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Cursus universitaire
DEA d’Electronique en 1993 a la Faculté des Sciences de Limoges (mention

B)

"Application de la méthode des différences finies a l'étude des solitons temporels"
Thése de Doctorat d’Electronique Electrotechnique Optique de 1’Université de
Limoges, a I'RCOM (Institut de Recherche en Communications Optiques et
Microondes), soutenue le 09 décembre 1996 :

" Analyse théorique de la génération optoélectronique d’impulsions ultrabreves par
photoconduction " (mention trés honorable avec les félicitations du jury)

Déroulement de carriere
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>
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Syntheése des activités de recherche
Theme de recherche principal:
Mes activités de recherche depuis 2001 se sont concentrées sur I'analyse des performances des
systetmes de communication et leur amélioration en présence de défauts dus aux circuits
analogiques des émetteurs/récepteurs (Dirty RF).
Publications
+ 7 publications dans des revues internationales avec comité de lecture (dont 3 sur
l'activité principale, depuis 2007)
« 17 communications dans des conférences internationales avec comité de lecture (dont
10 sur l'activité principale, depuis 2003)
+ 14 communications dans des conférences nationales avec comité de lecture (dont 3 sur
l'activité principale, depuis 2005)
Encadrement dans le cadre de la thématique principale:
- 3 theses en co-encadrement soutenues
« 3 theses en co-encadrement en cours
« 7 stages Master 2
Partenariat industriel ou international dans le cadre de la thématique principale:
- Partenariat industriel:
O France Télécom R&D (Meylan)
O StMicroelectronics (Crolles)
O Thales Communication (Colombes)
«  Partenariat académique a 1'étranger:
O Université Technique de Sofia (Bulgarie)
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« Participation a la commission de spécialistes de ’ENSEA (mixte 61/63) de 2004 a
2008
- Participation au conseil scientifique de ’ENSEA en tant que membre ¢élu de 2005 a
2009

Synthése des activités d'enseignement
Domaine d'enseignement :
Mon enseignement est principalement orienté vers 1'électronique analogique et les systemes
de communication numérique, en 2e et 3e année du cycle Ingénieur de I'ENSEA, et en Master
2 Recherche
Responsabilités pédagogiques
« Responsable pédagogique de la 3e année de I'ENSEA spécialit¢ ECM (Electronique
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diplome co-habilité entre I'UCP (Université de Cergy Pontoise) et 'ENSEA, de 2007 a
2009
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1 Déroulement de carriére

J'ai été recrutée en octobre 1998, a I'lUT Mesures Physiques de Limoges, dans lequel j'avais
enseigné en tant que monitrice puis ATER. Le laboratoire "Electromagnétisme" de 'RCOM
dans lequel j'avais fait ma thése m'a permis de poursuivre mes travaux de theése sur les
phénomenes de photoconduction mais aussi de m'investir dans un autre domaine li¢ a la
propagation sur les cartes de circuits imprimés.

Pour des raisons personnelles, de rapprochement de conjoint, j'ai demandé et obtenu une
mutation sur un poste de 'ENSEA a Cergy. Accueillie dans le laboratoire EMO devenu
ECIME, j'ai pu apporter dans un premier temps ma contribution dans les domaines de
recherche liés a la propagation électromagnétique. Finalement, j’ai développé une nouvelle
activit¢ car je souhaitais appliquer mes connaissances dans le domaine des
télécommunications. Ainsi, mon activité s’est orientée vers I’étude de frontal RF des systémes
de communication. Dans 1'équipe ECIME, aprés quelque temps, cette activité a été reconnue
comme théme prioritaire de 1'équipe.

Actuellement accueillie dans I'équipe ETIS, suite a un rapprochement des laboratoires, je
continue a développer cette thématique qui s'inscrit dans le nouveau concept de « Dirty RF ».

2 Activités de recherche

2.1 Travaux de recherche a I'RCOM

Deux theémes principaux peuvent étre dégagés de mes activités de recherche dans le
laboratoire Electromagnétisme de I'TRCOM :
 étude du couplage des phénomenes €lectromagnétiques et optiques
- pour la génération d'impulsions électriques ultrabréves par photoconduction
- pour la propagation et le rayonnement de ces impulsions
+ ¢étude de la connectique:

- sur l'influence des connecteurs
- sur la mise a la masse des cartes de circuits imprimés

La premicre activité s'est déroulée dans le cadre d'une collaboration entre les équipes
Electromagnétisme et Optique de I'TRCOM. Dans ce cadre, ma contribution a consisté a la
mise en oeuvre de simulation rigoureuse de phénomenes complexes et non linéaires. Les
programmes développés permettent de résoudre les équations relatives aux phénomeénes
optiques et électromagnétiques dans le domaine temporel par la méthode des Différences
Finies.

Cette collaboration a débuté par I'é¢tude de solitons temporels, qui a fait I'objet de mon stage

de DEA. Mon intervention a consisté a ¢tudier les principes qui gerent la compression
d'impulsions optiques en tenant compte de phénomenes non-linéaires [1], [8].
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Puis, dans le cadre de ma these, j'ai développé les programmes pour simuler et étudier
rigoureusement l'interaction entre une impulsion optique ultra-courte (laser) et un matériau
rapide photoconducteur, en considérant simultanément l'environnement électromagnétique de
ce dernier. Les deux principaux objectifs de ma theése ont été de comprendre et de maitriser la
génération d'impulsions électriques ultra-bréves par photoconduction et d'aider a la
caractérisation des matériaux utilisés [10], [11], [12], [28], [29].

Finalement, ma contribution dans ce domaine s'est poursuivie pendant 2 ans lorsque j'ai été
recrutée sur un poste d'ATER puis sur un poste de maitre de conférences. Je me suis alors
investie dans I'é¢tude des impulsions €lectromagnétiques ultrabreéves : leur génération par
photoconduction, leur propagation et leur rayonnement (pour la réalisation par exemple de
fonctions d'échantillonnage ou d'autocorrélation optoélectronique). Dans le cadre de ces
travaux des articles dans des revues [2], [3] ou dans des conférences [13], [31] sont parus.

Parallelement a cette activité, je me suis intéressée a une nouvelle thématique : la
Compatibilit¢ Electromagnétique appliquée a la connectique en boitier. L'objectif principal
était d'analyser rigoureusement la propagation d'éventuelles perturbations extérieures sur les
pistes de carte de circuits imprimés et l'efficacité des mises a la masse. Des programmes ont
da étre développés couplant les Différences Finies pour les équations de propagation, et la
Théorie des Lignes. Dans le cadre de ces travaux des articles dans des conférences [14], [15],
[32] sont parus.

Dans le cadre de cette deuxiéme activité, j'ai pu participer a I'encadrement de deux doctorants
(voir encadrement).

2.2 Travaux de recherche a ECIME puis ETIS

Intégrée en septembre 1998 dans 1'équipe de recherche EMO (EA04 de 'ENSEA), devenue
ensuite ECIME (EA04 de 'ENSEA/UCP), je me suis d'abord investie dans la modélisation
des structures de propagation.

Ce théme s'intégre dans l'étude de circuit intégré micro-onde qu'il est nécessaire de
caractériser d'un point de vue €lectromagnétique ; l'utilisation a des fréquences de plus en plus
¢levées de ces circuits engendre en effet des problémes électromagnétiques non négligeables.
Il s'agissait principalement de trouver des moyens de modélisation en utilisant les logiciels
existants (par exemple : structure a fortes pertes analysée a 1'aide d'un logiciel congu pour des
structures sans pertes) ou en combinant différents logiciels. La principale application
concernait I'étude de la propagation sur les grilles des transistors. Dans le cadre de ces travaux
des articles dans des revues [4] ou dans des conférences [18], [34], [36], [37] sont parus.

Depuis janvier 2001, j’ai développé une nouvelle activité, pluri-disciplinaire, qui regroupe les
thématiques liées aux « circuits », aux « architectures des systémes » et au « traitement du
signal pour les communications ». Cette étude a été mise en place au départ dans le cadre
d’une collaboration avec le groupe Signal pour les communications d'ETIS, que j'ai
naturellement rejoint lors du rapprochement des laboratoires sur le site de Cergy.
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Ainsi, mon activité s’est orientée vers 1’étude de frontal RF des systemes de communication et
en particulier I’analyse des influences des imperfections des composants RF sur les
performances des systémes de communications numériques complexes.

Les objectifs sont de proposer des solutions pour améliorer les performances des
transmissions des terminaux mobiles a haut débit, faible cott et faible consommation. Ainsi, il
s'agit d'analyser l'influence des caractéristiques réelles des circuits analogiques et d'apporter
des corrections numériques. Ces compensations peuvent permettre soit d'améliorer les
performances de la transmission en présence d'un défaut dii aux circuits analogiques, soit
d'alléger le cahier des charges des circuits pour une performance cible. Cette démarche est a la
base d'un nouveau concept dans la réalisation d'émetteurs/récepteurs : la « Dirty RF », pour
laquelle le traitement du signal et la conception ne sont plus indépendants [FerT07].

Pour démarrer l'activité, il a fallu tout d'abord développer les programmes de simulation
nécessaires pour étudier ces phénomenes. Le logiciel ADS (Advanced Design System de
Agilent) a été choisi car il permet de réaliser des simulations comportementales (a base de
modeles) dans la partie systéme ou des co-simulations systéme/circuit pour prendre en compte
le comportement réel d'un circuit a partir de ses composants. Une chaine d'émission/réception,
outil de base a ces études, a donc été modélisée. Des paramétres pertinents ont été mesurés,
comme I'ACPR (Adjacent Chanel Power Ratio), le TEB (Taux d'Erreur Binaire), I'EVM
(Error Vector Magnitude) pour quantifier les performances et leur dégradation.

L'analyse globale proposée permet de mieux appréhender une chaine d'émission/réception en
prenant en compte simultanément tous les éléments de celle-ci, qu'ils soient numériques ou
analogiques. Les applications choisies concernent principalement les standards de
transmission utilisant les modulations multi-porteuses, type OFDM (Orthogonal Frequency
Division Multiplex). Elles posent en effet des problémes notables par rapport aux non
linéarités des circuits analogiques. En outre, la configuration multi-utilisateurs de ces
standards conduit aussi a certaines difficultés, de synchronisation ou d'interférences.

Les principaux résultats obtenus ont concerné :

« l'analyse de l'influence des non-linéarités de I'amplificateur de puissance ainsi que de
ses effets mémoires sur des signaux OFDM. Une méthode innovante de correction des
effets mémoires a été proposée [16], [17], [19].

[ Cette solution permet d'envisager des transmissions de type OFDM large bande
sans se soucier des variations de caractéristiques des circuits sur la bande passante;
l'idée suggérée est aussi de simplifier les réseaux d'adaptation des circuits
puisqu'on sait corriger leurs effets.

« l'analyse de l'influence d'un déséquilibre entre les voies I et Q d'un émetteur ou d'un
récepteur. Une méthode a été proposée pour, dans un premier temps, estimer
conjointement ce déséquilibre et la caractéristique du canal de transmission, et dans un
deuxieme temps corriger leurs effets [6], [21], [22].

[J Cette solution permet d'envisager des transmissions large bande, hautes
fréquences sans les inconvénients liés aux imperfections de symétrie dans la
conception; I'idée suggérée est aussi de simplifier I'implémentation du circuit
puisqu'on sait corriger ces effets.
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le développement et l'optimisation d'un synthétiseur de fréquences agile pour
l'application MB-OFDM (Multi-Band OFDM) du standard 802.15.3a [5], [39].
[J La faisabilit¢ de ce circuit permet d'envisager des transmissions multi-
utilisateurs bénéficiant d'une diversité fréquentielle pour combattre les effets du
canal.
l'analyse de l'influence des interférences dues a un oscillateur local agile en fréquence
non parfait. Une méthode a été proposée pour réduire cet effet ce qui, par conséquent,
autorise une conception plus lache sur certains parametres [23], [24].
[ L'idée suggérée est de simplifier I'implémentation du synthétiseur de fréquences
agile, qui de fait est complexe, puisqu'on sait réduire les interférences associées.

Dans ce cadre, trois théses ont été soutenues et trois sont en cours (voir encadrement).

2.3 Compétences acquises

Ainsi mes domaines de compétences concernent:

les phénomenes de propagation guidée

o méthodes numériques (Différences Finies) pour la résolution d'équations
différentielles

o impulsions électriques ultra-bréves

o couplage et propagation électromagnétique (cartes €électroniques, composants)

les systémes de radio-communication

simulation systéme des émetteurs/récepteurs, co-simulation systéme/circuit
effets non-linéaires et défauts des circuits

parametres pour mesurer leurs effets

modulation numériques mono- et multi-porteuses

traitement des signaux en communication numérique pour la compensation de
défauts

o architecture des émetteurs/récepteurs

o O O O O

3 Encadrement doctoral

3.1 Co-encadrement de doctorant :

« Analyse de différentes structures de propagation, étude du couplage entre les
lignes »

B.Thomas (directeurs de thése : Reineix Alain, Jecko Bernard), (co-encadrante
pendant 1 an)

« Influence de I’amplificateur de puissance sur une chaine de transmission multi-
porteuses : prise en compte de I’effet mémoire »

A.Chaker (co-encadrement : 70%; directeurs de thése : Gautier Jean-Luc, Fijalkow
Inbar), soutenue le 2 juillet 2004
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Il s’est intéressé a 1’effet des non linéarités de I’amplificateur de puissance et de 1’effet
mémoire HF sur une liaison multi-porteuses. L’étude s’est achevée par la mise au
point d’une méthode de compensation de I’effet mémoire dans le cadre de ce type de
transmission.

Ces résultats ont fait I’objet de communications [16], [17], [19].

« « Transposition de fréquence et compensation du déséquilibre IQ pour des systemes
multiporteuses sur canal sélectif en fréquence »
S.Traverso (co-encadrement : 70% ; directeurs de these : Gautier Jean-Luc, Fijalkow
Inbar), soutenue le 16 novembre 2007
Les deux contributions majeures de son travail concernent d'une part le
dimensionnement d'un synthétiseur de fréquences agile sur 14 bandes de fréquences
(pour l'application UWB Multi-bandes OFDM), d'autre part la mise au point d'une
méthode de compensation du déséquilibre 1Q en tenant compte simultanément du
canal de transmission.
Ces travaux ont donné lieu a des communications [20], [21], [22], [38], [39], et des
articles dans des revues internationales [5], [6].

+ « Universal Digital Radio Transmitter for Multistandard Applications »

J.Guterriez (co-encadrement : 70% ; directeur de theése : Gautier Jean-Luc), soutenue
le 7 novembre 2008

Le travail porte sur 1’étude d’une nouvelle architecture pour linéariser I’amplificateur
de puissance dans le cadre d’applications multi-standards. Une solution originale
basée sur la méthode EER (Envelope Elimination and Restoration) a été proposée et
optimisée. Un circuit a été réalisé dans la technologie BICMOS de StMicroelectronics.
Un effort lors de la conception a ét¢ mené sur la réduction de la consommation en
particulier en favorisant une réalisation numérique plutét qu'analogique des circuits.
Une communication [40] et un article de revue [7] sont parus.

+  « Optimisation d’architectures pour les transmissions multi-bandes multi-utilisateurs »
B.Milevsky (co-encadrement : 70% ; directeurs de thése : Gautier Jean-Luc, Fijalkow
Inbar) depuis avril 2008
Cette ¢étude doit permettre d’optimiser les conditions de transmission multi-
utilisateurs, d’une part en allégeant les contraintes sur les circuits du synthétiseur de
fréquences, et d’autre part en permettant une correction systématique a partir d’un
programme facilement implantable dans le DSP du traitement numérique.

La premiéere partie du travail a fait I'objet de communications [23], [24].

« «Diversité et synchronisation en fréquence pour I'allocation de porteuses des
transmissions vers la station de base »
B.Aziz (co-encadrement : 30% ; directrice de theése : Fijalkow Inbar) depuis octobre
2008
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Dans cette these, nous remettons en cause I'hypotheése de parfaite synchronisation en
fréquence et considérons le probléme d'optimisation de la capacité pour réaliser une
allocation de porteuses appropriée. L'optimisation a laquelle on devrait aboutir (sous
des hypotheses plus réalistes) va réaliser un compromis entre bénéficier de la diversité
en fréquence du canal (entrelacement des porteuses, i.e., porteuses adjacentes pour des
utilisateurs différents) et la robustesse a la mauvaise synchronisation en fréquence des
utilisateurs (qui voudrait une allocation des porteuses par bloc).

Les premiers résultats sont publiés [26].

« «Optimisations conjointes de méthodes de linéarisation de 1'émetteur pour des
modulations multi-porteuses»
M.Brandon (co-encadrement: 70%; directeurs de thése: Gautier Jean-Luc, Fijalkow
Inbar) depuis octobre 2009
L’objectif général de la these est I’étude de solutions conjointes permettant de
linéariser un émetteur pour des modulations multi-porteuses. La solution proposée
concerne I’utilisation d'une méthode de linéarisation couplée a une technique
d'amélioration du rendement de I'amplificateur. La difficulté¢ du travail réside dans la
mise en oeuvre de ces techniques pour les modulations multi-porteuses.

3.2 Encadrement de stages niveau M2 :

+ « Amélioration du programme d'analyse des mesures de bruit »
A.Haddad, Ecole Polytechnique de Tunisie (février-juin 1999)
(encadrement 60%)

-« Etude de la propagation le long de la grille d'un transistor »
S.Dumbrava, Université Technique de Lasi (Roumanie) (avril-juin 1999)
(encadrement 100%)

+ «Etude dun outil de forage pétrolier a l'aide d'un logiciel de simulation
¢lectromagnétique 3D »
T.Huyhn, Université de Paris VI (mars-sept 1999)
(encadrement 60%)

« « Evaluation des méthodes d’estimation de canal en considérant la présence de
I’amplificateur non-linéaire dans une chaine de transmission OFDM »
N. Bougueriou, Université de Cergy Pontoise (avril-septembre 2002)
(encadrement 100%)

«  « Conception d’amplificateurs radio-fréquence en technologie intégrée silicium pour
les transmissions ultra-large bande (UWB) »
A.Andres Beividé, Université de Cantabrie (Santander, Espagne) (octobre 2003-avril
2005)
(encadrement 60%)
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« «Développement et réalisation d’une carte électronique pour la transmission d’un
signal UWB »
Cristian Andriesi, Faculté¢ d’Electronique et Telecommunications (Roumanie) (janvier
2006-juillet 2006)
(encadrement 100%)

« «Prise en compte des non-linéarités des composants RF pour I’estimation et
I’égalisation d’un canal multi-trajet lors d’une transmission multi-porteuses »
Tarik Immoun, Université de Cergy Pontoise (avril-septembre 2003)
(encadrement 100%)

+ « Mise en place et analyse d’une transmission multi-bandes OFDM »
Sylvain Traverso, Université de Paris VI (février 2004-septembre 2004)
(encadrement 100%)

« « Développement et conception d’une PLL pour un synthétiseur de fréquences
UWB »
Borislav Milevsky, Université¢ technique de Sofia (Bulgarie) (janvier 2007-juillet
2007)
(encadrement 60%)

«  « Analyse et optimisation de l'architecture d'un émetteur multi-standards »
Alain Lacroix, Université Pierre et Marie Curie (avril 2009-septembre 2009)
(encadrement 100%)

4 Rayonnement scientifique

4.1 Animation scientifique :

Responsable de I’activité « Etude des front-end RF des systémes de communicationy :
Dans [Dactivité décrite précédemment, je suis accompagnée de deux professeurs des
universités, et nous encadrons actuellement trois doctorants. Dans ce cadre, j'organise les
réunions de suivi de théses et m'occupe des relations nécessaires pour assurer les études, et les
financements de théses ou stages.

