

Controle Contrdle
8448 MHz i
n, [Rercr] I o 8448 H
(U] 7920/8976
4224 )
- Fréquence
7392/9504 'CJ/I désirée
—/\ 3696/4752
“ 6336
1584 6864/10032
w» Y
: (v)
Controle

f ref

Fi1a. A.3 — Synopsis de la proposition d’un synthétiseur de fréquence sur le nouveau

plan de fréquence.






Annexe B

Le Multibandes OFDM

B.1 Presentation du MultiBandes OFDM

n 2000, la FCC (Federal Communications Commission) aux Etats-Unis, a proposé
E d’inclure les systémes UWB (Ultra Wide Band) dans le cadre de la réglementation
"part 15" [9]. Une mise & jour de cette proposition a été faite au cours de ’année 2002
suite aux commentaires des différents partenaires industriels sur ce document. Le débat
sur la définition de 'UWB dépasse le domaine technique. Les différents intervenants
industriels participant aux travaux de la FCC ont mesuré I'importance de I’enjeu éco-
nomique qui permettra de réaliser des systémes sans licences. Chacun fait pression pour
que son systéme en cours de développement soit reconnu comme étant UWB tout en
veillant & écarter la concurrence. La notion de systéme UWB, n’est toujours pas claire-
ment définie pour les systémes de télécommunications et le processus de normalisation
est bloqué depuis 2006. Le type d’applications pour 'UWB sont par exemple les réseaux
locaux personnels (encore appelés piconets), le Wireless USB (Universal Serial Bus), le
Wireless 1394, et bien d’autres... A I'heure actuelle, deux méthodes sont proposées :
I'impulsionnel et le MultiBandes OFDM.

Le MultiBandes OFDM propose de découper le spectre de 7.5 GHz alloué par la FCC
en 14 sous bandes OFDM de largeur 528 MHz [7]. A tout instant, chaque utilisateur
émet sur une seule bande. La fréquence centrale de chacune de ces sous bandes est
données par la formule suivante :

fc =12904 4 528n MHz (B.1)

avec n € [1;14].

Ces sous bandes sont regroupées en 4 groupes de 3 sous bandes et un groupe de 2
sous bandes. Le premier groupe, constitué des bandes a 3432, 3960 et 4488 MHz, est
obligatoire et est appelé “mode 17”. Les autres groupes sont réservés pour de utilisations
futures. L’allocation en fréquence des divers groupes et sous bandes est donnée par le
tableau B.1.
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TAB. B.1 — Allocation des sous bandes.

’ Groupe ‘ sous bande ‘ Fréquence basse ‘ Fréquence centrale ‘ Fréquence haute ‘

1 3168 MHz 3432 MHz 3696 MHz
1 2 3696 MHz 3960 MHz 4224 MHz
3 4224 MHz 4488 MHz 4752 MHz
4 4752 MHz 5016 MHz 5280 MHz
2 5 5280 MHz 5544 MHz 5808 MHz
6 5808 MHz 6072 MHz 6336 MHz
7 6336 MHz 6600 MHz 6864 MHz
3 8 6864 MHz 7128 MHz 7392 MHz
9 7392 MHz 7656 MHz 7920 MHz
10 7920 MHz 8184 MHz 8448 MHz
4 11 8448 MHz 8712 MHz 8976 MHz
12 8976 MHz 9240 MHz 9504 MHz
5 13 9504 MHz 9768 MHz 10032 MHz
14 10032 MHz 10296 MHz 10560 MHz

Le tableau B.2 regroupe les principales spécifications de la couche physique PHY
de la norme [7].

TAB. B.2 — Spécifications de la norme Multibandes OFDM.
\ Paramétre \ Valeur
528 M H~z
128 - T = 242.2nsec
32 - T, = 60.6nsec

Fréquence d’échantillonnage
Durée du symbole OFDM utile Ty,
Durée du zero padding Tzp
Durée de l'intervalle de garde Tig 5-Ts = 9.5nsec
Durée du symbole OFDM Torpam 165 - T5 = 312.5nsec
Nombre de sous porteuses de données Npara | 100

Nombre de sous porteuses pilote Np 12

Nombre de sous porteuses de garde Ng 10

Nombre total de sous porteuses N 122 (Npara + Np + Ng)
Espacement entre sous porteuses 4.125M H z

Largeur de bande a -3 dB 503.25M H =

Le Multibandes OFDM peut fournir des débits allant de 53 Mbps & une distance de
10 meétres, jusqu’a 480 Mbps & 1 métre. Le débit binaire est déterminé par la taille de
I’alphabet utilisé, par le rendement du codage, et par le facteur d’étalement temporel
et fréquentiel. L’étalement temporel consiste & émettre un méme symbole OFDM sur



deux sous-bandes différentes. Cela permet d’obtenir une premiére diversité fréquentielle
au détriment du débit binaire qui est réduit de moitié. L’étalement fréquentiel consiste
a forcer a ce que l'entrée de 'IDFT soit complexe conjuguée. L’étalement fréquentiel
revient donc & émettre la méme information sur les sous porteuses de fréquences né-
gatives et positives. On obtient de cette maniére une seconde diversité fréquentielle au
détriment du débit binaire réduit une nouvelle fois de moitié. Les différentes valeurs
possibles sont données en tableau B.3.

TaB. B.3 — Débits et rendements de la norme Multibandes OFDM.
Rendement | Débit Facteur Facteur Nombre de bits
Modulation | de codage | (Mbps) | d’étalement | d’étalement codés par
fréquentiel temporel symbole OFDM
QPSK 1/3 53.3 2 2 100
QPSK 1/2 80 2 2 100
QPSK 11/32 110 1 2 200
QPSK 1/2 160 1 2 200
QPSK 5/8 200 1 2 200
QPSK 1/2 320 1 1 200
QPSK 3/4 480 1 1 200

La DFT utilisée pour la modulation et la démodulation OFDM est réalisée sur
128 sous porteuses. Sur ces 128 sous porteuses, 100 sont utilisées pour transmettre de
I'information utile (Sp), 12 sont des pilotes (Sp), 10 sont des sous porteuses de garde
(Sa), et 6 sont forcées a des zéros. Les sous porteuses pilotes permettent I’estimation
et la compensation de l'offset fréquentiel et du bruit de phase. Les 10 sous porteuses de
garde sont formées de 2 groupes de 5 sous porteuses situées aux extrémités du spectre
entre les sous porteuses de données et les sous porteuses nulles. Elles sont une recopie
des sous porteuses de données si situant aux bords du spectre. Leur role est de relacher
les contraintes sur les filtres passe-bas analogiques et de faire en sorte que le spectre du
signal & émettre soit au moins de 500 MHz, condition nécessaire pour que le MultiBandes
OFDM soit considéré comme UWB [9]. La disposition des sous porteuses dont les indices

vont k = —64 & k = 63 (k = 0 correspondant a la valeur DC) est la suivante :
000 Sg -+ Sg OSpSpsp---sp Spsp--spSpsp--spSpsp---spSpsp---spSpsp-sp0- -
\3/%,_/ —— ~——— —— —_— ~——

5 9 9 9 9 9 4

“Sp---SpSpsp---SpSpsp---spSpsp---5pSpsp---5p9psp---5pSpSp sa--- S 00
N—— —— N——— N—— N——— N—— \—v—’\;
4 9 9 9 9 9 5

Dans le cadre des piconets, le MultiBandes OFDM permet de faire coexister 4 utili-
sateurs dans le “mode 1”. L’utilisation des bandes par utilisateur est donné par les codes
tempo-fréquentiels définis par le tableau B.4.



TaB. B.4 — Codes tempo-fréquentiels.