Responsable du projet EGIDE (RILA) dans le cadre de la collaboration entre ETIS et

1'Université Technique de Sofia
Ce contrat permet d'assurer les échanges de personnel entre ETIS (J.L.Gautier et moi-méme)
et 'Université de Sofia (M.Hristov) dans le cadre de la thése en co-tutelle (Milevsky).

11



Curriculum Vitae détaillé

4.2 Relation avec l'industrie:

Responsable d’un contrat de recherche conclu avec France Télécom R&D de Meylan
(octobre 2004-octobre 2007), d'un montant de 222,6k€ HT.

Son intitulé était « Systéme de transmissions ultra large bande (UWB) de type multi-
bandes OFDM pour systeme embarqué ». Il a permis le financement d’un doctorant
(Traverso).

Responsable de la collaboration avec StMicroelectronics de Crolles, dans le cadre
d’une convention CIFRE (janvier 2005-janvier 2008) pour le financement d’un
doctorant (Gutierrez).

L’¢étude portait sur une méthode de linéarisation d’émetteur pour des transmissions
multi-standards.

Participation au projet régional DIM DIGITEO

Le projet porte sur l'optimisation de l'allocation de ressources en liaison montante
OFDMA en tenant compte des imprécisions de synchronisation. Il permet le
financement d'un doctorant (Aziz).

Responsable de la collaboration avec Thales Communications Colombes dans le cadre
d’une convention CIFRE (octobre 2009-octobre 2012) pour le financement d’un
doctorant (Brandon).

L’étude porte sur la mise au point conjointe de méthodes de linéarisation d’émetteur
et d'amélioration du rendement pour des transmissions multi-porteuses.

4.3 Ravonnement:

Participation a un comité scientifique de congres :
JNM - Comité 3 « Composants actifs et circuits intégrés » a partir de 2010

Participation a des comités de lecture :
Revues internationales :
IEE Proceedings Vision, Image & Signal Processing en 2004
International Journal of Microwave and Wireless Technologies en 2009
Congres internationaux :
EuMW chaque année depuis 2005
EUSIPCO en 2007
PIMRC depuis 2009
Congrées nationaux:
GRETSI en 2005-2007-2009
JNM en 2007-2009

Participation a des jurys de thése en tant qu'examinatrice :

S.Villeger, « Développement de modeles théoriques pour 1'étude de la
susceptibilité¢ de cartes de circuit imprimé dans leur boitier face a des parasites
transitoires », IRCOM Limoges - soutenue le 6 décembre 2000

12
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A.Chaker, «Influence de I’amplificateur de puissance sur une chaine de
transmission multi-porteuses : prise en compte de 1’effet mémoire », ECIME
Cergy (co-encadrante), soutenue le 2 juillet 2004

A.Azakkour, « Etude et Conception d'une architecture Ultra-Large Bande »,
Université Pierre et Marie Curie, soutenue le 27 mai 2005

S.Traverso, « Transposition de fréquence et compensation du déséquilibre 1Q pour
des systemes multiporteuses sur canal sélectif en fréquence », ECIME/ETIS Cergy
(co-encadrante) , soutenue le 16 novembre 2007

J.Guterriez, « Universal Digital Radio Transmitter for Multistandard
Applications », ECIME/ETIS Cergy (co-encadrante), soutenue le 7 novembre
2008

R.Rammal , « Caractérisation Outdoor de structures rayonnantes via une mesure
transitoire impulsionnelle et un algorithme de transformation champs proches-
champs lointains », XLIM Brive, soutenue le 25 octobre 2010

Organisation d’une Journée sur les simulateurs électromagnétiques 2.5D a ’ENSEA
(septembre 1999)

Organisation d’un atelier de simulation sur « L ’analyse d’une liaison multi-
porteuses » au cours de I’école d’ét¢ Syscom2001 a Noisy Le Grand en septembre
2001.

- Participation a une action spécifique du CNRS, dont le théme était « La radio
logicielle ».

- Participation a I’organisation de I’Ecole d’été sur les Circuits Intégrés RF a Cergy en
mars 2006 et mise en place d’un atelier de simulation sur « Les effets des composants
RF sur les performances d’une transmission » dans ce cadre.

«  Correspondant pour ETIS a l'action COST (European Cooperation in Science and
Technology) sur la Radio Cognitive depuis fin 2009

Invitation d'une semaine a I'Université de Sofia en novembre 2009 (Bulgarie)

4.4 Responsabilités collectives

« Participation a la commission de spécialistes de ’ENSEA (mixte 61/63) de 2004 a
2008

Participation au conseil scientifique de ’ENSEA en tant que membre ¢élu de 2005 a
2009

13
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5 Activités d'enseignement

5.1 A I'Université de Limoges (87) jusqu’en septembre 1998

Mon activité d'enseignement s'est déroulée a I'IUT Mesures Physiques, dans lequel j'ai été
successivement monitrice, ATER puis Maitre de Conférences.
Les différentes maticres enseignées ont été :

la thermique en premicre et deuxieme année TD+TP

les techniques du vide en deuxiéme année cours+ TD+TP
1'électronique et automatisme en deuxiéme année TP
l'informatique en premiére année TP

En outre, j'ai participé au suivi de stagiaires de deuxiéme année et aux activités quotidiennes
du département.

J'ai également mis en place une série de TP dans une école d'ingénieurs de Limoges (ENSIL)
concernant la propagation sur les lignes.

De plus, j'ai participé a une formation donnée a des ingénieurs sur les méthodes de simulation
numérique en ¢électromagnétisme.

5.2 AI'ENSEA de Cergy (95) depuis septembre 1998

Depuis mon arrivée en septembre 1998 en tant que maitre de conférences, j'ai participé a
l'enseignement de :

'électronique analogique en premicre année d'école d'ingénieurs TD+TP; cet
enseignement permet aux étudiants d'acquérir les connaissances de base permettant
I'analyse des circuits réalisant les fonctions de base de 1'électronique (redressement
filtrage, détection, comparaison, amplification) et de la microélectronique ainsi que
b 2 2
I'étude de l'influence du bruit en électronique.
" . . -y C v )
I'électronique analogique en deuxieme année d'école d'ingénieurs TD+TP; cet
enseignement présente des méthodes d'analyse et de synthése de quelques fonctions
essentielles de I'électronique analogique. Les thémes abordés sont la boucle a
verrouillage de phase, le filtrage, les dispositifs non linéaires, les lignes de
propagation.
I'électronique analogique en premicre année de formation continue cours+TD-+TP; cet
enseignement est similaire a celui de deuxieéme année de la formation initiale.
la transmission du signal en deuxiéme année d'école d'ingénieurs TD+TP; cet
enseignement présente les techniques analogiques et numériques de transmission du
signal. Il doit permettre de maitriser les concepts classiques dans les systémes de
transmission.
les systémes de communications numériques en troisieme année (option Electronique
Communications Microondes) d'école d'ingénieurs cours+TD+TP; cet enseignement
rappelle les bases de mise en forme du signal et présente les architectures du segment
d'extrémité radio-fréquence ainsi que les caractéristiques des circuits associés.

NB : Jai incité a l'introduction de ce cours dans I'option de troisiéme année citée et j'ai
contribu¢ a sa mise en place.
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+ l’influence des composants RF dans les chaines de transmission en DEA Traitement
des Images et du Signal puis Master 2 Recherche ESA (Electronique des Systémes
Autonomes) cours+mini-projet; cet enseignement présente les architectures du
segment d'extrémité radio-fréquence ainsi que les caractéristiques des circuits associés
et leur influence sur les performances de la transmission. Le cours aborde quelques
méthodes utilisées dans des systemes de transmission avanceés.

NB : J'ai incité a I'introduction de ce cours dans le Master 2 recherche ESA et j'ai contribué a
sa mise en place.

Je participe également au tutorat d’étudiants en apprentissage. Il s'agit de suivre un étudiant
pendant les trois ans de la formation et d'assurer le lien entre le stagiaire, 1'entreprise dans
laquelle il est employ¢ et 1'école. Plusieurs réunions annuelles sont nécessaires entre les trois
parties pour assurer le bon déroulement de la formation a 1'école et du travail en entreprise.
En outre, je participe tous les ans au suivi de quelques projets de fin d'études en entreprise.

5.3 Responsabilités

Attirée par les responsabilités pédagogiques, j'ai eu l'opportunité de m'investir en formation
initiale a 'ENSEA et en Master 2 Recherche.
Mes fonctions sont dans ce cadre :

- Responsable pédagogique de la 3e année de 'ENSEA spécialit¢ ECM (Electronique
Communication Microonde) depuis septembre 2005
O La premiere tdche consiste a organiser le semestre théorique sur le plan des

activités pédagogiques classiques (cours, projets techniques, exposés) puis de
s'assurer des bonnes conditions de déroulement du futur projet de fin d'études.

O La deuxiéme tache consiste, avec I'aide de I'équipe pédagogique et dans le cadre de
réunions réguliéres, a proposer des évolutions ou modifications dans le programme
de cette option.

« Responsable du Master 2 Recherche ESA (Electronique des Systémes Autonomes),
diplome co-habilité entre I'UCP et 'ENSEA, de 2007 a 2009 (nombre d'étudiants
moyen : 16)

O La premiére tdche consiste a organiser le semestre théorique sur le plan des
activités pédagogiques classiques (cours, projets techniques, exposés) puis de
s'assurer des bonnes conditions de déroulement du futur projet de fin d'études.

O La deuxieme tache consiste, avec 'aide de 1'équipe pédagogique et dans le cadre de
réunions réguliéres, a proposer des évolutions ou modifications dans le programme
de cette formation. Des réunions complémentaires dans le cadre de la Mention
dans laquelle fait partie le Master, permettent d'assurer la cohérence entre les
différentes formations de la Mention. A ce titre, j'ai participé a la rédaction du
projet quadriennal 2010-2013, dans lequel nous avons proposé des améliorations
pour viser le niveau d'un véritable « Master of Sciences ».

O La troisiéme tache concerne la présidence des jurys, intermédiaire ou final, pour la
délivrance du diplome.
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LISTE DE PUBLICATIONS

Publications dans des revues internationales avec comité de lecture:

[1] A.RemEx, M.Ariaupo, B.JEcko, A.BartrELEMY, C.FroenLY, "Adaptation of the FDTD
method to the study of femtosecond electromagnetic soliton", Microwave and Optical
Technology Letters, august 1994, vol 7, no 11, pp.507-511

[2] M.Ariaupo, A.REmex, B.Jecko, "Theoretical predictions concerning a new pulse
device for the generation of ultrashort electrical pulses", Microwave and Optical
Technology Letters, mars 1997, vol 14, n°4, pp.240-244

[3] A.RemEex, M.Ariaupo, C.CHaTENET, B.JECKO, "Theoretical analysis of photoconducting
dipole antennas", Microwave and Optical Technology Letters, juin 1997, vol 15, n°2,
pp-110-113

[4] M.Ariaupo, E.BourpiL, D.Pasquer, "Variation of the Intrinsic Parameters of the
transistor with its gate width", Electronics Letters, july 2000, vol 36, n°l5, ppl323-
1325

[5] S.Traverso, M.Ariaupo, J.LGauTIER, C.LEREAU, .FuALKOW ,"A 14-band low complexity
and high performance synthesizer architecture for MB-OFDM communication", /EEE
Transactions on Circuits And System II, June 2007, vol 54, number 6, pp 552-557

[6] S.Traverso, M.Ariaupo, I.Fuarkow, J.L.Gautier, C.Lereau, "Decision Directed
Channel Estimation and High I/Q Imbalance Compensation in OFDM Receivers",
IEEE Transactions on Communications, May 2009, vol 57, number 5, pp 1246-1249

[7] J.GurtierrEz, D.PacHE, M. Ariaupo, J.L.GauTiEr, "A 1,4 GS/s 9-bit 45dB Power Control
RFDAC for Digital Radio Transmitters", Analog Integrated Circuits and Signal

processing, DOI 10,1007/s10470-009-9335-5 (july 2009),vol.62, n°3, mars 2010, pp
313-318

Publications dans des revues nationales avec comité de lecture:

[8] M.Ariaupo, A.RENEX, B.JEcko, "Application de la méthode des différences finies a la

simulation de solitons temporels", Annales de Physique (suite au congres Colog 3),
vol 20, avril 1995, pp.111-112

[9] N.BreuiL, A.BartaeLEMY, C.FroEHLY, M.ARIAUDO, A.RENEIX, B.JECKko, "Caractérisation
opto¢lectronique de CdTe polycristallin", Annales de Physique, vol 20, oct-dec 1995
(suite au congres Colog4)
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Communications dans des conférences internationales avec comité de lecture:

[10] M.Ariaupo, A.RENEIX, B.JEcko, N.BreuiL, A.BartHELEMY, C.FroEHLY, "FDTD method
applied to photoconductive switch 3D models", Proceedings of the International,

1994 IEEE MTT-S, Topical meeting on Optical Microwave Interactions, Cernay La
Ville, novembre 1994, pp.61-64

[11] M. Ariaupo, A.ReEmErx, B.Jecko, N.BreuiL, A.BarTtHELEMY, C.FrOEHLY, "Application of
the FDTD Method to the study of ultrafast phenomena in photoconductive switches",
Journées Maxwell'95, Le Barp, juin 1995

[12] M.Ariaupo, A.RENEIX, B.JEcko, N.BreuiL, A.BarTthELEMY, C.FrROEHLY, " FDTD method
applied to photoconductive devices analysis" , XXVth General Assembly of the
International Union of Radio Science (URSI), Lille, Aout-sept 1996

[13] A.REmEx, M.Ariaupo, C.CHATENET, B.JEcko, N.BrEUIL, A.BarRTHELEMY, "Theoretical
analysis of microdipole photoconducting antennas", 4" International Conference on
Millimeter and Submillimeter Waves and Applications, San Diego, july 1998

[14] C.Grarp, A.RENeX, M.Ariaupo, B.Jecko, "New time domain integral equation
approach for hybrid methods", PIERS 98, Nantes, juillet 1998

[15] A.RemEerx, C.Grrarp, M.Ariavpo, B.Jecko, "A versatile time domain integral
equation : application to an extension of the theory of lines and to integral
equation/FDTD coupling", EuMC 98, sept 98, Rome

[16] A.Cuaker, M.Ariaupo, I.Fuarkow, J.L.GauTiEr, "Compensation of the HF memory
effect of a nonlinear amplifier in a multi-carrier transmission", EuMW (ECWT) 2003,
6-8 octobre 2003, Munich

[17] A.Cuaker, M.Ariaupo, [.LFuaLkow, J.L.GAauTiER, "Pré-compensation of the frequency-
dependance of a non-linear amplifier in a multi-carrier transmission", ICC,
septembre 2003, Paris

[18] M.BaLti, D.Pasquer, E.BourbEL, M.AriaUDO, A.SaMET, A.BouaLLEGUE, "Introduction
of the propagation effects in an FET equivalent circuit", MMS, Juin 2004, Marseille

[19] A.Cuaker, M.Ariaupo, [.Fuarkow, J.L.Gautier, "Adaptative compensation of the

frequency-dependance of a non-linear amplifier in a multi-carrier transmission",
ICTTA’06, avril 2006, Damas

[20] S.Traverso, M.Ariaupo, [.Fuarkow, J.L.GauTier, C.Lereau, D.CaLLonnec « Improved
Equalization for UWB Multiband OFDM », ICTTA’06, 24-28 avril 2006, Damas

[21] S.Traverso, M.Ariaupo, [.LFuarLkow, J.L.GauTier, "Frequency-Selective I/Q Imbalance
and Channel Estimation in OFDM Receivers", EuMW (EuWiT), October 2008,
Amsterdam

[22] S.Traverso, M.Ariaupo, I.Fuaikow, J.L.Gautier, "Low Complexity 1Q Imbalance
Estimation in the Presence of a carrier frequency offset for OFDM Receivers",
SPAWC'09, June 2009, Perugia
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[23] B.MiLEvsky, M.Ariaupo, J.L.GauTier, [.LFuaLkow, M.Hristov, “Correction of In-band
Self-Interference due to Imperfect Frequency Synthesizer”, EuMW (EuWiT),
September 2009, Rome

[24] B.MiLEvsky, M.AriaUDO, J.L.GAuTIER, [.FiaALKOW, M.HRIsTOV, “Successive Interference
Cancellation (SIC) in MB-OFDM Receiver with Imperfect Local Oscillator”, accepté
pour EUMW (EuMC), September 2010, Paris

[25] J.GuTierrEZ, M.ARIAUDO, D.PacHE, J.L.GauTER, “BiCMOS Implementation of a Full-
digital Linearized System for Complex Modulation Transmitter”, accepté pour
EuMW (EuMC), September 2010, Paris

[26] B.Aziz, I.FuaLkow, M.Ariaupo, “Intercarrier Interference in uplink OFDMA systems
with Carrier Frequency Offset”, accepté pour PIMRC, September 2010, Istanbul

Communications dans des conférences nationales avec comité de lecture:

[27] M.Ariaupo, A.RENELX, B.JEcko, "Application de la méthode des différences finies a la
simulation de solitons temporels", Colog 3, Troisieme colloque sur les Lasers et
['Optique Quantique, septembre 1993, Limoges

[28] M.Ariaupo, A.Remeix, B.Jecko, "Etude de ID’interaction laser/matiére dans un
matériau photoconducteur", Opto 94, avril 1994,pp.459-461, Paris

[29] M.Ariaupo, A.REemerx, B.Jecko, N.Breui, A.BartaéLEmy, C.Froenry, "Approche
originale en FDTD pour I’étude de I’interaction laser/maticre", JNM 95, avril 1995,
Paris

[30] N.BreuiL, A.BartHeLEMY, C.FrROEHLY, M.ARIAUDO, A.REINEIX, B.JECKO, "Caractérisation
optoélectronique de CdTe polycristallin", Colog 4, Quatrieme colloque sur les Lasers
et I'Optique Quantique, novembre 1995, Palaiseau

[31] M.Ariaupo, A.ReEmEeix, B.Jecko, N.BreuiL, A.BartHELEMY, "Analyse de dispositifs
optoélectroniques par les différences finies ", Numelec 97, mars 1997, Lyon

[32] M.Ariaupo, B.THomas, S.ViLLeGer, A.Remex, B.Jecko, "Etude des perturbations
induites sur une carte dans un boitier "', CEM 98, juin 1998, Brest

[33] E.BourpEL, M.Ariaupo, D.Pasquet, "Prise en compte des pertes dans la modélisation
des structures coplanaires, Premieres Journées du Groupe des Utilisateurs de
Logiciels de Simulation Electromagnétique 2,5D, Cergy, sept 1999

[34] A.Samer, A.Latiri, M.Ariaupo, E.BourperL, D.Pasquer, A.BouaLLeGue, "Technique
numérique efficace pour l'analyse de structures micro-ruban", JNM 2001, mai 2001,
Poitiers

[35] F.Giannini, E.Bourpir, M.Awriaupo, T.WErLING, D.Pasquer, "Nouvelle méthode
hybride tempo-fréquentielle de détermination des parametres de bruit", JNM 2001,
mai 2001, Poitiers
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[36] M.Ariaupo, E.Bourper, A.Samer, D.Pasquer, A.BouaLLEGuE, "Prise en compte des
phénoménes de propagation dans la modélisation d’un transistor", OHD 2001,
septembre 2001, Le Mans

[37] M. Barti, D.Pasquer, E.BourpEL, M.Ariaupo, A.Samer, A.BouaLLiGue, "Effet de la
propagation dans un transistor a effet de champ sur les ¢léments d'acces", 17eme
Colloque International Optique Hertzienne et Diélectriques 3-5 septembre 2003,
Communication P-16,Calais

[38] S.TravErso, M.Ariaupo, I.FuaLkow, J.L.GauTier, C.Lereau, "Impact du CAN sur les

performances d’une chaine de transmission UWB (multi-bandes OFDM)", JNM 2005,
11-13 mai 2005, Nantes

[39] S.Traverso, M.Ariavpo, J.L.Gautier, [.Fuarkow, C.Lereau, "Synthétiseur de
fréquence sur 14 bandes pour les communications MB-OFDM", JNM2007, 22-24 mai
2007, Toulouse

[40] J.GutierrEZ, M.ARIAUDO, D.PacHE, J.L.GAuTIER, "Convertisseur numérique analogique
9 bits RF pour une architecture d’émetteur numérique", JNM2007, 22-24 mai 2007,
Toulouse

Rapports d'étude

[41] Systéme de transmissions ultra-large bande (UWB) de type multi-bandes OFDM
pour systtme embarqué - Analyse des spécifications du systéme et évaluation des
contraintes (premier rapport d'avancement) (février 2005)

CRE n° 46125500 — FT R&D Meylan

[42] Systéme de transmissions ultra-large bande (UWB) de type multi-bandes OFDM
pour systéme embarqué - Performances de la chaine de transmission en simulation et
proposition d’un modele d’égalisation (deuxiéme rapport d'avancement)

CRE n° 46125500 — FT R&D Meylan (octobre 2005)
[43] Systéme de transmissions ultra-large bande (UWB) de type multi-bandes OFDM

pour systéme embarqué — Proposition d'une architecture d'oscillateur local; Egalisation
de canal et démodulation DCM-OFDM (troisi¢me rapport d'avancement)

CRE n° 46125500 — FT R&D Meylan (octobre 2006)

[44] Systéme de transmissions ultra-large bande (UWB) de type multi-bandes OFDM
pour systeme embarqué — Egalisation de canal et compensation conjointe du
déséquilibre 1Q (quatriéme rapport d'avancement) (octobre 2007)

CRE n° 46125500 — FT R&D Meylan
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Introduction

Introduction

Les systemes de communication sans fil [Mori05] ont eu un trés rapide développement au
cours de ces derniéres décennies. L'augmentation des exigences de 1'utilisateur passe bien siir
par l'augmentation des débits (espérés a 1Gbits/s pour des distances faibles et a 100Mbits/s en
cellulaire), la flexibilité pour permettre une adaptation a l'environnement ... tout en assurant
une certaine performance, si possible avec une certaine mobilit¢ ... a faible colt, faible
consommation ... Du co6té des opérateurs, le challenge supplémentaire concerne le
déploiement d'infrastructures a faible colit, si possible reconfigurables pour permettre le
passage d'une génération a une autre simplement.

Développer ces nouveaux systémes ne nécessite pas seulement d'augmenter l'efficacité
spectrale et de viser la Capacité limite de Shannon, mais aussi de développer des architectures
innovantes et efficaces, limitées elles par les aspects technologiques des circuits, en particulier
du segment RF [Baupn07], [ViLLO7]. En effet, le test de vérité concernant la viabilit¢ d'un
systtme de communication est la mesure de ses performances en tenant compte des
imperfections du frontal RF [Scot08]. Les défauts limitant le plus les performances d'une
transmission sont en effet: les variations de l'instant d'échantillonnage dans les convertisseurs,
le bruit de phase de la porteuse, le déséquilibre entre les voies I et Q de transmission, les non-
linéarités des circuits analogiques...

Cette synthese de mes activités de recherche est consacrée aux travaux sur 1'étude de
l'influence des circuits du segment RF sur les performances d'un systéme de communication
et sur les moyens de les corriger. J'ai développé cette activit¢ en 2001 initialement en
collaboration avec le groupe Signal pour les Communications d'ETIS. Cette activité pluri-
disciplinaire regroupe les thématiques des « circuits », des « architectures des systemes » et
du « traitement du signal pour les communications ». Initialement considérées comme des
moyens d'amélioration des performances pour un circuit donné (post-design), les méthodes de
compensation de défauts développées permettent d'envisager de relacher les contraintes sur
les circuits a concevoir. L'idée « fil rouge » de ces travaux est qu'il est autorisé de concevoir
des segments RF imparfaits parce qu'il est possible d'implanter des méthodes de correction;
c'est le concept de la « Dirty RF » [Fert07]. Cette approche peut permettre d'envisager des
émetteurs/récepteurs moins colteux et plus petits car la recherche de la meilleure
caractéristique n'est plus I'objet du compromis.

23



Introduction

La figure suivante représente trés schématiquement les traitements que je prends typiquement
en compte lors de la transmission:

e al'émission:
v modulation numérique des données a émettre (monoporteuse ou multiporteuses)
v

transposition en fréquence vers la bande RF (homodyne: un seul saut en fréquence,
ou hétérodyne: deux sauts en fréquences)
v amplification de puissance
* canal de transmission
* alaréception:
v amplification a faible bruit
v transposition en fréquence vars la bande de base (homodyne ou hétérodyne)
v ¢égalisation du canal

v démodulation numérique
Les codages et autres traitements en bande de base ne sont pas considérés dans mes travaux;
ils permettent d'améliorer les performances mais ne modifient pas I'impact des défauts du
segments RF. Les blocs orangés permettent de mettre en évidence les circuits ou traitements
qui ont fait I'objet de développements particuliers dans nos travaux.

Source __ Modulation —» ® N

binaire numérique —» ® PA
BPSK B, o
QPSK 22 W Y
16QAM oL £ 4

64QAM @ > % &

Bits <« Démodul. «<FBgalisation «—Filtre <« <
® LNA

regus numérique  Estimation adapte
OL

Fig. Nos contributions dans l'émetteur/récepteur
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Ce modele de transmission émetteur/canal/récepteur a été développé avec le logiciel ADS
(Advanced Design System) d'Agilent et a permis d'analyser rigoureusement les performances
d'une chaine de transmission en présence de défauts du segment RF. Ce logiciel permet de
réaliser des simulations comportementales (a base de mod¢les) dans la partie systéme ou des
co-simulations systéme/circuit pour prendre en compte le comportement réel d'un circuit a
partir de ces composants. Des paramétres pertinents ont été mesurés, comme I'ACPR"
(Adjacent Chanel Power Ratio), le TEB (Taux d'Erreur Binaire), 'EVM" (Error Vector
Magnitude) pour quantifier les performances et leur dégradation.

L'analyse globale proposée permet de mieux appréhender une chaine d'émission/réception en
prenant en compte simultanément tous les éléments de celle-ci, qu'ils soient numériques ou
analogiques. Les applications choisies concernent principalement les standards de
transmission utilisant les modulations multi-porteuses, type OFDM" [Nee00] (Orthogonal
Frequency Division Multiplex). Elles posent en effet des problémes notables par rapport aux
défauts du segment RF. En outre, la configuration multi-utilisateurs de ces standards conduit
aussi a certaines difficultés, de synchronisation ou d'interférences.

Dans la présentation de ce rapport, j'ai regroupé nos contributions par problématique; dans
chaque cas, la dégradation des performances est évaluée et des solutions sont proposées pour
y remédier.

Dans le premier chapitre, la problématique de la linéarit¢ du segment RF est abordée.
L'augmentation demandée du débit de la transmission ne peut étre effectuée que par
l'augmentation de la complexité des techniques de modulation. Les schémas de modulation
proposés présentent alors plusieurs niveaux de symboles, voire plusieurs porteuses, rendant
l'enveloppe du signal non constante. Cette caractéristique pose probléme par rapport aux
circuits non-linéaires, comme l'amplificateur de puissance de I'émetteur, car respecter
l'intégrité du signal ne peut se faire qu'au prix d'une diminution du rendement et donc une
augmentation de la consommation du circuit, ce qui est peu acceptable dans les systeémes
portables. L'influence des non-linéarités de I'amplificateur de puissance sur un signal multi-
porteuses a grande dynamique a ét€ notre premicre étape dans le cadre de la thése d'Ammar
Chaker (soutenue en 2004), pour comprendre et mettre en évidence les phénomenes. Plus
récemment, avec StMicroelectronics (theése de Jorge Gutierrez, soutenue en 2008) puis avec
Thalés Communication (thése de Mathilde Brandon en cours) nous nous sommes intéressés
aux méthodes permettant de modifier le signal afin qu'il soit moins distordu dans le circuit
non-linéaire; ces contributions s'intégrent dans la thématique de la linéarisation.

Dans le deuxiéme chapitre, les conséquences de l'augmentation de la largeur de bande de
fonctionnement sont étudiées. Elle peut étre provoquée soit par 1'augmentation des débits qui
induit nécessairement l'augmentation de la bande de transmission, soit par I'implémentation
d'une architecture multi-standards dans laquelle le segment RF avant transposition doit
couvrir toutes les bandes. La conséquence de cette augmentation est la variation potentielle
des caractéristiques des circuits sur la bande de transmission. Ces variations et leurs effets ont

1 L'étoile indique que la définition du terme est donnée en annexe
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¢été étudiés au niveau de l'amplificateur de puissance et du (dé¢)modulateur IQ. Ammar Chaker
dans sa thése a proposé une analyse et une compensation de 'effet mémoire hautes fréquences
de l'amplificateur de puissance. Sylvain Traverso (thése soutenue en 2007), dans le cadre
d'une collaboration avec France Télécom, a développé une méthode de compensation
innovante du déséquilibre IQ d'un émetteur et d'un récepteur.

Dans le troisiéme chapitre, nous nous intéressons aux problémes induits par les défauts de
l'oscillateur local qui permet la transposition vers une fréquence plus élevée. Dans la premiere
application, il s'agit de permettre aux utilisateurs de changer trés rapidement de fréquence de
transmission; nous prenons exemple du fonctionnement proposé dans le standard utilisant le
Multi-bandes OFDM. Une architecture de synthétiseur de fréquences 14 bandes est proposée
(these de Sylvain Traverso), évaluée et en cours de conception, ainsi qu'une méthode
permettant d'éliminer les interférences associées a ses défauts (thése en cours de Borislav
Milevsky en collaboration avec I'Université Technique de Sofia, Bulgarie). Dans un deuxiéme
contexte, il s'agit de permettre un partage efficace du canal de transmission entre différents
utilisateurs malgré un défaut de I'oscillateur local. Nous nous sommes placés dans un contexte
particuliecrement contraignant pour trouver un compromis entre bénéfice de la diversité
fréquentielle et dégradation provoquée par un offset de la fréquence porteuse (these en cours
de Babar Aziz, dans un programme Digiteo).

Les principaux résultats obtenus dans mes travaux ont concerné :

— l'analyse de l'influence des non-lin€arités de I'amplificateur de puissance ainsi que de
ses effets mémoires sur des signaux OFDM. Une méthode innovante de correction des
effets mémoires a été proposée [16], [17], [19]%

[J Cette solution permet d'envisager des transmissions de type OFDM large bande
sans se soucier des variations de caractéristiques des circuits sur la bande passante;
I'idée suggérée est aussi de simplifier les réseaux d'adaptation des circuits
puisqu'on sait corriger leurs effets.

— [l'analyse de l'influence d'un déséquilibre entre les voies I et Q d'un émetteur ou d'un
récepteur. Une méthode a été proposée pour, dans un premier temps, estimer
conjointement ce déséquilibre et la caractéristique du canal de transmission et dans un
deuxiéme temps, corriger leurs effets [6], [21], [22].

[J Cette solution permet d'envisager des transmissions large bande, hautes
fréquences sans les inconvénients liés aux imperfections de symétrie dans la
conception; l'idée suggérée est aussi de simplifier I'implémentation du circuit
puisqu'on sait corriger ces effets.

— le développement et I'optimisation d'un synthétiseur de fréquences agile pour
l'application MB-OFDM (Multi-Bande OFDM) du standard 802.15.3 [5], [39].

[J La faisabilit¢ de ce circuit permet d'envisager des transmissions multi-
utilisateurs bénéficiant d'une diversité fréquentielle pour combattre les effets du
canal.

2 sereporter au CV détaillé pour les références
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[ L'analyse de l'influence des interférences dues a ce synthétiseur agile en
fréquence non parfait et le développement d'une méthode de compensation
autorisent une conception plus lache sur certains parameétres [23], [24].

Le dernier chapitre, consacré aux perspectives de recherche, donne les pistes que je souhaite
suivre dans les années a venir.

La premiére annexe de ce rapport présente les définitions de quelques parameétres et notions
importants (signalés dans le texte par ) qui n'ont pas été inclus dans les chapitres principaux.
Les références de mes articles publiés sont listées dans la deuxiéme annexe, par chapitre, donc
par thématique; quelques articles sélectionnés y sont également disponibles.
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Chapitre 1 : Le frontal RF et la linéarité

Chapitre 1:
Le frontal RF et la linéarité

A 1'émission d'un systéme de transmission, le signal doit étre fortement amplifié en prévision
de sa propagation a l'air libre ou sur un support, des perturbations occasionnées par le canal, a
savoir atténuation, déformation ... et du bruit ajouté¢ par le systetme a la réception.
L'amplificateur présent a 1'émission est donc congu pour avoir une puissance de sortie
importante et si possible un bon rendement car il est I'¢élément le plus consommateur de la
chaine d'émission. Optimisé¢ du point de vue de son rendement, c'est a dire de la conversion
d'énergiec DC en ¢énergie RF, I'amplificateur ne répond alors plus aux critéres de linéarité
nécessaires pour garantir l'intégrité du signal transmis. Dans les systémes de transmission
actuels et dans l'optique de garantir la performance, il est d'usage de surdimensionner
'amplificateur vis a vis de son besoin réel en puissance et d'opérer a une puissance plus faible
pour satisfaire les spécifications de linéarité. Ce choix se fait bien évidemment au détriment
du rendement.

Cette problématique de linéarité¢ et de compromis linéarité/rendement est devenue cruciale
avec l'augmentation de la complexité des modulations numériques mises en oeuvre pour offrir
un meilleur débit de transmission ou une meilleure robustesse aux canaux de propagation.

Il ne s'agit pas ici de parler de technologie ou de méthodes de conception de circuit qui
favorisent la réduction de la consommation ou l'augmentation de la linéarité¢, mais de
techniques permettant d'améliorer les performances pour un circuit donné dans un objectif
d'optimisation du compromis linéarité/rendement. Elles sont de deux types :
— modifier l'amplification pour permettre un rendement maximum de I'émetteur pour
tout point du signal
— modifier le signal a transmettre en prévision du passage dans I'élément non linéaire

Notre premicre contribution dans ce cadre a consisté a mettre en place une modélisation
systeme afin d'étudier les effets non-linéaires de l'amplificateur de puissance sur un signal
modulé a enveloppe non constante et en particulier sur une modulation complexe qu'est
I'OFDM" (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) [Nee00] (cette chaine permet aussi
d'analyser tous les défauts potentiels du frontal RF). Par la suite, en collaboration avec
StMicroelectronics, nous nous sommes intéressés a une architecture d'émetteur rendant le
signal invariant en amplitude, permettant un traitement linéaire au passage dans
I'amplificateur. Plus récemment, en collaboration avec Thalés Communication, nous nous
intéressons a l'utilisation conjointe de méthodes de linéarisation et d'amélioration du
rendement. Ces contributions vont étre décrites dans ce chapitre.
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Chapitre 1 : Le frontal RF et la linéarité

1 L'amplificateur de puissance et les signaux a enveloppe non constante

A 1'émission d'un systéme, 1'élément présentant le comportement le plus non-linéaire est
I'amplificateur de puissance. Pour comprendre la problématique, il est nécessaire de connaitre
les différentes conditions de fonctionnement de ce circuit et les conséquences sur différents
types de signaux, en particulier ceux qui présentent des variations d'amplitude, dits a
enveloppe non constante.

Un amplificateur est classiquement caractérisé en non-linéaire par plusieurs parameétres, que
sont le point de compression et la saturation pour une excitation sinusoidale pure. La
caractéristique Ps=f(Pe), représentant les puissances moyennes d'entrée et de sortie du circuit,
présente trois zones de fonctionnement : la zone de fonctionnement linéaire (I), la zone de
compression (II) et la zone de saturation (III) (Fig. 1.1). Le point de compression est une
caractéristique importante de 'amplificateur qui situe le début de la zone non-linéaire.

Point a 1dB de
compression de gain

Puissance de
saturation

~tie (dBm)

Gam (dB)

Puissance d entrée (dBm) Puissance d ‘entrée (dBm)
(a) (b
; i
£ ]
[=]
L o e e o e S LA B
Puissance d 'entrée (dBm)
(c)
Fig. 1.1 Exemples de caractéristiques entrée-sortie d'un amplificateur de puissance

Assurer l'intégrité de la transmission du signal nécessite un fonctionnement dans la zone
linéaire, ce qui doit se traduire par une puissance moyenne du signal d'autant plus éloignée du
point de compression de gain que le signal a une grande dynamique; assurer un bon
rendement nécessite un fonctionnement dans la zone de compression, ce qui doit se traduire
par une puissance moyenne proche du point de compression.

Pour les signaux a enveloppe complexe constante, le point de compression représente
I'optimum car il assure le meilleur rendement sans déformation du signal, tous les niveaux
utiles du signal étant amplifiés de la méme fagon. La problématique des signaux a enveloppe
non constante est de limiter les non-linéarités tout en bénéficiant d'un rendement correct.
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1.1 Caractéristiques des signaux modulés a enveloppe non constante

Dans la problématique de I'amplification, les caractéristiques importantes des signaux
modulés sont les suivantes :

— puissance instantanée p(t), définie comme le produit a chaque instant t entre la tension
u(t) et i(t): p(H)=u(t)*i(t)
— puissance moyenne P, définie comme la puissance moyenne sur une longue durée

Yt
du signal: PmoyZFIiwu(I)*i(t)dt

— puissance d'enveloppe P (t), définie comme la puissance moyenne sur une période de
p pp p y p

1 o+ T poruse .
I ule)*i(e) dt

la porteuse: P, (t)=
porteuse

— puissance créte Pmax, définie comme le maximum de la puissance d'enveloppe:
Prax=max(Peny(t))

— PAPR (Peak to Average Power Ratio), défini comme le rapport entre la puissance créte

et la puissance moyenne: PAPR=—"=en linéaire

moy
ou PAPR=P,,.x(dBm)-Ppoy(dBm) en dB

A titre d'exemple un signal modulé par une modulation d'amplitude en quadrature a 16
symboles (16QAM”) est caractérisé par trois niveaux de puissance d'enveloppe et un PAPR
théorique en 1'absence de filtre de mise en forme de 2,5dB. Ce PAPR peut atteindre 5-6 dB en
fonction du filtre de mise en forme utilisé.