Numéro Code

du code tempo-fréquentiel
1 1123|123
2 113]2|1]3]2
3 111121233
4 11113322
5 112112112
6 111|222

B.2 Les canaux

Les canaux de propagation large bande utilisés pour 1’évaluation de la couche phy-
sique des systémes UWB proviennent du modéle de Saleh-Valenzuela pour les applica-
tions indoor [49]. Ce modéle en rayons prend en compte les phénomeénes de clusters mis
en évidence lors des mesures des canaux. La figure B.1 présente un exemple de réponse
impusionnelle d’un canal multitrajets avec le phénoméne de clustering.

Amplitude des

trajets
Rayon
1“ cluster  2”"Cluster n“"Cluster

FiG. B.1 — Exemple de trajets multiples avec clustering.

La i'®™¢ réponse impulsionnelle du canal multitrajets est donnée par :

L K
hi(t) = Xi ) Y ah 6t =T — 7)) (B.2)
1=0 k=0
avec
— ¢ 'indice de réalisation de la réponse impulsionnelle
— [ l'indice du cluster
— k l'indice d’arrivée dans le cluster
- a}%l les coefficients correspondant au gain des trajets multiples

— Tf le delais du ™€ cluster pour la ™ réalisation de canal



~ 71, le delais de la ki¥me composante multitrajet relatif au [*™€ temps d’arrivée du

cluster pour la ™€ réalisation de canal. Par définition on prendra Té ;=0

— X, I’évanouissement log-normal de la ¢'"¢ réalisation de canal
Cette réponse impulsionnelle est réelle car elle est donnée directement en bande trans-

posée.

La distribution des temps d’arrivée des clusters et des rayons est donnée par

p(TTioy) = Ae ™70 1> 0 (B.3)
p(T]i,l’T(ikil)’l) = )\e_’\(T'ivl_T(lk—l)J),k>0 (B.4)

avec
— A taux d’arrivée des clusters
— ) taux d’arrivée des rayons

Les coefficients correspondant au gain des trajets multiples sont donnés par

0‘2,1 = pi,lﬁfﬁi,z (B.5)

avec pi;l = 41 d’une maniére équiprobable, ef et ﬂ,il qui représentent respectivement

I'inversion du signal due aux réflections, I’évanouissement associé au ['™¢ cluster, ’éva-

nouissement associé au k'™ rayon du ['™¢ cluster.

Le produit efﬁ};l suit une loi log-normal

2000g10(c} 3 1) o< N (i, o1 + 73) (B.6)
tor} 107}
, 100n(Q0) — —pb- — —t
avec N'(m, 0%) laloi normale de moyenne m et de variance o2, et ui , = n( O)In(lf))
(02+032)In(10)
20 :
L’équation (B.6) peut se réécrire sous la forme
i i “?c,l"'nl +no
‘Elﬁk’,l’ =10 20 (B?)

avec n; o< N(0,0%) et ny oc N(0,02) qui sont indépendants et qui correspondent res-
pectivement aux évanouissement des clusters et des rayons.

Le modéle du PDF (Power Delay Profile) est
Bl |") = Qoe T/ Te kel (B-5)
Finalement, I’évanouissement log-normal est donné par la 1’équation suivante

2010g10(X;) = N(0,02) (B.9)



Suite aux mesures effectuées par Intel [89], il a été défini 4 canaux nommés CMi
selon la distance entre ’émetteur et le récepteur. Les principaux paramétres de ces 4
canaux sont donnés par le tableau B.5.

TaB. B.5 — Modeéle de canal A correspondant & un environnement de bureaux de type
NLOS avec une dispersion des retards de 50 nsec.