1.2 Amplification des signaux a enveloppe non constante

Les standards modernes de transmission de signal, pour assurer des débits de plus en plus
importants, nécessitent l'utilisation de modulations complexes, a plusieurs niveaux de
puissance. Dans ce cas l'enveloppe complexe du signal n'est pas constante et il devient
nécessaire de réduire la puissance moyenne du signal a émettre pour assurer que tous les
niveaux de puissance soient amplifiés de la méme facon, linéairement; le fonctionnement est
alors caractérisé par un recul en puissance par rapport au point de compression, nommé IBO
(Input Back Off) s'il s'agit des puissances d'entrée ou OBO (Output Back Off) s'il s'agit des
puissances de sortie.

Ce recul nécessaire est fixé par rapport a la valeur du PAPR du signal, caractérisant sa
variation de puissance. La valeur maximale de la puissance moyenne du signal est fixée par :

Proy 1im=P1a8 - PAPR

Ce recul doit aussi tenir compte du type de signal a transmettre. En effet, la caractéristique de
'amplificateur Ps=f(Pe) dépend du signal qui le traverse. La figure 1.2 montre le décalage du
point de compression a 1 dB, signalé sur la courbe par un marqueur triangulaire, entre une

32



Chapitre 1 : Le frontal RF et la linéarité

excitation sinusoidale (CW) et une excitation modulée (16QAM). Il changerait aussi avec une
excitation multi-porteuses. Ainsi le recul doit étre effectué par rapport au point de
compression obtenu pour le signal a transmettre.

3R
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Fig. 1.2 Point de compression pour l'excitation sinusoidale et l'excitation modulée

Les figures suivantes montrent 'effet de la non-linéarité d'un amplificateur de puissance sur
un signal 16QAM. La figure 1.3 présente les variations temporelles de la puissance
d'enveloppe, avant et apres le circuit non-linéaire, pour deux valeurs de puissance moyenne:
I'une avec un recul suffisant (4 dBm de puissance moyenne en entrée) et l'autre proche du
point de compression (10 dBm de puissance moyenne en entrée). La figure 1.4 présente les
constellations associées, en entrée puis en sortie de 1'amplificateur.

Les points portant la puissance la plus ¢élevée peuvent étre déformés par la non-linéarité et la
saturation du circuit. Une rotation de la constellation peut également Etre observée si
l'amplificateur présente une distorsion de phase. Simultanément de la puissance hors bande
est générée provoquant des remontées des canaux adjacents.
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Fig. 1.3 Effet d'une amplification non-linéaire sur l'enveloppe d'un signal 16QAM
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Fig. 1.4 Effet d'une amplification non-linéaire sur la constellation

— Notre contribution :

Au début de notre activité sur 1'étude de I'impact des segments RF en 2001 dans le cadre de la
these d'Ammar Chaker, nous nous sommes intéressés a l'effet de la non-linéarité de
l'amplificateur de puissance sur un signal particuliérement sensible qu'est 'OFDM
(Orthogonal Frequency Division Multiplexing). Cette modulation est de plus en plus utilisée
dans les nouveaux standards de transmission (HiperLAN=High Perfromance Local Area
Network, DVB-T=Digital Video Broadcasting-Terrestrial...) [Hara03], car sa constitution en
fait un signal trés robuste aux canaux sélectifs en fréquence, cependant elle présente une
variation de la puissance d'enveloppe extrémement importante caractérisée par un fort PAPR.
A titre d'exemple, la figure 1.5 montre un histogramme en puissance d'un signal OFDM-
16QAM a 64 sous-porteuses. Le PAPR observé dans cet exemple atteint pratiquement 10dB
ce qui impose un recul en puissance minimum de 10dB par rapport au point de compression
de l'amplificateur pour assurer un fonctionnement complet en zone linéaire. Le rendement du
circuit est alors fortement détérioré.
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Fig. 1.5 Exemple d'histogramme en puissance d'un signal OFDM

Nos premiers pas dans I'é¢tude de l'influence du segment RF des systémes de communication
¢tait d'observer et de quantifier l'effet de la non-lin€arité sur les caractéristiques « systéme »
mesurées typiquement telles que le TEB (Taux d'Erreur Binaire), 'EVM" (Error Vector
Magnitude), caractéristiques de la performance dans la bande et 'ACPR" (Adjacent Chanel
Power Ratio), caractéristique de la performance hors de la bande de transmission. Nous nous
placons toujours dans I'hypothese qu'un effet non-linéaire résiduel existe, méme dans le cas de
l'application de méthodes de linéarisation ou autres...

La simulation mise en place avec le logiciel ADS (Advanced Design System) dans sa partie
systéme a permis de modéliser un systéme de transmission basé sur 'OFDM (Fig.1.6).

Les étapes de traitement pris en compte dans nos simulations sont :

* 4 l'émission : modulation numérique, Transformée de Fourier (pour I'OFDM),
insertion du préfixe cyclique, filtrage de mise en forme, transposition en fréquence,
amplification

* alaréception : opérations duales de I'émission.

L'amplificateur de puissance a été pris en compte de deux manieres différentes en fonction de
l'analyse réalisée et des besoins:

— amplificateur pris en compte par son circuit; il s'agit alors d'une co-simulation entre les
deux moteurs de simulation (circuit et systéme). La partie « systeme » génére le flot de
données; a chaque itération temporelle de la simulation, l'interface « systéme » fournit
un signal d'entrée au sous-circuit analogique qui évalue sa sortie puis les retranscrit a
la partie « systétme ». Le comportement observé tient alors compte de phénomenes
assez réalistes comme les variations en fréquence, ou en puissance...

— amplificateur pris en compte par un modele qui approxime les relations entrée-sortie
du circuit ou du composant; la performance de la simulation dépend alors de la
précision du modele et de la caractérisation du circuit. Le modéle d'amplificateur non
linéaire dans ADS est un mod¢le polynomial, calculé a partir de caractéristiques telles
que le gain, le point de compression, la saturation...; il s'agit alors d'une approximation
ne tenant pas compte de variations fréquentielles.
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Chapitre 1 : Le frontal RF et la linéarité

Le canal de propagation a été considéré comme idéal ou égalisé parfaitement afin de ne pas
mélanger les effets et d'étre capable d'identifier les origines des phénomenes; toutefois un
modele de propagation peut étre ajouté simplement.
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Fig. 1.6 Chaine de simulation mise en place

La figure 1.7 montre a titre d'exemple la déformation subie par un signal de type OFDM-
16MAQ lorsque le point de fonctionnement n'est pas suffisamment repoussé vers la zone
linéaire.
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Fig. 1.7 Effet des non-linéarités de l'amplificateur sur une modulation OFDM-16QAM

36



Chapitre 1 : Le frontal RF et la linéarité

Les variations de 'EVM et de 'ACPR sont tracées sur la figure 1.8 en fonction de la
puissance moyenne d'entrée, en considérant que les autres éléments de la chaine de
transmission sont idéaux.

04 T ‘ T T T T | T T T T | T T T T | T T 0 T 1T ‘ T T ‘ L ‘ L | L ‘ LI
-10 0 10 20 3 3 -30 -20 -10 0 10 20 30
P. (dBm) P, (dBm)
Fig. 1.8 Variation de I'EVM et de I'ACPR

Le signal est écrété lorsque la puissance d'enveloppe atteint la zone non-linéaire, ce qui se
traduit sur la constellation par une dégradation similaire a un bruit. Elle est en plus déphasée
par rapport a la constellation initiale du fait de la prise en compte du déphasage introduit par
I'amplificateur. L'EVM et I'ACPR, idéalement respectivement proche de 0% et +codBc, s'en
¢loignent au fur et a mesure que la puissance augmente.

Cette premiere phase de nos travaux a permis de comprendre et de quantifier les phénomenes
mis en jeu lors du passage d'un signal quelconque, a enveloppe non constante, dans un circuit
non-linéaire. La mise en place du mod¢le de simulation de la chaine de transmission compléte
a, en outre, permis d'analyser les effets d'autres types de défauts et de tester des techniques de
compensation.
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Chapitre 1 : Le frontal RF et la linéarité

2 Techniques de linéarisation, amélioration du rendement

Minimiser les distorsions tout en permettant l'utilisation d'un amplificateur donné jusqu'a son
niveau de compression conduit au développement de techniques de linéarisation ou
d'amélioration de rendement. De nombreux travaux ont été réalisé€s sur cette thématique et de
nombreux ouvrages répertorient les différentes techniques utilisables [Crir99]. Quelques
références sont données mais ne constituent pas une liste exhaustive.

2.1 Techniques appliquées a un circuit

a) Linéarisation

Les techniques de lin€arisation consistent a modifier le signal a transmettre en fonction du
circuit qui le distord. Elles sont implémentées:

* soit en amont de l'amplificateur pour prévenir les éventuelles distorsions:

* « Envelope Feedback », « Cartesian Feedback » [Cons07] : les formes d'onde
d'entrée et de sortie du systtme complet sont comparées afin de générer un
signal de commande pilotant le controle de gain et de phase du systéme de
compensation; le systéme nécessite une boucle de contre-réaction, limitant son
application a des signaux bande étroite.

* « Prédistorsion » [Lim95], [YonG05], [QINO7]: la compensation est réalisée en
appliquant la fonction inverse du gain du circuit (Figl.9); elle nécessite donc la
connaissance a priori de la caractéristique du circuit ou une mesure en temps
réel en cas de variation.

—# Fredistordew

o Vent
il WVpred i Wout
Vin » / F / Vin > /

Fig. 1.9 Principe de prédistorsion

* soit en aval pour les éliminer :
* « Feedforward » [Cave02] : l'action a lieu sur le signal de sortie pour éliminer
les produits d'inter-modulation” générés lors du passage dans le circuit non-

linéaire; deux boucles de traitement sont nécessaires rendant le systéme trés
complexe a implanter efficacement.

La plus étudiée est actuellement la technique de prédistorsion numérique qui consiste a
implanter numériquement une fonction inverse de celle du circuit de facon a ce que
I'ensemble du traitement soit linéaire. Elle est en effet la plus simple & mettre en oeuvre et
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Chapitre 1 : Le frontal RF et la linéarité

semble présenter le plus de potentiel. Pour une prédistorsion adaptative, pour laquelle les
parametres de compensation peuvent évoluer au cours de la transmission, une mesure en
temps réel de la caractéristique du circuit doit étre ajoutée.

b) Amélioration du rendement

Les techniques d'amélioration de rendement permettent d'utiliser des amplificateurs a fort
rendement grace a des décompositions de signaux appropriées. 1l s'agit des méthodes:

e LINC (LInear amplification with Non-Linear Components) [BErn95], [Cora07],
[ELaa06] : le signal est séparé en deux signaux a enveloppe constante amplifiés
séparément par deux amplificateurs fonctionnant a la compression (rendement
maximum) puis recombinés.

* CALLUM (Combined Analog Locked Loop Universal Modulator) [Stra04]: c'est une
amélioration de la technique précédente qui contrdle les écarts de phase potentiels
entre les deux voies.

* Doherty (du nom de son inventeur) [Hamm07], [KimO7]: le signal est réparti sur deux
voies, l'une contenant l'amplificateur principal et l'autre un amplificateur auxiliaire;
l'amplificateur auxiliaire permet de faire varier la charge du principal en fonction de la
puissance du signal.

D'autres techniques permettent d'augmenter le rendement en agissant sur la polarisation du
circuit :

* La technique EER (Enveloppe Elimination and Restauration) [Kim07] (Fig.1.10), est la
plus répandue : elle consiste a séparer les informations d'amplitude et de phase du
signal a transmettre, de facon a amplifier un signal a enveloppe constante (qui contient
I'information en phase du signal). La variation d'amplitude sert a moduler
dynamiquement l'alimentation de l'amplificateur permettant ainsi de retrouver toute
l'information en sortie du circuit.

r\“ﬂ ..-"ul‘, X-"'['] Modul ateur
Y Amplituda / 7
DC-0c A
Détacteur —_— )
d'envelopps . | il
4 . Wl

X -:II i
. V.

Limitgur :,Z i

Fig. 1.10 Principe de la méthode EER
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Chapitre 1 : Le frontal RF et la linéarité

* La méthode d'Envelope Tracking [Wanc04], (Fig 1.11) est une version simplifiée de la
méthode EER dans le sens ou le signal a amplifier n'est pas a enveloppe constante et
contient toutes les informations d'amplitude et de phase. L'amplificateur utilisé doit
étre de type linéaire et l'enveloppe du signal est utilisée afin de commander
dynamiquement son alimentation.

Vinadute(£)

o polarisation
ificateur
o
f
I||||||‘I 1
Vinerdelt) =S :
il . 5060
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Fig. 1.11 Principe de la méthode Enveloppe Tracking

Toutes ces méthodes présentent I'inconvénient de nécessiter des composants supplémentaires
dont il faut évaluer la consommation et la linéarité. Certaines posent le probleme de
l'augmentation de la bande passante, d'autres de synchronisation entre voies, de stabilité...

D'autre part, la complexit¢ des modulations actuelles rend l'utilisation de ces méthodes
difficiles. Il est alors intéressant, afin de trouver un compromis, d'envisager le couplage de
certaines de ces méthodes. Dans ce cas il est judicieux que la méthode de linéarisation
s'applique a l'ensemble du systéme d'amélioration du rendement.

A titre d'exemple, la méthode de prédistorsion numérique associée a la méthode d'Envelope
Tracking a été testée sur un signal 16-QAM puis expérimentée pour 'OFDM, donnant des
résultats promettant [Baco09]. Cependant un inconvénient est la difficulté de réduire le signal
hors bande (ACPR).

— Notre (actuelle/future) contribution :

Cette association doit étre précisément analysée et optimisée dans le cadre de la these de
Mathilde Brandon pour un signal OFDM avec Thalés Communication. Une des difficultés
actuelles est purement matérielle puisque la rapidité de variation et la dynamique du signal
impliquent ['utilisation d'appareils extrémement rapide en particulier pour modifier la
polarisation du circuit. Ce probléme occulté, il est nécessaire d'évaluer la configuration
optimale de traitement du signal : quelle caractéristique inverse doit étre utilisée pour la
prédistorsion dans ce cas? Est-il nécessaire de suivre parfaitement les variations d'enveloppe
ou peut-on trouver un compromis entre la dégradation occasionnée et le suivi d'enveloppe?...

Les différentes étapes du travail de thése de Mathilde Brandon sont les suivantes:
— modéliser la méthode de pré-distorsion pour un signal 16QAM puis un signal OFDM

» analyser les effets des wvariations des conditions de fonctionnement de
l'amplificateur de puissance (polarisation...) et les prendre en compte
dynamiquement
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» associer une méthode de réduction de PAPR (Active Constellation Technique
[SEunO5], [KronO3] dont 1'efficacité a été étudiée pendant le stage de fin d'étude de
Mathilde Brandon [Bran09]) afin d'en quantifier le gain lors de l'association

— modéliser la méthode d'envelope tracking pour un signal 16QAM puis un signal
OFDM

» ¢évaluer les performances et les difficultés d'implémentation
» ¢évaluer la dégradation apportée par un suivi non strict de I'enveloppe

— modéliser l'association des deux (voire trois) méthodes et trouver un compromis
d'application de chacune

Ce travail pourra étre testé sur un banc intégrant un amplificateur et des pré-traitements.

2.2 Techniques appliquées au signal

Le signal peut également étre modifi¢ indépendamment de la caractéristique du circuit; il
s'agit alors de méthodes de « réduction de PAPR » [SEun05], [L198], [GueL07], pour lesquelles
il est indispensable de mesurer l'impact en terme de performances puisque ces méthodes
induisent des pertes d'informations dans le signal a transmettre. Elles peuvent alors étre
couplées a des codes correcteurs d'erreur afin de compenser cette perte volontaire
d'information.

La derniere catégorie de méthodes permet de modifier le signal a transmettre sans perte
d'information; elle consiste a utiliser un modulateur en largeur d'impulsions (Pulse Width
Modulator). Ainsi le signal a amplifier est a enveloppe constante et contient I'information dans
la variation de la largeur des impulsions. Les codeurs A ou 2A utilisés sont, selon la méthode
proposeée, appliqués aux signaux I et Q, au signal RF ou a l'enveloppe du signal. Dans cette
catégorie, une architecture intéressante a été proposée en 2002 permettant de générer un
signal a enveloppe constante et utilisant un codeur d'enveloppe. Il s'agit de l'architecture dite
universelle présentée dans la figure 1.12, sur l'idée de Corinne Berland. Elle a été proposée
pour pouvoir traiter tous types de signaux pour différents standards de transmission et doit
vérifier les critéres pour chacun. Ainsi deux paramétres importants ont guidé certains choix de
conception : 9 bits pour la conversion numérique/analogique et 80 dB de controle de gain
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Fig. 1.12 Architecture universelle proposée dans [Hias05]
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Le signal s(t) est construit pour étre a enveloppe constante. L'enveloppe du signal est codée
par un modulateur A a 1-bit pour ne présenter a sa sortie que deux niveaux #a. Il est ensuite
multiplié par les informations de phase des voies I et Q ainsi que par le signal de l'oscillateur
local pour la transposition en fréquence. Le signal s(t) est alors égal a :

slt] ==a.|bcos|wt|cos ¢ —bsin|wt)sin ¢|
=+a.bcos|wt+¢|
=b.acos|wt+¢+ 1|

Le signal s(t) peut alors étre amplifié par n'importe quel type d'amplificateur a haut
rendement; 1'enveloppe du signal est restaurée par filtrage passe-bande avant d'étre émis.

Cette structure souffre toutefois d'un fort bruit ajouté hors bande a cause du modulateur. En
effet le modulateur nécessite d'étre utilisé avec un ordre « assez » ¢élevé pour limiter le bruit
dans le bande, ce qui a pour conséquence d'augmenter le bruit hors bande. En pratique et en
guise de compromis, le modulateur choisi est un codeur de Chebychev du second ordre.

— Notre contribution :

Dans le cadre de la theése de Jorge Gutierrez avec StMicroelectronics, notre contribution a
consisté a améliorer cette architecture, en particulier concernant le bruit généré, et a réaliser
une puce de I'émetteur (en amont de l'amplificateur) en technologie BICMOS afin d'en tester
les performances.

La réduction du bruit a été nécessaire car le modulateur >A introduit du bruit hors bande,
d'autant plus grand que I'ordre du modulateur est €élevé. L'implémentation d'un interpolateur
placé apres le modulateur ZA permet théoriquement de réduire le bruit hors bande grace a la
forme en sinus cardinal de sa fonction de transfert. Un travail de choix des différentes
fréquences (fréquence d'échantillonnage du ZA et de l'interpolateur par rapport a la fréquence
de l'oscillateur local) a été nécessaire pour optimiser le résultat.

L'originalité de ce travail de conception concerne :

— la conception du convertisseur numérique analogique RF 9 bits [7], [40] : parmi
les solutions possibles, il a été¢ choisi une structure a sources en courant binaires
(compromis vitesse, linéarité, consommation); la conversion est réalisée par deux
blocs en paralléle de 4 bits et 5 bits pour limiter les problémes de non-linéarité et
permettre le traitement de signaux ayant une grande dynamique.

— la réalisation en numérique de l'architecture jusqu'au combineur [25]. Cette
réalisation en numérique a été rendue possible par le fait que le modulateur ZA
fonctionne avec deux niveaux =*1. La multiplication peut alors étre effectuée
simplement grace a des portes numériques de type OU et INV (Fig 1.13).
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Fig. 1.13 Modulateur 1Q numérique

La combinaison des signaux 1o et Qro a été finalement modifiée; sa réalisation est présentée
sur la figure 1.14. L'additionneur numérique et le convertisseur 10 bits ont ¢té¢ remplacés par
deux convertisseurs 9 bits et une combinaison en courant analogique.

9-bit
Lo /e DAC 5
RF
A .V_'.‘b]
ariable
Q ll{‘gl“ Output
9 Power |
Quo —#» DAC 1 Ser
——
9-bit
R R,
Fig. 1.14 Combinaison et conversion des signaux

La figure 1.15 montre la puce finalement réalisée, pour laquelle une attention particuliere a
¢té prétée lors de la conception pour séparer les différents types de signaux (signaux
numériques basse fréquence, signaux d'alimentation, signaux RF) afin d'éviter les
phénoménes de couplage. La figure 1.16 montre le banc de test mis en place pour la mesure.
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Fig. 1.15 Puce réalisée en technologie BiCMOS 0,16um de StMicroelectronics
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Fig. 1.16 Schéma de la puce dans son environnement de test

Les tests en mesure ont permis de valider le concept. Un signal d'enveloppe de 3 MHz est
généré en voie I et Q hors de la puce puis envoyé en entrée du systeme a tester. L'oscillateur
local a une fréquence de 900 MHz (limitée actuellement par la puce elle méme). Les résultats
obtenus montrent bien deux raies espacées de 6 MHz autour de 900 MHz (Fig.1.17).
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Fig. 1.17 Résultats de mesure a 900 MHz, pour une fréquence d'enveloppe de 3 MHz

Cependant dans I'exemple, les niveaux de réjection observés ne sont pas aussi intéressants que
ceux obtenus en simulation post-layout (-25dBc). Il a été difficile d'évaluer la part liée a
l'architecture elle-méme et celle liée a I'implantation du test pour lequel les signaux I et Q sont
générés hors de la puce.

Une diminution du niveau de bruit est donc encore nécessaire avant de tester 1'applicabilité de
cette structure a des signaux plus complexes.
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Conclusion/Contributions

La linéarité des émetteurs est un point crucial pour respecter l'intégrité des signaux a
transmettre. Particulierement fautif, I'amplificateur de puissance reste un point sensible de
l'architecture et fait toujours I'objet de nombreuses études, tant pour améliorer ses
performances intrinséques en terme de gain et de puissance de sortie que pour optimiser ses
propriétés de linéarité et de rendement. Les problémes sont d'autant plus importants que les
exigences en terme de service augmentent : augmentation du débit, autonomie du dispositif,
multi-standards...

Les techniques de linéarisation ou d'amélioration de rendement sont nombreuses mais
présentent chacune des inconvénients liées a la complexité d'implémentation et au relatif
faible gain en terme de linéarité ET de rendement.

Apres avoir mis en place la modélisation complete de la chaine de transmission et analyser les
effets des non-linéarités de l'amplificateur sur un signal multi-porteuses, nous avons choisi
dans nos travaux de nous intéresser a une nouvelle architecture permettant de transformer tout
type de signal en signal a enveloppe constante. Nos travaux dans ce domaine ont donné lieu
aux communications suivantes :

[7] J.Gutierrez, D.Pacue, M. Ariavpo, J.L. Gautier, "A 1,4 GS/s 9-bit 45dB Power
Control RFDAC for Digital Radio Transmitters", Analog Integrated Circuits and
Signal processing, DOI 10,1007/s10470-009-9335-5 (july 2009),vol.62, n°3, mars
2010, pp 313-318

[25] J.GuTierrez, M. Ariaupo, D.PachE, J.L. Gautier, “BiCMOS Implementation of a Full-
digital Linearized System for Complex Modulation Transmitter”, EuMW (EuMC),
September 2010, Paris

[40] J.Gutierrez, M. Ariaupo, Denis pachi, J.L. Gautier, "Convertisseur numérique
analogique 9 bits RF pour une architecture d’émetteur numérique", JNM2007, 22-24
mai 2007, Toulouse

Dans les travaux en cours, nous nous intéressons a I'optimisation conjointe de la technique de
prédistorsion numérique et de la technique d'Envelope Tracking pour un signal OFDM. Une
technique de réduction de PAPR doit également étre associée afin d'alléger les contraintes
d'application des deux premieres.

NB : Les effets mémoire HF de l'amplificateur ont volontairement été occultés dans ce
chapitre. Leur influence et leur correction sont proposées dans le chapitre suivant consacré
aux variations des caractéristiques sur la bande de transmission.
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Chapitre 2 :
Le frontal RF et les variations
frequentielles

Pour répondre aux besoins en débit, il est nécessaire d'augmenter I'efficacité spectrale de la
transmission et/ou d'augmenter la bande passante. La premicre solution, qui consiste a
transmettre plus de données dans une bande fixée, induit des modifications sur la mise en
forme du signal, par I'amélioration des modulations par exemple. Cela conduit comme nous
l'avons vu dans la premiére partie a des difficultés éventuelles pour transmettre le signal sans
le déformer et avec une bonne efficacité. Nous nous intéressons ici a l'augmentation de la
bande de transmission, et donc aussi de la fréquence de transmission, qui ont bien sir des
conséquences directes sur les circuits du frontal RF.

Dans I'hypothese d'un frontal RF trés large bande, nécessaire dans les applications dite ULB
(Ultra-Large Bande) ou dans les applications multi-standards, les contraintes en terme de
conception de circuit se durcissent pouvant conduire a d'inévitables variations des
caractéristiques en fonction de la fréquence. Dans un objectif de modélisation, une partie de
ces variations fréquentielles peut étre « absorbée » par le canal de transmission, estimée et
donc égalisée par le procédé classique utilisé dans les récepteurs. Cependant deux cas ne
peuvent pas Etre traités de cette facon :

— la variation fréquentielle des caractéristiques d'un élément non linéaire : c'est le cas
bien slir de I'amplificateur de puissance a 1'émission, qui présente des effets mémoire
hautes fréquences

— la différence de variation entre les deux voies de transmission I et Q de I'émetteur ou
du récepteur.

47



Chapitre 2 : Le frontal RF et les variations fréquentielles

Dans un concept de « Dirty RF », il est envisageé de s'autoriser ces variations a condition d'étre
capable d'en corriger leurs effets. Cela peut permettre de développer des émetteurs/récepteurs
a moindre colt. Dans ce chapitre, je montrerai nos contributions dans les deux cas cités ci-
dessus :

— analyse et compensation des effets mémoire hautes fréquences de I'amplificateur
de puissance, résultats de la thése d'Ammar Chaker

— analyse et compensation du déséquilibre IQ de I'émetteur et du récepteur, résultats
de la these de Sylvain Traverso
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1 Les effets mémoires Hautes Fréquences de I'amplificateur de puissance

L'amplificateur de puissance est 1'objet de nombreuses études pour réduire I'impact de ses
caractéristiques non-linéaires et/ou pour augmenter son rendement. Mais avec I'élargissement
de la bande passante du signal a transmettre, s'ajoute le probleme des variations en fréquence
de ses caractéristiques sur la bande. Les conséquences, comme nous allons le voir, ne sont pas
négligeables, y compris pour des puissances faibles du signal a transmettre, ce qui est
nouveau par rapport a la problématique des effets non-linéaires.

Dans le cadre de sa thése, Ammar Chaker a mis en évidence par simulation les conséquences
de ce défaut sur une transmission multi-porteuses et a proposé une méthode de pré-
compensation, applicable a I'émetteur dans la partie numérique.

1.1 Définition, effets et modeéles

Un dispositif présente des effets mémoires lorsque le signal de sortie a un instant donné
dépend du signal d'entrée au méme instant et aux instants précédents. Ceci se traduit par une
variation des caractéristiques du dispositif, cette variation dépendant elle-méme de la
puissance du signal. Il existe deux types d'effets mémoires caractérisé€s par le temps de charge
et de décharge de I'énergie dans le composant [ Vuor03]:

l'effet mémoire BF, caractérisé par une constante de temps élevée devant la période du
signal RF; il est di a des phénomeénes ¢électro-thermiques ou aux circuits de
polarisation du composant. I1 agit sur la partie basse fréquence du signal d'excitation et
peut étre mis en €vidence par une caractérisation bi-porteuses du circuit. Il induit une
modulation de la polarisation du circuit.

— l'effet mémoire HF, caractérisé par une constante de temps du méme ordre de grandeur
que la période du signal d'excitation; il est principalement di a la bande passante des
circuits d'adaptation du composant. Il est d'autant plus visible que la bande de
transmission du signal est large.

Leur modélisation fait I'objet de nombreux travaux qui mettent en particulier en évidence la
nécessité de les considérer simultanément dans un méme modéle car ils ont des effets les uns
sur les autres [Maze0Q7].

A titre d'exemple, et puisque nos travaux sont limités a ce jour a I'é¢tude de l'effet mémoire HF,
les figures suivantes montrent son influence sur les caractéristiques AM/AM et AM/PM d'un
amplificateur. Les figures a) et b) sont paramétrées en fonction de la fréquence alors que les
figures c) et d) sont paramétrées en fonction de la puissance. Pour la simulation, un
amplificateur réaliste a été concu dans la partie « circuit » du simulateur ADS et caractérisé en
puissance et en fréquence. La conception ne fait pas I'objet de ce travail et n'est donc pas
présentée. Cela a permis de tenir compte du phénomeéne d'effet mémoire sans 'approximer par
un modele.
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Fig. 2.1 Caracteristiques de gain et phase paramétrées en fréquence

I1 est important de constater que les variations en fréquence des caractéristiques existent aussi
bien pour les basses puissances que pour les fortes puissances. Ainsi, méme a faible
puissance, un signal peut étre déformé s'il est large bande puisque toutes les composantes
fréquentielles ne sont pas affectées par les mémes coefficients. D'autre part, il faut remarquer
que les variations sur la bande de fréquence ne sont pas les mémes selon la puissance, ce qui
rend les caractéristiques de sortie dépendantes de deux parametres.

a) Effet de I'effet mémoire HF

La figure 2.2 illustre le phénomene pour un signal transmis de type OFDM-16QAM; pour la
simulation, 1'amplificateur congu dans la partie « circuit » du simulateur a été pris en compte
dans la partie « systeéme » du simulateur. Une co-simulation est ainsi réalisée permettant la
prise en compte plus réaliste des effets de l'amplificateur de puissance sans avoir a le
modéliser de fagon comportementale.
Dans la simulation, les conditions suivantes ont été assurées :
— la durée du préfixe cyclique est plus grande que la durée de la constante de temps mise
en jeu par l'effet mémoire afin de limiter les interférences entre symboles;
— la puissance du signal est faible de maniére a assurer un fonctionnement parfaitement
linéaire;
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— les autres éléments de la chaine de transmission sont idéaux.
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Fig. 2.2 Déformation de la constellation par l'effet mémoire HF

L'effet mémoire HF se manifeste par une déformation en amplitude et en phase des symboles

16QAM, similaire a 1'effet d'un canal.

L'impact de l'effet mémoire HF peut aussi étre observé en mesurant des parametres
« systeéme » type ACPR ou TEB [DeCa02]. J'ai choisi de montrer l'effet sur I'EVM en
comparant les résultats pour un amplificateur présentant un effet mémoire et un amplificateur,
de mémes caractéristiques non linéaires, mais sans effet mémoire (modele comportemental

qui ne prend pas en compte la variation fréquentielle).

La figure 2.3 permet la comparaison des résultats.

100 :
_ = Sans mémoire
80| —&— Avec mémoire :
~ 60—
E 40—
5]
20—
O ! T ! | LI ‘ E & 3 o | ¥k ok :I | Ok E ‘ LI 1
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P.(dBm)
Fig. 2.3 Effet de l'effet mémoire sur I'EVM
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Pour les puissances les plus faibles, I'EVM pour l'amplificateur a mémoire n'est pas nul et
atteint les valeurs maximales typiques autorisées dans les standards de transmission alors qu'il
est nul pour le circuit sans mémoire. Pour des puissances plus ¢élevées, I'effet mémoire est
masqué par les effets de non-linéarités.

Ce résultat montre a quel point il n'est plus correct de supposer un signal integre s'il est large
bande, méme a basse puissance.

A titre d'exemple, pour les normes WiFi/WiMax, I'EVM maximum accepté est de l'ordre de
quelques %.

b) Modélisation de I'effet mémoire HF

Dans la littérature plusieurs modeles d'amplificateur présentant un effet mémoire HF peuvent
étre trouvés. Une grande partie est basée sur les Séries de Volterra ou sur une approximation
de celles-ci [Sace81], [Ku03], [Ncov03]. Selon la méthode choisie, la méthode de
caractérisation du circuit peut varier. Apres un bref descriptif de la modélisation par les séries
de Volterra, je montre dans ce rapport le principe des modeles de Wiener et d'Hammerstein.

Séries de Volterra :

Les séries de Volterra permettent de modéliser un systéme non-linéaire en tenant compte des
effets mémoires, c'est a dire de la dépendance d'un échantillon aux échantillons précédents.

Un systéme causal linéaire avec mémoire peut étre décrit classiquement par :

y(t) = f h(t)x(t—T7)d T

\

ou x(t) représente 1'entrée du systéme,
y(t) représente la sortie du systéme,
h(t) représente la réponse impulsionnelle du systeme

Un systéme non-linéaire sans mémoire peut étre décrit par les séries de Taylor :

y(t) = 2a,,x"<t)

\

ou x(t) représente I'entrée du systéme,
y(t) représente la sortie du systéme,
a, représentent les coefficients de la série de Taylor

Les séries de Volterra combinent les deux représentations pour représenter un systéme non-
linéaire avec mémoire :

y(t) = 2 f ...fhn(Tl, ...Tn)li x(t—7,)dT,..dT,

ou x(t) représente I'entrée du systéme,
y(t) représente la sortie du systéme,
h, représentent les noyaux de Volterra d'ordre n

52



Chapitre 2 : Le frontal RF et les variations fréquentielles

L'estimation des coefficients des noyaux des séries de Volterra est compliquée car les
fonctions sont corrélées. Des modeles approchées ont donc été proposés.

Modeéles de Wiener ou Hammerstein :

Les modeles de Wiener et Hammerstein sont des approximations des Séries de Volterra. Le
principe de ces modeles est basé sur 'hypotheése de séparation des variables. Ils sont obtenus
en mettant en cascade un modele dynamique linéaire et un bloc non-linéaire statique. Lorsque
la non-linéarité statique suit le bloc dynamique linéaire, le modele est dit modele de Wiener;
dans le cas contraire, on parle de modéle de Hammerstein. Lorsque le bloc non-linéaire
statique est inséré entre deux blocs dynamiques linéaires, il s'agit alors du modéle de Wiener-
Hammerstein.

L'approximation de Wiener conduit aux équations et a la représentation schématique
suivante :

n x(t) Systeme non- y(®
h,,(Tn ---Tn):H F,,(Tr) ’Iinéaire & mémoire P

y(t) = i a,(F,(t)%x(t))" @

n=l x(®) _ Filtrage linéairg V() Approximation | y(t
F(t) >polynomiale —»
u(t)
Fig. 2.4 Modéle de Wiener

L'approximation d'Hammerstein conduit aux équations et a la représentation schématique
suivante :

= X(t) Systeme non- y(®)
hn(T) a"F(T) ’Iinéaire a mémoire P

y(0) = [F(r)Y ax"(t-7)dT @
n=1 x(t)  Approximation | v(t) oo ingaird

——Pppolynomiale ’4>F(t) ﬂ»
u(t)

Fig. 2.5 Modeéle d'Hammerstein
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1.2 Meéthode de correction des effets mémoires de I'amplificateur en OFDM

Avec l'augmentation des débits et donc des largeurs de bande occupées par les signaux, il est
indispensable soit de concevoir des circuits ne présentant aucun effet mémoire soit d'étre
capable de le corriger. Nous nous sommes placés dans le deuxiéme cas, qui permet de
considérer une variation résiduelle des caractéristiques; la méthode de compensation des
variations fréquentielles permet alors de réduire I'effet du défaut voire méme de prévoir un
cahier des charges plus allégé pour la conception du circuit. Ceci conduit par exemple a une
simplification des réseaux d'adaptation et par conséquent a une réduction du colit et de la
taille du circuit.

— Notre contribution:

La méthode de compensation de l'effet mémoire que nous avons développée utilise la
décomposition possible des phénomenes telle que celle réalisée dans le modéle de Wiener.
Une modélisation de type Hammerstein conduirait a la possibilité d'intégrer le filtre de
mémoire de l'amplificateur dans le filtre de canal. Ainsi I'estimation et 1'égalisation du canal
au niveau du récepteur tiendrait compte implicitement des distorsions dues a I'effet mémoire
des circuits de I'émetteur. Cependant 1'estimation du canal est une opération délicate, elle-
méme influencée par les défauts des circuits; il semble donc important d'étre capable
d'émettre un signal le plus « idéal » possible, donc compensé a 1'émission de ces défauts.

La répartition des effets dans le modele de Wiener permet I'application de notre méthode de
compensation directement au niveau de l'émetteur. L'amplificateur est considéré comme un
filtre, représentant les variations fréquentielles de ses caractéristiques, suivi d'une fonction
représentant les conversions AM/AM et AM/PM.

La méthode développée utilise la caractéristique de transformation fréquence/temps de
I'OFDM a 1'émission, a savoir la Transformée de Fourier Discréte Inverse qui permet
d'affecter les symboles numériques (type M-QAM) a chaque sous-porteuse tout en imposant
l'orthogonalité entre elles. Ainsi donc a I'émetteur, il est usuel de se représenter les symboles
numériques initiaux comme « fréquentiels » parce que situés avant la Transformée de Fourier
Inverse et les symboles OFDM comme « temporels » parce que situés apres la Transformée de
Fourier Inverse. Cette représentation permet aussi de prévoir la possibilité d'effectuer des
traitements « fréquentiels » directement en traitant les symboles M-QAM.

En effet, grace a l'ajout d'un préfixe cyclique, qui est une recopie de quelques échantillons du
symbole OFDM initial, 1'équivalence entre la convolution par un filtre temporel et la
multiplication par sa réponse fréquentielle est vraie. Ainsi, toute opération de convolution
(type filtrage) sur les symboles OFDM revient a effectuer une opération de multiplication sur
les symboles M-QAM. Si une opération indésirable de filtrage sur les symboles OFDM est
effectuée, il suffit alors de multiplier les symboles M-QAM par l'inverse de la fonction de
transfert de ce filtre pour corriger son effet. Ce principe est a la base de notre méthode; il est
le méme que celui utilisé dans les récepteurs pour les opérations d'égalisation de canal, pour
les transmissions OFDM [Criu07].

La figure 2.6 présente la méthode de compensation de l'effet mémoire HF dans le cas de
I'OFDM [16], [17].
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1
H(f)
s v = [Nonlinéarités
TFDI I
_’ Préfixe I |> _>
TEDI Cyclique [Effet mémoire|
Fig. 2.6 Représentation de la méthode de correction de l'effet mémoire pour 'OFDM

Son application nécessite une caractérisation précise de l'amplificateur a compenser afin de
déterminer les coefficients de la fonction de transfert H(f), qui varient pour chaque sous-
porteuse avec la puissance. Cette caractérisation effectuée, une compensation adaptative en
fonction de la puissance doit pouvoir étre effectuée en mesurant la puissance de chaque
symbole numérique xQAM, comme indiqué sur la figure 2.7 suivante [19].