] Paramétres des modéles H CM1 \ CM2 \ CM3 \ CM4 ‘
A en 1/nsec 0.0223 0.4 0.0667 | 0.0667
A en 1/nsec 2.5 0.5 2.1 2.1
r 7.1 5.5 14 24
« 4.3 6.7 7.9 12
o1 (dB) 3.3941 | 3.3941 | 3.3941 | 3.3941
oy (dB) 3.3941 | 3.3941 | 3.3941 | 3.3941
o, (dB) 3 3 3 3
Retard moyen des trajets en nsec (7y,) 5 9.9 15.9 30.1
Dispersion des retards en nsec (Tyms) 5 8 15 25
Distance en métre <4 <4 4-10 10
LOS/NLOS LOS | NLOS | NLOS | NLOS




Annexe C

Le standard IEEE 802.11a

C.1 Présentation du standard IEEE 802.11a
Pour répondre & la demande croissante des débits élevés, I’ “Institute of Electrical and

Electronics Engineers” (IEEE) a créé la norme 802.11a pour les réseaux locaux sans
fil & haut débit [4]. Cette norme utilise la modulation OFDM.

Le tableau C.1 regroupe les principales spécifications de la couche physique PHY
de la norme IEEE 802.11a [4].

TaB. C.1 — Spécifications de la norme IEEE 802.11a.

] Parameétre \ Valeur
Fréquence d’échantillonnage 20 MHz
Durée du symbole OFDM utile T, 64 - Ts = 3.2usec
Durée du préfixe cyclique Top 16 - T5 = 0.8usec
Durée du symbole OFDM Torpm 80 -Ts = 4usec
Nombre de sous porteuses de données Npara | 48
Nombre de sous porteuses pilote Np 4
Nombre total de sous porteuses Np 52 (Npara + Np)
Espacement entre sous porteuses d; 312.5kH z
Largeur de bande & -3 dB 16.56 M H =

La norme IEEE 802.11a peut fournir des débits allant de 6 & 54 Mbps. Le débit
binaire est déterminé par la taille de 'alphabet utilisé ainsi que par le rendement du
codage. Les différentes valeurs possibles sont citées en tableau C.2 [4].

La DFT utilisée pour la modulation et la démodulation OFDM est réalisée sur 64
sous porteuses. Sur ces 64 sous porteuses, 52 sont utilisées pour transmettre de 1'infor-
mation (Sp pour les données et Sp pour les pilotes) tandis que les 12 sous porteuses
restantes ne sont pas utilisées et sont affectées par des zéros. Une sous porteuse nulles
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TAB. C.2 — Débits et rendements de la norme Hyperlan2.

Rendement Débit Nombre de bits | Nombre de bits | Nombre de bits

Modulation | de codage | (Mbps) codés par codés par de donnée par

sous porteuse symbole OFDM | symbole OFDM
BPSK 1 / 2 6 1 48 24
BPSK 3 / 4 9 1 48 36
QPSK 1 / 2 12 2 96 48
QPSK 3 / 4 18 2 96 72
16-QAM 1/2 24 4 192 96
16-QAM 3/4 36 4 192 144
64-QAM 2/3 48 6 288 216
64-QAM 3/4 54 6 288 216

est placée a la composante continue, et 11 autres aux bords du spectre utile afin de rela-
cher les contraintes des filtres passe-bas analogiques. La disposition des sous porteuses
dont les indices vont k = —32 & k = 31 (k = 0 correspondant a la valeur DC) est la
suivante :

O"'OSD"'SDSPSD"‘SDSPSD"‘SDOSD"‘SDSPSD"'SDSPSD"‘SDO"‘O
N—— ——— N——— ——— N——— N———— N —— N —7

6 5 13 6 6 13 5 5

Une trame TEEE 80211.a est constituée de trois parties : un préambule; puis un
symbole OFDM contenant les informations concernant le débit de la transmission, la
taille du paquet & envoyer, un bit de parité, et 6 bits nuls pour remettre & 0 le treillis;
et finalement les symboles de données. Le préambule est lui-méme constitué de 8 Short
Training Symbols (STS) d’une durée total de 8 psec permettant la synchronisation
temporelle et fréquentielle, ainsi que 1’étalonnage des contrdles automatiques de gain
(AGC), puis de 2 Long Training Symbols (LTS) d’une méme durée totale permettant
une synchronisation fréquentielle fine et une estimation du canal. La description d’un
paquet IEEE 802.11a est donné en figure C.1.