Indice de
fréquence|
8 |
[numn]
_727‘_ HE
[muwn]
Mesure Tableau
de de
Ipuissanee données — — Nonlincarités
E--E :l :D
> - » Préfixe B D »
[Alphabet TFDI ICyclique —
[Effet mémoire]
Fig. 2.7 Nouvel émetteur, incluant la compensation de l'effet mémoire pour I'OFDM

La figure 2.8 présente 1'efficacité de la méthode de compensation sur le tracé de 1'EVM en
fonction de la puissance d'entrée de I'amplificateur.

100
] —o—Effet mémoire
80 —&-Compensation Wiener
—*—Compensation adaptative x
~ 60—
&
=40 |
= 40—
20—
OLY_\\\‘\III ||||||||||||||||
-30 -20 -10 0 10 20 30
P, (dBm)
Fig. 2.8 Amélioration de I'EVM par compensation de 'effet mémoire
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Pour les faibles puissances, ou l'effet mémoire est prépondérant, 1'application de la méthode
de compensation conduit a une annulation de I'EVM (en l'absence de bruit de canal). Pour les
puissances plus €levées, ou les non-lin€arités de 1'amplificateur sont prépondérantes, 'EVM
est réduit si la méthode adaptative est appliquée.

Cette méthode permet de compenser des 1'émission les effets mémoires de 'amplificateur ou
de tout systeme plus complexe dont la variation fréquentielle a été caractérisée. Développée
pour I'OFDM, elle a été étendue a des modulations numériques plus classiques type xQAM
dans les travaux référencés dans [Bond09]; moyennant l'ajout de deux calculs de Transformée
de Fourier a 1'émission (Inverse puis Directe) la compensation est appliquée entre les deux
blocs de calcul.
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2 Déséquilibre IQ et sa variation en fréquence

L'architecture privilégiée pour répondre aux contraintes de colt, d'intégrabilité et de
consommation est sans aucun doute l'architecture homodyne (transposition directe en
fréquence) ou l'architecture dite low-IF (transposition a une faible fréquence permettant une
conversion directe). La figure 2.9 rappelle 'architecture homodyne d'un récepteur.

Voie

Voie T

Fig. 2.9 Architecture homodyne d'un récepteur

Cependant, par l'utilisation d'oscillateurs locaux de fréquences ¢levées (typiquement de I'ordre
du GHz), ces architectures sont particulierement sensibles aux imperfections de conception,
tel que le déséquilibre 1Q, provoqué par une perte de symétrie des deux voies de transmission
I et Q. En bande étroite, méme pour des fréquences €levées, le déséquilibre 1Q peut étre réduit
a son minimum, voire annuler. Mais I'¢largissement de la bande passante du signal a
transmettre peut conduire a des voies I et Q déséquilibrées et aussi a une variation en
fréquence des caractéristiques qui le définissent. En outre, toute contrainte supplémentaire, du
type agilité en fréquence, peut contraindre le circuit et conduire a un défaut de layout.

Ce défaut est donc de plus en plus considéré dans les études de frontaux RF et a fait I'objet de
développement de méthodes de correction qui permettent soit d'améliorer les performances
pour un circuit donné, soit d'autoriser un certain déséquilibre IQ donc de simplifier le circuit
en vue d'un émetteur/récepteur bas cofit.

Une partie de nos travaux trouve sa place dans ce contexte. Dans le cadre du contrat de
recherche avec FT R&D, 1'étude des problématiques mises en jeu dans une transmission de
type multi-bandes OFDM a conduit a considérer ce déséquilibre I1Q avec attention car la
complexité du synthétiseur de fréquences induit inévitablement ce type de défaut. Nous avons
donc focalisé sur des signaux a transmettre de type OFDM et étudié 1'effet de déséquilibres
1Q, issus soit de I'émetteur soit du récepteur. Nous avons finalement proposé une méthode de
correction particuliecrement innovante et applicable a tous les standards OFDM sans
modification de la norme, ce qui donne a notre méthode un caracteére beaucoup plus général
que les méthodes proposées dans 1'état de 1'art.

Cette partie présente donc dans un premier temps les définitions et la modélisation du
déséquilibre 1Q. Puis dans un deuxiéme temps, je présente brievement la méthode de
correction développée dans la these de Sylvain Traverso.
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2.1 Définition, modéles et effets

Le déséquilibre 1Q 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 de conception
des frontaux RF, quasi-inévitables lorsque la fréquence de transmission et/ou la largeur de
bande augmentent.

Le déséquilibre 1Q apparait dans le modulateur ou le démodulateur, composés de mélangeurs,
de sommateurs et d'oscillateurs locaux en quadrature. Il se compose typiquement de deux
parties: le déséquilibre en gain, essentiellement li¢ a la différence de conversion des
mélangeurs et le déséquilibre en phase, provoqué par une asymétrie des voies. En outre, si la
bande de transmission est importante, pour des communications haut débit, les réponses en
fréquence des voies I et Q peuvent étre différentes.

Le déséquilibre 1Q peut étre modélisé d'une maniere symétrique ou asymétrique. La méthode
symétrique consiste a répartir la moiti¢ des désaccords de gain et de phase dans chacune des
voies | et Q [Raza98]. Dans la méthode asymétrique, la voie Q contient l'intégralité des
désaccords, tandis que la voie 1 est supposée idéale. Ces deux modélisations sont
mathématiquement équivalentes. Dans les travaux réalisés lors de la thése de Sylvain
Traverso, nous avons choisi le modele asymétrique, que je conserve dans ce rapport. La
modélisation présentée tient compte des variations en fréquence des caractéristiques des deux
voies de transmission I et Q.

a) Déséquilibre 1Q de I'émetteur

La figure 2.10 représente un émetteur homodyne affecté par le déséquilibre 1Q. gr et ¢r
représentent respectivement les déséquilibres en gain et en phase de la voie Q par rapport a la
voie I, fei(t) et feg(t) représentent les réponses impulsionnelles des voies I et Q.

fe,(1)
% cos (g, )
- N\
Rele(t)] [CNAL = é
Imle(t)] [CNAl = ?
A\ v ,,
ﬁQ(l) _gg'sln(w()ltt_i_(pf:)

Fig. 2.10  Modélisation asymétrique d'un émetteur affecté par un déséquilibre 1Q

La mise en équation du signal s(t) a émettre conduit a I'expression suivante (dans le cas
simplifié d'un traitement RF idéal et de gain 1) :
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s(t) = 2([Rele(r)]x fe,(1)]coswy, 1 =g [ Imle(r) ¥ fey (1) [sin(we, 1+ @)

fe1(t)+gEej(pEfe (¢) fe1(t)_gEej(pEfe (¢)
el e < Jeltly

Le signal temporel équivalent bande de base se déduit aisément :

(t)*[fel(t)_gEzej EfeQ(t)]

= Rele(e(t)#] +e

+e*

3(1) = e(t)*[fe’(tHgE;j Seolt))

Le signal fréquentiel équivalent bande de base s'écrit alors :

Sy (n) = Fe[k[Ek(n)KElk—i_Eik(n)Kzz ]

—k

ou Fe, et Fe, correspondent respectivement aux réponses fréquentielles des voies I et Q
sur la bande de transmission,

k est I'indice de la sous-porteuse,

n est I'indice du symbole OFDM,

E.(n) représente le symbole OFDM initial

et avec
. Fe
1+ e./ Pr O 1— e*lwn O
P £z Fe, et P && Fe,
Ey - 2 E, - 2
Il faut noter, d'une part que K, +K ZH = 1 et d'autre part que les coefficients des

équations précédentes se réduisent aux expressions courantes de K, et K, lorsque les
variations fréquentielles sont identiques sur les deux voies I et Q, a savoir :

1+gEej(pE l_gEefl'(Pﬁ
Ke= =y — o K== —

Ces équations permettent de mettre en évidence trois phénomenes en présence du déséquilibre
IQ de I'émetteur : (1) le signal a transmettre est déformé en module et en phase par le scalaire
K., (2) les sous-porteuses d'indice k et -k interférent mutuellement, (3) la réponse en
fréquence de la voie I se comporte comme un canal de transmission, qui pourra, dans la
mod¢élisation, lui étre intégré.

La forme matricielle générale est donnée par :

*
KE1k K,

*

KEZk KEI*I:

5;/{(”)

S_i(n)

Fe,, 0
0 Fe,,

Ef(”)

E_(n)

La figure 2.11 représente visuellement cette interférence sur les spectres si le terme Kg, n'est
pas nul.
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K =0
S, (n)
A
A
c)
4 | \
>
Fig 2.11 Effet du déséquilibre 1Q du modulateur sur le spectre des signaux a émettre:
a)b) Spectre des signaux avant transposition, c) Spectre du signal a émettre apres
transposition

b) Déséquilibre 1Q du récepteur

La figure 2.12 représente un récepteur homodyne affecté par le déséqulibre 1Q. gr et ¢r
représentent respectivement les déséquilibres en gain et en phase de la voie Q par rapport a la
voie I, fri(t) et fro(t) représentent les réponses impulsionnelles des voies I et Q.

cos (wy, ) Sri (1)

. o (t
—gpsin(w,, t+@g) Jrolt)

Fig. 2.12  Modélisation asymétrique d'un récepteur affecté par un déséquilibre 1Q
y(t) correspond au signal regu affecté par le canal de transmission (caractérisé par sa réponse
impulsionnelle h(t)) et le bruit (caractérisé par b(t)) : y(t)=s(t)*h(t)+b(t)
La mise en équation des signaux r,(t) et r(t) regus conduit aux expressions suivantes (dans le
cas simplifié¢ d'un traitement RF idéal et de gain 1) :
1

ri(e) = ZH@+y () fir (1))
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8gr
L

Le signal fréquentiel regu r(t) défini par r(t)+jr,(t) s'écrit alors :

R,(n) = Fr1k[Sk(n)HkKR,k+Sik(”)H*—kKRZ,]"'gk(”)

k

rQ(t) = _J’(t>(5in(PR+jCOS(PR)+y*(t)<_Sin(PR+jCOS(PR))*ﬁQ(t)]

ou Fr, et Fr, correspondent respectivement aux réponses fréquentielles des voies I et Q
sur la bande de transmission,

k est I'indice de la sous-porteuse,

n est I'indice du symbole OFDM,

S.(n) représente le symbole OFDM recu

H, représente la réponse en fréquence du canal

B,(n) = Bk(n)Fr,kKle+B*_k(n)Fr’j_kKRH

et avec
- Fr - Fr,
1 +gRe*j Pr O 1 _gR ej‘PR gfk
Fl"lk et Fr[
Kle - 2 KRZ% = 2 -
Comme pour I'émetteur, il faut noter, d'une part que K +K ;H = 1 et d'autre part que les

coefficients des équations précédentes se réduisent aux expressions courantes de K,, et K,,
lorsque les variations fréquentielles sont identiques sur les deux voies I et Q, a savoir :

1+ gze '

1_ j‘PR
Ky = =35 o K, = - L

2

1

Ces équations permettent de mettre en évidence trois phénomenes en présence du déséquilibre
IQ du récepteur : (1) le signal recu est déformé en module et en phase par le scalaire H K, ,
(2) les sous-porteuses d'indice k et -k interférent mutuellement, (3) la réponse en fréquence de
la voie I se comporte comme un canal de transmission, qui pourra, dans la modélisation, lui
étre intégré.

La forme matricielle générale est donnée par :

R*k(n)

Rfk(”)

KR,k Ky

KRzk KRI—k

Fr, 0
0 Fr,,

H, 0

0 H,

S*k(”l)

S k(”)

2—k

La figure 2.13 représente visuellement cette interférence sur les spectres.
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Htksfk(n) H,S,(n)

A AN

Fig. 2.13  Effet du déséquilibre 1Q du démodulateur sur le spectre des signaux regus:
a) Spectre du signal avant transposition, b) Spectre du signal recu apres transposition

c) Effet d'un déséquilibre IQ

La figure 2.14 illustre les effets d'un déséquilibre IQ sur la constellation d'un signal OFDM-
16QAM. Elle pourrait étre observée apres démodulation d'un signal affecté par un
déséquilibre IQ soit a 1'émetteur, soit au récepteur. Afin de bien visualiser le phénomene, un
désaccord de gain de 10% et un désaccord de phase de 10° ont été considérés. Ces valeurs
sont cependant tres €levées et ne reflétent pas la réalité d'un circuit correctement congu.

Fig. 2.14  Effet du déséquilibre 1Q sur la constellation d'un signal OFDM-16QAM
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La constellation a subi une rotation de 10° et une légere déformation d'amplitude. De plus
chaque point de la constellation 16QAM est remplacé par une constellation 16QAM, de plus
faible amplitude et ayant subi aussi une rotation de phase.

Cet effet conduit a des TEB toujours supérieur a 10~ (sans considérer de codage) quel que soit
le niveau du rapport signal a bruit.

2.2 Correction du déséquilibre IQ

Les méthodes de compensation des effets dus au déséquilibre IQ sont nombreuses mais
présentent le défaut soit de complexifier énormément le systéme par des ajouts de filtre ou de
boucle, soit de nécessiter la modification du standard de transmission. Dans nos travaux, nous
avons réussi a proposer une méthode peu complexe et adaptable a tous les standards existants
sans modification. Je la présente brievement dans les pages qui suivent, pour le cas de
I'émetteur déséquilibré bande étroite, du récepteur déséquilibré bande étroite, puis du cas plus
général large bande pour le récepteur qui nécessite quelques itérations supplémentaires de
l'algorithme. Le cas ou I'émetteur et le récepteur sont tous les deux déséquilibrés n'a pas pu
étre résolu, en raison d'un nombre d'inconnues trop important.

a) Correction du déséquilibre 1Q de I'émetteur, bande étroite

En bande étroite, les coefficients K,,, et K,,, sont supposés constants sur la bande, égaux a K,
et K.
Nous considérons ici que le récepteur est idéal.

Peu de publications traitent du cas de la compensation du déséquilibre 1Q de I'émetteur. L'une
d'elle [Wmn04] applique une méthode de pré-distorsion numérique, donc au niveau de
'émetteur. Il s'agit de mesurer la puissance générée sur la fréquence image et d'en déduire la
compensation numérique a réaliser en amont. Cependant cela complexifie notablement
I'émetteur.

La principale difficulté pour la mise en oeuvre d'une méthode de correction au niveau du
récepteur est liée au fait qu'il est nécessaire de réaliser une estimation du canal pour pouvoir
I'égaliser, c'est a dire le compenser et que cette estimation est elle-méme faussée si 1'émetteur
est déséquilibré. Une méthode [ScHE06], spécifique a 'OFDM, permet grace a deux symboles
pilotes judicieusement construits de séparer les effets du canal et du déséquilibre IQ et donc
de les compenser séparément. Cependant, elle nécessite la modification de la séquence
d'apprentissage habituellement utilisée pour estimer le canal.

En effet, il est classique d'utiliser des symboles pilotes (Long Training Symbols : LTS),
connus du récepteur pour estimer la fonction de transfert du canal par simple division entre les
symboles recus et les symboles connus émis. Cependant, en cas de déséquilibre 1Q, ces
symboles pilotes sont modifiés ne permettant plus une bonne estimation du canal.
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LTSr,(n) = [LTSe,(n)Ky+LTSe (n)K} |H+B5(n)

ou LTSe,(n) représente le symbole pilote émis
LTSr,(n) représente le symbole pilote recu
B...(n) représente le bruit regu

L'estimation du canal, classiquement obtenue en divisant les symboles pilotes regus par les
symboles pilotes émis connus, devient :

Cp = [KEI+KE2Lk]Hk
ou (.) correspond a l'estimation et L, est un paramétre connu du récepteur.

On constate que 'estimation du canal dépend du déséquilibre 1Q qui est a ce stade inconnu.

Une égalisation sur des symboles de données recus avec cet estimateur est impossible.
Séparer l'influence des deux effets (canal et déséquilibre) est nécessaire, sans modifier les
séquences d'apprentissage de facon a donner un caractere général a la méthode.

— Notre contribution:

Sans détailler le principe de la méthode, qui pourra étre consulté dans la thése de Sylvain
Traverso, je donne ici les étapes principales qui indiquent 1'ordre dans lequel sont faits les
traitements:

1- Estimation grossiére du canal basé sur les symboles pilotes recus (comme s'il n'était
pas affecté par un défaut)

2- Décisions dures sur N symboles de données (les symboles regus sont remplacés par
les valeurs idéales de 1'alphabet de modulation les plus proches)

3- Estimation des parametres K,, et K,, du déséquilibre 1Q en utilisant les résultats des
¢tapes 1 et 2

4- Compensation du déséquilibre IQ du canal

5- Egalisation des symboles de données

6- Compensation du déséquilibre IQ sur les symboles de données égalisés

La figure 2.15 permet de montrer les performances de cette méthode. Elle présente 1'évolution
du TEB en fonction du rapport signal sur bruit Eb/No. Le systéme simulé représente une
modulation OFDM-64QAM (particuliérement sensible au déséquilibre IQ) paramétrée pour le
standard IEEE 802.11a. Trois scénarios ont été considérés :

— un fort désaccord de gain (g.=1.15) et pas de désaccord de phase
— pas de désaccord de gain et un fort désaccord de phase (¢.=10°)
— un fort désaccord de gain (g.=1.15) et un fort désaccord de phase (¢.=10°)

Les résultats permettent de comparer deux a deux les performances du systéme avec et sans
algorithme de compensation.
La derniére courbe représente le cas sans déséquilibre donc le cas idéal.
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Uncoded BER
=
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=10 g1, avecalgo. i
C—E— ¢E=10°, g':1 ,15, sans algo.
—D—¢r=10", g‘zl ,15, avec algo.
—%—Pas & dséqilibre
10 . > L . ! : !
0 5 10 15 20 25 30 35 40
Eb/No (dB)

Fig. 2.15  Performance de la méthode développée pour différentes valeurs de
deéséquilibres
Il est ais¢ de constater que l'algorithme améliore notablement les performances du systéme

puisque les courbes avec les marqueurs blanc sont proches de la courbe idéale méme dans le
cas ou le déséquilibre 1Q provoque initialement une saturation du TEB au-dessus de 10~

Un test de robustesse de la méthode a permis de montrer qu'une dégradation maximale de 2dB
pour Eb/No a un TEB de 107 fixé, est obtenu pour un désaccord de gain g,=1.2 et un
désaccord de phase ¢_=8°.

b) Correction du déséquilibre IQ du récepteur, bande étroite
Nous considérons dans ce cas que I'émetteur est idéal.

La problématique est la méme que dans le cas de I'émetteur déséquilibré, a savoir que
l'estimation de canal est faussée par le déséquilibre 1Q du récepteur et qu'il est nécessaire de
séparer leurs effets. Toutefois la méme méthode ne peut €tre appliquée car la mutualisation
des effets est différente, 1'effet du canal ayant lieu avant 1'effet du déséquilibre dans le cas du
récepteur.

L'effet et la compensation d'un déséquilibre IQ du récepteur ont été largement étudiés dans la
littérature. Cependant, les méthodes proposées souffrent principalement de lI'un des défauts
suivants : le temps de convergence de la méthode est trop long car elles utilisent des filtres
[VarLk01], [Tari05], elles nécessitent des séquences d'apprentissage spécifiques [ScHe06],
[Tari05], [Suar03], [WmNDOS] ce qui ne les rend pas applicables aux standards existants, ou
elles ne sont applicables qu'au standard cité par l'auteur [Tuss03], [Yu05].
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— Notre contribution:

Comme pour le cas de I'émetteur déséquilibré, nous utilisons les symboles pilotes et les
données recues pour estimer le déséquilibre 1Q et le canal.

L'équation suivante donne I'expression du symbole pilote regu.
LTSri(n) = LTSe,(n)Kp H+LTSe (n) Ky H 4+ By1g(n)
De méme les symboles de données recues s'écrivent :

Ry(n) = Ey(n)Ky H+E(n)Kp H +By (n)

Ainsi la méthode proposée est constituée des étapes suivantes [6]:

1- Estimation grossiere du canal basé sur les symboles pilotes recus

2- Décisions dures sur N symboles de données (les symboles regus sont remplacés par
les valeurs idéales de 1'alphabet de modulation les plus proches)

3- Estimation des paramétres K,, et K,, du déséquilibre IQ en utilisant les résultats des
¢tapes 1 et 2

4- Compensation du déséquilibre 1Q sur les symboles de données

5- Compensation du déséquilibre IQ sur le canal estimé

6- Egalisation des symboles de données compensés

Dans le cas de déséquilibres importants, il peut €étre nécessaire de réaliser plusieurs itérations
de l'algorithme car les décisions dures réalisées dans 1'étape 2 peuvent étre erronées.

La figure 2.16 permet de montrer les performances de cette méthode. Le systéme simulé est le
méme que dans la partie précédente. Cinq itérations ont été réalisées. Trois scénarios ont été
considéreés :

— désaccord de gain g=1.10 et désaccord de phase ¢,=5°
— désaccord de gain g,=1.25 et désaccord de phase ¢,=10°
— désaccord de gain g=1.5 et désaccord de phase ¢ ,=15°

Les résultats permettent de comparer deux a deux les performances du systéme avec et sans
algorithme de compensation. La derni¢re courbe représente le cas sans déséquilibre donc le
cas idéal.
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Uncoded BER
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Fig. 2.16 Performance de la méthode développée pour différentes valeurs de
deséquilibres
L'algorithme améliore encore notablement les performances du systéme méme dans le cas ou
le déséquilibre IQ provoque initialement une saturation du TEB au-dessus de 1072

Un test de robustesse de la méthode a permis de montrer que la dégradation ne dépasse jamais
1.5dB pour Eb/No a un TEB de 107 fixé, méme pour un désaccord de gain g.=1.5 et un
désaccord de phase §,=30°, qui sont des valeurs trés importantes, peu réalistes.

c) Généralisation : large bande

Compte tenu de I'¢largissement de la bande passante des signaux, il est nécessaire de
considérer les variations fréquentielles des paramétres associés au déséquilibre 1Q. Ainsi,
comme présenté précédemment dans les équations, les coefficients K, et K, dépendent de k,
indice de la sous-porteuse dans la bande. Ceci induit une 1égére complication des algorithmes
de compensation décrits dans les parties précédentes et nécessite une approximation.

— Notre contribution:

En effet, la méthode proposée suppose que le déséquilibre IQ peut étre considéré comme
constant sur une petite bande de fréquences fixée. Elle est constituée des étapes suivantes
[21]:

1- le déséquilibre IQ est supposé constant sur toutes les sous-porteuses, I'algorithme initial est
appliqué

2- les sous-porteuses sont divisées en deux groupes; le déséquilibre IQ y est supposé constant
mais différent entre les deux groupes. L'algorithme est appliqué indépendamment sur chaque
groupe

... et ainsi de suite jusqu'a une application sur un nombre de sous-porteuses tres réduit.
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La figure 2.17 permet de montrer les performances de cette méthode pour le récepteur. Le
systéme simulé est le méme que dans la partie précédente. Le scénario réalisé considére un
désaccord de gain g=1.2 et un désaccord de phase ¢ ,=—5°; les réponses en fréquence des
voies | et Q sont prises en compte dans la simulation par des filtres passe-bas dont les
caractéristiques sont volontairement différentes :
— ondulation 1dB et fréquence de coupure égale a 0.9 fois la fréquence d'échantillonnage
pour la voie I
— ondulation 1.05dB et fréquence de coupure égale a 0.905 fois la fréquence
d'échantillonnage pour la voie Q.

Un moyennage a été¢ nécessaire sur quelques paquets de symboles OFDM pour tendre vers
une performance idéale. Les différentes courbes montrent I'évolution de la performance en
fonction du nombre de paquets considérés.

Sans déséquilibre 1Q
Sans compensation
—sv— Compensation 1Q cst
—<— Etape 5, 1 paquet

'| —*— Etape 5, 2 paquets
10 ) Etape 5, 3 paquets |
-| —%— Etape 5, 10 paquets |- :
| —<—Etape 5,50 paquets | ... ...

BER non codés

0 10 20 30 40 50
Eb/No (dB)

Fig 2.17 Performance de la méthode développée pour un déséquilibre sélectif en
fréquence, pour différents moyennages

Sans surprise, on constate que plus le nombre de paquets regus est grand, meilleure est la
performance. A partir d'une dizaine de paquets, on peut accepter le résultat, ce qui correspond
a un transitoire trés court pendant lequel l'algorithme fonctionne mal (de I'ordre de 1ms) ce
qui est tout a fait acceptable compte tenu du trés mauvais résultat qu'il y aurait sans
compensation.

L'application des algorithmes développés conduit a de trés nettes améliorations des
performances des systémes OFDM, sans modifier les standards ni les symboles.
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Conclusion/Contributions

La variation en fréquence des caractéristiques des circuits induite par I'élargissement de la
bande de transmission et la montée en fréquence doit étre considérée dans les études des
performances des systemes de communication. Dans mes travaux j'ai choisi de m'intéresser
aux conséquences de ce phénomene sur l'amplificateur de puissance et le (dé)modulateur I1Q.

La méthode de compensation d'effet mémoire que nous avons développée permet de
compenser dés 1'émission les effets mémoire HF d'un circuit caractérisé au préalable. Nos
contributions dans ce domaine ont donné lieu a des communications :

[16] A.Cuaker, M.Ariaupo, L.Fuarkow, J.L.Gautier, "Compensation of the HF memory
effect of a nonlinear amplifier in a multi-carrier transmission", EuMW (ECWT) 2003,
6-8 octobre 2003, Munich

[17] A.Cuaker, M.Ariaupo, I.Fuaikow, J.L.GauTier, "Pré-compensation of the frequency-
dependance of a non-linear amplifier in a multi-carrier transmission", ICC, septembre
2003, Paris

[19] A.Cuaker, M.Ariauvpo, [.Fuaikow, J.L.GautiEr, "Adaptative compensation of the
frequency-dependance of a non-linear amplifier in a multi-carrier transmission",
ICTTA’06, avril 2006, Damas

Cette méthode peut étre couplée aux autres traitements nécessaires pour l'amplificateur de
puissance, comme ceux cités dans le chapitre précédent, a savoir pré-distorsion numérique
pour la linéarisation et « envelope tracking » pour 1'amélioration du rendement. Dans ce cas, il
est indispensable de caractériser le systeme complet, a savoir 'amplificateur associé¢ aux blocs
de traitement, de maniere a compenser toutes les variations fréquentielles possibles, y compris
celles des blocs ajoutés.

Concernant le déséquilibre 1Q, les méthodes originales développées initialement en bande
étroite s'adaptent trés bien au cas large bande, moyennant quelques itérations supplémentaires
de l'algorithme peu coliteuses. L'avantage majeur par rapport a d'autres méthodes trouvées
dans la littérature est qu'elle ne nécessite pas de modification du standard et peut s'adapter a
n'importe quel cas de figure. Nos contributions dans cette thématique ont donné lieu a des
communications et publications:

[6] S.Traverso, M.Ariaupo, [.Fuarkow, J.L.Gautier, C.Lereau, "Decision Directed
Channel Estimation and High 1/Q Imbalance Compensation in OFDM Receivers",
IEEFE Transactions on Communications, May 2009, vol 57, number 5, pp 1246-1249
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[21]  S.Traverso, M.Ariaupo, .Fuarkow, J.L.Gaurtier, "Frequency-Selective I/Q Imbalance
and Channel Estimation in OFDM Receivers", EuMW (EuWiT), October 2008,

Amsterdam

[22] S.Traverso, M.Ariavpo, [.Fuaikow, J.L.Gautier, "Low Complexity 1Q Imbalance
Estimation in the Presence of a carrier frequency offset for OFDM Receivers", IEEE

SPAWC'09, June 2009, Perugia
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Chapitre 3 :
Le frontal RF et la diversité frequentielle

En communication, utiliser de la diversité consiste a profiter et/ou a provoquer de la
redondance d'une information dans la transmission. Le signal a transmettre peut étre regu
plusieurs fois, décalé dans le temps (diversité temporelle, provoquée par le canal), dans
l'espace (diversité spatiale, provoquée par l'utilisation de plusieurs antennes), ou dans le
domaine spectral (diversité fréquentielle, provoquée par l'utilisation de plusieurs fréquences).
L'utilisation et le traitement de ces différents signaux permettent d'améliorer les performances
du systéme.

La diversité fréquentielle est la technique utilisant un changement régulier des fréquences
utilisées ; c'est-a-dire, que la station de base et le mobile changent réguli¢rement de fréquence
d’émission et de réception; c’est ce que 1’on appelle le saut de fréquence ou Frequency
Hopping. Ce changement de fréquence permet de lutter contre toutes les perturbations dans un
canal (évanouissement, brouillage...); si une communication est €tablie sur ce canal, la
communication peut étre fortement perturbée, alors que si I’on change trés réguliérement de
canal (fréquence), la communication n'est perturbée qu’a certains instants, et reste en
moyenne, audible. Dans ce contexte, nous nous intéressons au synthétiseur de fréquences qui
doit permettre ces sauts entre les bandes. L'exemple le plus contraignant, qui nous a
intéressés, est celui du Multi-Band OFDM proposé pour le standard 802.15.3a; le cahier des
charges est trés contraignant et la complexit¢ du synthétiseur induit des défauts qui
provoquent des interférences entre utilisateurs.

Notre contribution dans ce contexte, décrite dans la premicre partie de ce chapitre, a ¢té de
deux sortes :

* proposition et conception d'une architecture de synthétiseur pour le Multi-Band
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OFDM

* proposition d'une méthode permettant de réduire les interférences associées dans un
contexte de Dirty RF.

La diversité fréquentielle d'un canal est aussi une caractéristique propre de ce canal, induite
par l'environnement et traduite par une variation de sa réponse en fréquence sur la bande de
transmission. Elle peut étre utilisée judicieusement. Ainsi, sans provoquer de redondance
d'information, l'application d'un code correcteur d'erreur peut étre optimisée en fonction de la
variabilité des caractéristiques dans le canal. L'allocation des sous-bandes de transmission aux
différents utilisateurs peut et doit donc tenir compte de la diversité du canal. L'OFDM se préte
trés bien a l'utilisation de cette diversité; on parle alors dOFDMA (Orthogonal Frequency
Division Multiple Access), pour laquelle les sous-porteuses sont distribuées aux utilisateurs.
Alterner les sous-porteuses pour chaque utilisateur permet de les espacer pour un méme
utilisateur et donc de mieux résister en moyenne au canal. Nous nous sommes intéressé€s a
cette problématique dans le cas défavorable d'une désynchronisation de porteuse; cette étude
fait 'objet de la deuxiéme partie de ce chapitre.
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1 Diversité de canaux fréquentiels

La diversité fréquentielle peut €tre utilisée pour créer une redondance a 1'émission et faire
bénéficier a ce titre d'une meilleure performance au systéme de transmission. Le symbole a
transmettre envoyé sur des bandes différentes subit alors les effets de canaux différents. Une
égalisation appropriée permet de bénéficier d'une efficacité meilleure qu'un simple choix « de
la meilleure bande », ou qu'un systéme n'utilisant pas de diversité. Dans le cadre de la these de
Sylvain Traverso nous avons mis en oeuvre une égalisation adaptée a l'utilisation de la
diversité [20]; 1'exemple traité est celui du multi-bandes OFDM proposé pour le standard
802.15.3a, qui propose une diversité fréquentielle (introduit dans les pages qui suivent) .

Dans le contexte de la diversité de canaux fréquentiels, nous nous sommes surtout focalisés
sur les contraintes que doit avoir un synthétiseur de fréquences pour cette application. Ainsi,
en prenant comme exemple le plan de fréquence proposé pour le standard 802.15.3a, nous
avons réfléchi a l'architecture nécessaire du synthétiseur de fréquences agissant comme
oscillateur local et avons donné les caractéristiques minimales pour vérifier le cahier des
charges tres strict relatif a la rapidit¢é de changement de fréquence et a la pureté de la
fréquence générée.

Finalement, méme si nous avons pu trouver a priori des caractéristiques réalistes des
différents ¢léments du synthétiseur, nous avons cherché a observer et surtout a réduire les
interférences que les impuretés spectrales créent lors de la transmission. Cette ¢tude au départ
initiée dans un objectif de « Dirty RF » a été rendu indispensable lorsque nous avons constaté
la difficulté a réaliser le circuit, ce qui fait 1'objet d'une partie de la thése de Borislav
Milevsky. Ainsi, une méthode de réduction des interférences a été¢ développée et permet
d'alléger les contraintes sur la réalisation de ce circuit complexe. Notre contribution a ce sujet
est faite dans le cadre d'une liaison montante (mobiles vers station de base) car elle nécessite
la connaissance des signaux regus simultanément dans toutes les bandes.

1.1 Architecture de synthétiseur

a) Introduction a la technologie « UWB - Multi-band OFDM »

L’Ultra-Large-Bande (ULB ou UWB en anglais) est une nouvelle technologie a fort potentiel
pour les réseaux personnels WPAN (Wireless Personal Area Network) a tres haut debit et
faible portée. Cette technique de transmission radio consiste a utiliser des signaux occupant
une large bande de fréquences, typiquement de I'ordre de 500 MHz a plusieurs GHz. A
l'origine, 'UWB repose sur ['émission d'impulsions trés bréves permettant d'occuper
instantanément une treés large bande de fréquences offrant la possibilité d'atteindre de tres
hauts débits de transmission [GHaVO7].

En février 2002, la FCC (Federal Communications Commission) a alloué¢ un spectre s’étalant
de 3.1 a 10,6 GHz pour I'utilisation sans licence des dispositifs ULB aux Etats-Unis. De
méme, la FCC a imposé une densité spectrale de puissance limitée a -41,3 dBm/MHz aux
systemes ULB afin d’éviter les interférences avec les autres systemes a bande étroite présents
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dans la méme bande de fréquence.

Par ailleurs, le groupe de standardisation IEEE 802.15.3a a développé une couche physique
alternative pour les WPAN pour les communications a trés haut débit (> 100 Mbit/s). Dans ce
contexte, deux solutions utilisant plusieurs sous-bandes sont proposées : I'une est
impulsionnelle (basée sur une approche TD/FDMA : Time Domain/Frequency Division
Multiple Acces), I'autre utilise une modulation OFDM dans chaque sous-bande (MB-OFDM :
Multi-Band OFDM) [WIMEOS].

Dans ce contexte, nous nous sommes particuliecrement intéressés a la solution MB-OFDM.
Cette solution est basée sur une modulation OFDM et une technique multi-bandes qui divise
le spectre UWB en 14 sous-bandes de 528 MHz chacune, comme illustré sur la figure 3.1. Le
signal OFDM peut étre transmis sur chaque sous-bande, en utilisant 128 sous-porteuses,
parmi lesquelles 100 sont dédiées a la transmission de données. A priori, sans modification
supplémentaire, 14 utilisateurs peuvent transmettre simultanément.

Groupe 1

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

L | > > »>

| | |

3432 3960 4488 5016 5544 6072 6600 7128 7656 8184 8712 9240
N » 45284 N 3 4 4 > > 4 4

> f (MHz)

-1056

Fig. 3.1 Plan de fréquence proposé pour le MB-OFDM

Dans cette proposition, un code temps/fréquence permet de spécifier la sous-bande attribuée a
un symbole a chaque instant. Un laps de temps (9,47ns) est alloué dans chaque symbole pour
permettre d'effectuer un saut de fréquence, d'une bande a l'autre. Pour mettre en oeuvre cette
proposition, au niveau de l'émetteur ou du récepteur, une des difficultés réside dans la
réalisation de l'oscillateur local qui doit permettre le passage de la bande de base vers une des
sous-bandes en autorisant un saut en fréquence rapide d'une bande a 1'autre.

Le cahier des charges de l'oscillateur local des émetteurs/récepteurs associés est fixé par la
norme [Task03]; les principales caractéristiques sont :

— génération des fréquences centrales des 14 bandes
— temps de commutation d'une fréquence a l'autre inférieur a 9,47 ns
— bruit de phase des fréquences générées inférieur a -86,5 dBc/Hz a 1 MHz

— puissance totale des fréquences parasites inférieure a 24 dBc par rapport a la fréquence
générée
Les problématiques associées a ce synthétiseur de fréquences font 1'objet de nos travaux : sa

réalisation d'une part, les interférences associées dans un contexte multi-utilisateurs d'autre
part.
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b) Architecture du synthétiseur agile proposé

Ce synthétiseur de fréquences ne peut pas €tre réalisé avec une boucle a verrouillage de phase
pour laquelle le changement de fréquence serait obtenu en modifiant le rapport de division N
dans la boucle de retour. En effet, le temps de commutation maximum exigé d'une fréquence a
l'autre imposerait une fréquence de référence trop importante (de I'ordre de 10 GHz).

La solution consiste donc a préparer toutes les fréquences et a sélectionner la fréquence
désirée par une simple commande de multiplexeur. La rapidité n'est alors limitée que par la
vitesse de commutation du multiplexeur, ce qui pose peu de problémes, mais par contre la
présence de toutes les fréquences a chaque instant induit des parasites.

Plusieurs solutions ont été proposées dans la littérature, basées sur ce principe, utilisant une
ou deux boucles a verrouillage de phase. La plus proche de notre solution et la plus aboutie
est celle développée dans 1'Universit¢ A&M du Texas [Misu05], mais elle présente
I'inconvénient d'utiliser un filtre reconfigurable et des mélangeurs trés large bande.
Récemment, une publication a ce sujet présente une architecture simplifiée, sans filtre
reconfigurable, et des résultats de mesure du circuit congu [Misu09].

— Notre contribution:

L'architecture que nous proposons, présentée dans la figure 3.2 differe de celles observées
dans la littérature grace a une complexité moindre car elle ne nécessite pas de filtre
reconfigurable et utilise moins de mélangeur large bande [5], [39].