C.2 Les canaux

Il existe cinq modeéles de canaux qui ont été proposés [45] pour le standard IEEE
802.11a. Les canaux A, B, C et E correspondent & des canaux & trajets multiples sans
trajet direct (Non Line Of Sight, NLOS), tandis que le modéle D correspond a un canal
a trajets multiples avec un trajet direct (Line Of Sight, LOS). Le canal A modélise un
environnement de bureau, alors que les canaux B, C, D, E modélisent un environnement
open space. La puissance moyenne de la réponse impulsionnelle décroit exponentielle-
ment avec le temps. Mis & part la premiére tap qui peut avoir un facteur de Rice de
10, toutes les taps suivent une loi de Rayleigh. Les réponses impulsionnelles sont des
réponses impulsionnelles équivalentes bande de base, c’est & dire qu’elles sont & valeurs
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complexes.

La réponse impulsionnelle des modéles de canaux A, B, C, E est

L .
Pro(t — Tn)e_ﬂ”g“

h(t) _ n=1

(C.1)

avec p, = V10Pnie/10 [, le nombre de taps, et 6,, qui suit une loi uniforme sur [0; 27[.

La réponse impulsionnelle de modéle de canal D prenant en compte le facteur de Rice

est

L .
P14 Y pud(t — 7,)e 920
h(t) = —"=2




TaB. C.3 — Modéle de canal A correspondant a un environnement de bureaux de type
NLOS avec une dispersion des retards de 50 nsec.

Numéro Délais Puissance Facteur
du en nsec | moyenne relative de
Tap (n) (Tn) en dB (Pr4p) Rice
1 0 0.0 0
2 10 -0.9 0
3 20 -1.7 0
4 30 -2.6 0
5 40 -3.5 0
6 50 -4.3 0
7 60 -5.2 0
8 70 -6.1 0
9 80 -6.9 0
10 90 -7.8 0
11 110 -4.7 0
12 140 -7.3 0
13 170 -9.9 0
14 200 -12.5 0
15 240 -13.7 0
16 290 -18.0 0
17 340 -22.4 0
18 390 -26.7 0

TaB. C.4 — Modéle de canal B correspondant a un environnement open space de type
NLOS avec une dispersion des retards de 100 nsec.

Numéro Délais Puissance Facteur
du en nsec | moyenne relative de
Tap (n) (Tn) en dB (PngB) Rice
1 0 -2.6 0
2 10 -3.0 0
3 20 -3.5 0
4 30 -3.9 0
5 50 0 0
6 80 -1.3 0
7 110 -2.6 0
8 140 -3.9 0
9 180 -3.4 0
10 230 -5.6 0
11 280 =77 0
12 330 -9.9 0
13 380 -12.1 0
14 430 -14.3 0
15 490 -15.4 0
16 560 -18.4 0
17 640 -20.7 0
18 730 -24.6 0




TaB. C.5 — Modéle de canal C correspondant & un environnement open space de type
NLOS avec une dispersion des retards de 150 nsec.

Numéro Délais Puissance Facteur
du en nsec | moyenne relative de
Tap (n) (Tn) en dB (Png4B) Rice
1 0 -3.3 0
2 10 -3.6 0
3 20 -3.9 0
4 30 -4.2 0
5 50 0 0
6 80 -0.9 0
7 110 -1.7 0
8 140 -2.6 0
9 180 -1.5 0
10 230 -3.0 0
11 280 -4.4 0
12 330 -5.9 0
13 400 -5.3 0
14 490 -7.9 0
15 600 -9.4 0
16 730 -13.2 0
17 880 -16.3 0
18 1050 -21.2 0

TaB. C.6 — Modéle de canal D correspondant & un environnement open space de type
LOS avec une dispersion des retards de 140 nsec.

Numéro Délais Puissance Facteur
du en nsec | moyenne relative de
Tap (n) (Tn) en dB (Pr4p) Rice
1 0 0 10
2 10 -10.0 0
3 20 -10.3 0
4 30 -10.6 0
5 50 -6.4 0
6 80 -7.2 0
7 110 -8.1 0
8 140 -9.0 0
9 180 -7.9 0
10 230 -9.4 0
11 280 -10.8 0
12 330 -12.3 0
13 400 -11.7 0
14 490 -14.3 0
15 600 -15.8 0
16 730 -19.6 0
17 880 -22.7 0
18 1050 -27.6 0




TaB. C.7 — Modéle de canal E correspondant & un environnement open space de type
NLOS avec une dispersion des retards de 250 nsec.

Numéro Délais Puissance Facteur
du en nsec | moyenne relative de
Tap (n) (Tn) en dB (Ph4p) Rice
1 0 -4.9 0
2 10 -5.1 0
3 20 -5.2 0
4 40 -0.8 0
5 70 -1.3 0
6 100 -1.9 0
7 140 -0.3 0
8 190 -1.2 0
9 240 -2.1 0
10 320 0 0
11 430 -1.9 0
12 560 -2.8 0
13 710 -5.4 0
14 880 -7.3 0
15 1070 -10.6 0
16 1280 -13.4 0
17 1510 -17.4 0
18 1760 -20.9 0
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Résumé

L’objectif de cette thése est de proposer des solutions pour améliorer les perfor-
mances des transmissions des terminaux mobiles & haut débits, faibles cotits et faible
consommation. En effet, 'augmentation des débits implique que les canaux de trans-
mission soient de plus en plus difficiles, rendant la tache des récepteurs plus ardue.

Nous nous intéressons aux systémes MultiBandes OFDM car ils soumettent la por-
teuse & un algorithme de saut de fréquence, et permettent ainsi de disposer d’une grande
diversité fréquentielle. Dans ce contexte, nous proposons dans une premiére partie des
égaliseurs de canaux optimaux au sens des moindres carrés tirant profit de la diversité
fréquentielle afin d’améliorer d’une maniére significative les performances des systémes
OFDM pour des canaux trés difficiles. Dans la seconde partie de ce travail, nous pro-
posons un synthétiseur de fréquence agile sur 14 bandes dont les composants ont été
optimisés afin de rendre sa réalisation la moins complexe possible et qui répondent
aux exigences des systémes MultiBandes en termes de temps de commutation, de bruit
de phase et de pureté spectrale. Ce nouveau type de synthétiseur de fréquences rend
inévitable le déséquilibre entre les voies I et Q de I’émetteur et/ou du récepteur. La
troisiéme partie de ce travail consiste & proposer des algorithmes originaux permettant
conjointement d’égaliser le canal et de compenser numériquement le déséquilibre 1Q. Ces
traitements valables pour tout systéme OFDM permettent de relacher les contraintes
de la partie analogique.

Abstract

The goal of this thesis is to propose solutions to improve the performance of the
transmission of high data rates, low-costs and low power consumption mobile termi-
nals. Indeed, the increase of the transmission rates makes the channels more and more
difficult, and the task of the receivers harder.

We are interested in MultiBands OFDM systems because the carrier follows a fre-
quency hopping algorithm allowing to have a great frequency diversity. In that context,
we propose in the first part of this work channel equalizers, which are optimal in the
mean square sense, benefiting from frequency diversity in order to significantly im-
prove the performance of OFDM systems for very frequency selective channels. In the
second part of this work, we propose a 14-bands nimble frequency synthesizer whose
components are optimized in order to lower its realization complexity, and to fulfil the
MultiBands OFDM requirements in terms of switching time, phase noise, and spectral
purity. This new type of frequency synthesizer makes unavoidable the imbalance bet-
ween the I and Q branches of the transmitter and/or receiver. The third part of this
work consists in proposing original algorithms allowing to jointly estimate the channel
and digitally compensate for IQQ imbalance. These processings, available for any OFDM
system, allow to relax the constraints on the analog components.