Notons que la « fréquence désirée » est en fait une sortiec a deux voies (cosinus et sinus)
puisque le synthétiseur doit étre utilis¢é comme oscillateur local commandant un
(dé)modulateur 1Q.
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4224 MHz

Contréle

Fréquence
désirée
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S
)
U) 528/1056
- v
& 264 [ _\|
fRef
Fig. 3.2 Architecture du synthétiseur agile proposé
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Cette architecture est basée sur 1'utilisation d'une boucle a verrouillage de phase permettant de
générer une fréquence fo égale a 4224MHz, ainsi que ses sous-harmoniques : 2112 MHz,
1056 MHz, 528 MHz et 264 MHz. Le principe consiste a générer dans un premier temps trois
fréquences, que sont 4488 MHz, 6600 MHz et 9240 MHz, puis a leur ajouter ou soustraire
528 MHz ou 1056 MHz pour générer les autres fréquences. Les mélangeurs numérotés de I a
V sur la figure 3.2 sont des mélangeurs simple bande, contenant chacun 4 mélangeurs double
bande (Fig. 3.3). Chaque « voie» de la figure 3.2 représente 4 pistes (0,T102,3172), afin
d'assurer les mélanges adéquats comme indiqué dans la figure 3.3 pour générer les voies I et
Q de chaque fréquence « somme » ou « différence ».

cos w, t ? cos w, t ?
+ +
1er accés #97 2cos(w,+w,)t 1eracces 4); 2 cos(w,—w,)t
sinw, t - sinw, t 8 '
cos w, t 8
+ +
(#)— 2sin(w,+w,)t 2éme acces (#)— 2sin(w;—w,)t
. +
sinw, t -|7T I

®
®
sinw, t ﬁ i ﬁ

cos w,t

2éme acces

Fig. 3.3 Mélangeurs simple bande « somme » et « différence »

Les filtres passe-bas en sortie des diviseurs par 2 de la boucle a verrouillage de phase
permettent d'éliminer les harmoniques des fréquences des signaux carrés issus des diviseurs;
ils sont normalement peu sélectifs, si seuls les harmoniques impairs sont présents, c'est a dire
si le rapport cyclique du signal carré généré est de 50%. Les filtres passe-bande en sortie de
chaque mélangeur doivent éliminer les éventuelles fréquences images, qui sont des fréquences
théoriquement éliminées par construction, mais potentiellement présentes car induites par les
défauts des mélangeurs (ex: fréquence « somme » non annulée lors de la génération de la
fréquence « différence »).

c) Résultats de simulation

Afin d'évaluer les performances du synthétiseur et le cahier des charges de chaque circuit le
constituant, des simulations de I'architecture ont ét€¢ mises en oeuvre. Ainsi, le bruit de phase
des fréquences générées et la puissance des fréquences parasites ont fait 1'objet d'une étude
précise.

* Bruit de phase

Les bruits de phase initiaux sont dus au VCO, a l'oscillateur de référence et aux diviseurs de
fréquence; ils ont été fixés pour les simulations a des valeurs réalistes issues d'exemples de
réalisations CMOS [LkeE]. Le bruit de phase des fréquences générées peut étre estimé a partir
des valeurs de bruit de phase a la sortie de chaque diviseur, en les combinant suite au passage
des signaux dans les mélangeurs.
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Les simulations réalisées avec le logiciel ADS ont permis de montrer que les fréquences
générées présenteraient un bruit de phase a 1 MHz toujours inférieur a -110,8 dBc/Hz, ce qui
laisse une grande marge par rapport a la valeur maximale autorisée de -85 dBc/Hz.

* Rapidité de commutation

Nous n'avons fait aucune simulation systéme pour évaluer ce parametre car il est di
uniquement a la rapidit¢ de commutation des transistors; la technologie actuelle permet
d'assurer qu'elle peut ou pourra étre réalisée en moins de 9,47ns.

« Fréquences parasites

Le dimensionnement de certains parametres a €té effectu¢ pour assurer de respecter le cahier
des charges a savoir, une puissance totale de raies parasites inférieure a -24 dBc par rapport a
la fréquence cible générée. L'apparition de ces raies parasites est due aux défauts des
mélangeurs, au déséquilibre entre les voies en quadrature, a la présence d'harmoniques mal
filtrées.

Les paramétres pris en compte sont :
— sélectivité des filtres passe-bas U atténuation du troisiéme harmonique de 30 dB
— fuite des mélangeurs double-bande [ 30 dB
— désaccord de phase entre voies I et QL] 2,5°
— désaccord de gain des mélangeurs [ 0,05

A titre d'exemple, la figure 3.4 présente le spectre des voies I et Q pour la génération de la
fréquence cible 3960 MHz, dans les conditions précédentes.

0 , 0
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Fig. 3.4 Spectres des voies I et Q pour la fréquence cible 3960 MHz

Des fréquences parasites sont générées, mais leur niveau est suffisamment faible pour que la
puissance totale soit inférieure a -24 dBc/Hz.

De méme le tableau suivant présente les niveaux des raies parasites observés pour chaque
fréquence cible ainsi que la puissance totale parasite, qui reste inférieure a -24 dBc/Hz.
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Fréquences parasites générées dans le spectre alloué par la FCC (dBc) Puissance totale
parasite (dBc)
Freq Freq I Q Freq 1 Q Freq I Q Freq I Q I Q
(MHz) | (MHz) (MHz) (MHz) (MHz)
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 - - - 29,1 244
4488 | 3960 38 38 4224 | 349 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 | 39,1 394 | 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 | 323 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 31 252 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 | 35,1 354 | 9504 | 36,3 36,3 - - - 25,9 29,6
10296 | 8184 | 253 30,7 9240 | 33,8 34,3 9768 34,2 342 | 10032 | 36,3 36,3 24,4 27,6
Tab. 3.1 Niveaux des fréquences parasites générées pour les 14 fréquences cibles

Ces premiers résultats ont permis de montrer la faisabilité du synthétiseur de fréquences agile
proposé; en effet les paramétres estimés permettant le respect du cahier des charges sont
réalistes.

La réalisation de ce synthétiseur ou d'une partie de celui-ci est indispensable pour valider
completement les résultats.

d)

Réalisation du synthétiseur

Dans le cadre du stage puis de la thése de Borislav Milevsky, nous nous sommes intéressés a
la problématique de la réalisation de ce circuit. En fait, deux contraintes importantes guident
le travail de conception, en plus des caractéristiques de rapidité et de pureté spectrale :

assurer des niveaux de raies sensiblement identiques quelle que soit la fréquence
générée car ce synthétiseur doit étre utilis¢é comme oscillateur local dont la fréquence
change rapidement et ne doit pas soumettre au mélangeur de 1'émetteur ou du
récepteur des variations trop brusques en puissance;

[J Compte tenu des pertes induites dans les multiplexeurs ou par désadaptation
d'impédance, il a été jugé nécessaire d'assurer une amplification aprés chaque
mélangeur, sauf le dernier, pour assurer des niveaux de raies sensiblement identiques
quelle que soit la fréquence cible générée. Ainsi, il a été décidé d'utiliser des
mélangeurs actifs, type cellule de Gilbert, pour les deux premiers mélangeurs afin de
ne pas atténuer la sortie et un mélangeur passif pour le dernier pour limiter la
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consommation du dispositif.

— assurer la symétrie de l'implantation afin d'assurer des voies I et Q parfaitement en
quadrature pour toutes les fréquences.

D'autre part, les filtres passe-bande initialement prévus apreés chaque mélangeur devraient été
¢liminés de la version finale car 1'évaluation des performances des mélangeurs a permis
d'estimer une bonne ¢limination des fréquences dites images.

Pour la conception, le plan de fréquences a été réduit aux 9 premicres fréquences afin de
valider le principe tout en allégeant légerement la structure. Ainsi les mélangeurs II et IV de
l'architecture présentée dans la figure 3.2 ne sont plus nécessaires.

Ce travail est en cours. Un premier circuit, en technologie CMOS-AMS 0,35um, devrait étre
testé fin 2010.

1.2 Correction des erreurs dues aux fréquences parasites

Dans l'exemple du synthétiseur décrit précédemment, il est aisé de comprendre que les
utilisateurs des différentes sous-bandes vont se perturber mutuellement du fait des raies
parasites générées puisqu'elles coincident avec les fréquences de chaque utilisateur. Les
interférences induites vont provoquer une dégradation du taux d'erreur binaire ou du rapport
signal a bruit minimal nécessaire pour une performance cible. A titre d'exemple, le standard
MB-OFDM prévoit que le rapport signal a bruit ne soit pas détérioré de plus de 0,1dB pour un
taux d'erreur binaire cible de 102, Cette contrainte a permis de fixer que la puissance totale
des raies parasites ne doit pas dépasser -24dBc.

Dans le cadre de la Dirty RF, 1'objectif est de relacher les contraintes sur le cahier des charges
du synthétiseur de maniere a pouvoir assurer la performance malgré une puissance totale
parasite plus élevée. Le circuit peut alors étre moins complexe, par exemple, les filtres
peuvent étre moins sélectifs. Il est donc nécessaire de traiter le signal pour éliminer au
maximum les interférences produites. Le taux d'efficacité de la méthode permet alors de
répondre a la question suivante : quel est le niveau de raies parasites finalement acceptable
sans dégrader la performance cible?

L'analyse et la réduction des interférences dans les systémes de communication font 1'objet de
nombreuses études, cependant a notre connaissance, cette problématique n'a pas encore été
analysée. Notre contribution dans ce domaine est donc particulieérement originale.

— Notre contribution:

Les algorithmes développés pour réduire les interférences sont généralement basés sur les
méthodes de PIC (Parallel Interference Cancellation) ou SIC (Successive Interference
Cancellation) qui ont été développés initialement pour les transmissions utilisant le CDMA
(Code Division Multiplex Access) [Lai03], [Host99]. Le choix entre ces deux méthodes est
fait en fonction du probléme a traiter. Lorsque tous les parasites sont supposés de la méme
puissance, le traitement pour chaque utilisateur peut étre fait en paralléle (méthode PIC), dans
le cas contraire une estimation du plus puissant est effectué¢e afin d'étre 6té des autres et ainsi
de suite du plus fort au plus faible (méthode SIC). Dans notre cas, la méthode SIC a été
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choisie car les puissances sont différentes dans les bandes. Cependant 1'application de cette
méthode suppose de connaitre les signaux regus dans toutes les bandes, ce qui n'est le cas que
pour une station de base puisque les utilisateurs individuels n'ont pas acces a I'information du
signal recu par les autres.

Le cas que nous avons pu traiter correspond donc a la suppression des interférences pour une
liaison montante, des utilisateurs vers la station de base, en supposant les émetteurs idéaux.
L'application de la méthode suppose également que les caractéristiques de l'oscillateur local
implanté dans la station de base sont connues. Ainsi la puissance de chaque raie parasite dans
le synthétiseur peut étre estimée ou doit Etre mesurée.

Les étapes de la méthode sont les suivantes [24] :
1- Classement des utilisateurs par rapport a leur rapport signal interférence plus bruit (SINR)

2- Décision dure sur l'utilisateur possédant le meilleur rapport signal interférence plus bruit
(peu de risque d'erreur)

3- Annulation de l'influence de cet utilisateur sur tous les autres

4- Décision dure sur l'utilisateur possédant le 2e meilleur rapport signal interférence plus bruit
5- Annulation de l'influence de cet utilisateur sur tous les autres

... jusqu'au dernier utilisateur.

Si nécessaire, plusieurs itérations peuvent étre effectuées de l'ensemble des étapes décrites.
Elles permettent d'assurer des décisions dures plus fiables dés la deuxieme itération.

Le résultat proposé traite le cas de la fréquence la plus affectée par les raies parasites, a savoir
10,296 GHz. Le canal pris en compte présente simplement un bruit blanc gaussien (AWGN);
la modulation utilisée est QPSK-OFDM. La figure 3.5 présente le Taux d'Erreur Bianire
mesuré pour l'utilisateur a la fréquence 10,296 GHz. Les résultats intermédiaires, apres la
réduction d'interférences de chaque utilisateur, sont montrés afin d'évaluer l'efficacité et la
progression de la méthode. La derniere correction correspond a la courbe rose (avec marqueur
en losange) qui se rapproche de la courbe de référence « sans interférence ». La performance
est trés nettement ameéliorée par rapport au cas ou l'algorithme n'est pas appliqué.
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Fig. 3.5 Performance de l'algorithme proposé
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Compte tenu de 1'efficacité de la méthode, nous avons évalué la dégradation du rapport signal
a bruit pour une performance cible de TEB a 107 en augmentant volontairement le niveau des
raies parasites et en appliquant la méthode de compensation.

L'objectif est de trouver quelle puissance parasite est autorisée en appliquant la méthode de
compensation, sans détériorer le rapport signal a bruit de plus de 0,1 dB pour une performance
cible de TEB de 107 La figure 3.6 montre que la dégradation est supérieure a 0,1dB lorsque
la puissance totale des raies parasites est augmentée de plus de 7dB, soit un écart de -17dBc
autorisée par rapport a la fréquence cible générée. Cela correspond donc a la marge qui peut
étre accordée dans cet exemple sur la qualité de la syntheése de fréquence.
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Fig. 3.6 Performance de la méthode en augmentant les puissances des raies parasites

Afin de compléter cette analyse, nous avons testé la robustesse de la méthode en tenant
compte d'une incertitude sur les niveaux des raies parasites liée a la réalisation du circuit.
Ainsi on considere que la valeur de correction est fixe alors que les niveaux des raies différent
de la valeur attendue. En considérant une incertitude pouvant aller jusqu'a £3dBc (ce qui
semble tres €élevé pour une incertitude due a la dispersion des composants), la dégradation de
0,1dB du rapport signal a bruit est atteinte pour une puissance totale de raies parasites de
-18dBc (au lieu des -17dBc précédent et des -24dBc sans correction).

L'amélioration des performances a donc été mise en €vidence par simulation et la robustesse
de l'algorithme a été montrée. Son application permet d'accepter une conception moins
contraignante du synthétiseur.

Actuellement nous ne connaissons pas d'autre application qui nécessite un changement de
fréquence aussi rapide que pour le MB-OFDM. Tout systéme de radio opportuniste peut étre
satisfait pas un saut en fréquence effectué avec une boucle a verrouillage de phase.
Cependant, la rapidité de commutation peut étre utile pour améliorer la sécurité du systéme et
réduire les temps d'interception possibles, ou dans le cas de canaux variant tres fortement dans
le temps. La faisabilité de tels synthétiseurs de fréquence (associés ou non a un algorithme de
compensation) ouvre donc la porte a de nouvelles applications plus sécurisées, et plus
efficaces grace a l'utilisation de la diversité fréquentielle.
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2 Diversité fréquentielle par porteuses

L'utilisation de la diversité fréquentielle dans une bande de transmission permet de rendre le
systeme plus robuste aux imperfections du canal. L'étude précédente par exemple correspond
a une diversité fréquentielle par bande. Le cas extréme de la diversité est une diversité par
fréquence, permettant a un méme utilisateur de transmettre a diftférents endroits dans une
(large) bande donnée et de pouvoir bénéficier en moyenne d'une bonne qualité de
transmission.

Une transmission basée sur 'OFDM combinée avec un partage du canal en fréquence
(FDMA: Frequency Division Multiple Access) permet d'utiliser trés efficacement cette
propriété; il s'agit de 'OFDMA (Orthogonal Frequency Division Multiple Access - allocation
par porteuses dans un systtme OFDM). Les sous-porteuses d'un symbole OFDM sont dans ce
cas partagées entre plusieurs utilisateurs (Fig 3.7). Cette solution offre une trés grande
flexibilité dans I'allocation des ressources fréquentielles pour les utilisateurs.

Utilisateur 1 Utilisateur 2

1 Sous-porteuses
Fig. 3.7 Partage d'un symbole OFDM par plusieurs utilisateurs

L'OFDMA est actuellement utilis¢é pour le standard WiMax [AnprO7] et fait partie des
propositions pour la téléphonie mobile de 4éme génération, dite 4G [GaLp02]. Peu contestée
pour la liaison descendante (de la station de base vers les mobiles), cette solution reste en
discussion pour la liaison montante (des mobiles vers la station de base) car elle est peu
robuste aux problémes de désynchronisation temporelle et fréquentielle [More07].

En effet d'un point de vue fréquentiel, en liaison montante, un bloc de sous-porteuses est
affecté a chaque utilisateur; tous les blocs de porteuses sont juxtaposés au niveau de la station
de base pour créer un symbole OFDM global. Si chaque mobile présente un décalage en
fréquence spécifique (CFO : Carrier Frequency Offset), de fortes interférences entre porteuses
(ICT : InterCarrier Interference) apparaissent au niveau de la station de base. Des solutions
pour mesurer le décalage des porteuses de chaque mobile sont proposées mais ces méthodes
nécessitent une phase dédiée exclusivement a cette mesure dans la transmission et une tres
grande précision.

Dans nos travaux nous considérons que le synchronisation temporelle est acquise et
considérons le cas d'une désynchronisation en fréquence. Ce probléme de mauvaise
synchronisation fréquentielle est un véritable verrou en liaison montante pour l'optimisation
des systémes; il est rarement pris en compte dans la littérature lorsqu'il s'agit de considérer la
capacité et 1'allocation des porteuses en sa présence.
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2.1 Effet d'une désynchronisation en fréquence

La désynchronisation en fréquence peut étre due soit aux variations des caractéristiques de
l'oscillateur local du segment RF utilisé pour la transposition en fréquence (émetteur ou
récepteur), soit a une modification induite par le canal de propagation (comme l'effet Doppler
par exemple).

L'erreur de synchronisation de fréquence porteuse se traduit en OFDM:

— d'une part, par une rotation de phase et une atténuation appliquées aux échantillons
temporels recus a chaque instant en entrée du récepteur OFDM (les sous-porteuses ne
sont pas maximales aux fréquences utilisées dans le récepteur);

— d'autre part, par une perte d'orthogonalité entre les sous-porteuses qui se manifeste par
de l'interférence entre sous-porteuses, donc de l'interférence entre symboles
numériques (les sous-porteuses portant les symboles adjacents ne sont pas nulles aux
fréquences du récepteur).

La figure 3.8 montre schématiquement la problématique de ce phénomene sur le spectre.
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Fig. 3.8 a) Synchronisation parfaite b) Désynchronisation en fréquence

A titre d'exemple, des résultats de simulation rapportés montrent sur la figure 3.9 I'effet de
cette désynchronisation en terme de dégradation du rapport signal a bruit pour un TEB fix¢é a
10, en fonction de la valeur de l'offset fréquentiel, paramétré en % de 1'écart entre sous-
porteuses Af,,. L'effet est d'autant plus important que 1'offset est grand et augmente aussi avec
la densité de la modulation numérique.

Pour se fixer les idées, en considérant une précision pour le quartz de référence du récepteur
de quelques dizaines de ppm, la désynchronisation en fréquence Af induite dans la gamme des
GHz est de 'ordre de quelques dizaines de kHz. Dans le cas d'un symbole OFDM de durée de
'ordre de quelques ps (comme en Wimax ou WiFi par exemple), ce décalage en fréquence
représente quelques unités en % de 1'écart entre sous-porteuses.
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Fig. 3.9 Effet d'une désynchronisation de porteuse [Ho09]

Cet effet a été beaucoup étudié dans la littérature et des méthodes sont proposées pour réduire
son impact [Moos94], [Arms01], [STEMOS], [ZHA0O1].

Dans le cas d'un signal OFDMA, pour lequel les sous-porteuses sont partagées entre les
différents utilisateurs, la désynchronisation induit en plus, de l'interférence entre utilisateurs
aux extrémités de chaque bloc attribué.

2.2 Optimisation de [I'allocation de ressources en présence d'une
désynchronisation fréquentielle

Ce probleme de mauvaise synchronisation est un véritable verrou en liaison montante pour
l'optimisation des systémes; il est rarement pris en compte dans la littérature lorsqu'il s'agit de
considérer la capacité et 1'allocation des porteuses en sa présence. En liaison montante, soit
l'offset en fréquence est considéré et éventuellement compensé [Huan05], soit 1'allocation de
ressources est analysée [Huan09], mais pas I'un en présence de l'autre. Dans le contexte de la
Dirty REF, il est toutefois réaliste de considérer qu'il reste toujours un décalage résiduel, plus
ou moins important, de chaque porteuse et il est judicieux de le prendre en compte pour les
optimisations.

= Notre contribution :

Notre contribution dans ce contexte concerne l'optimisation de l'allocation de ressources en
liaison montante en tenant compte de cette désynchronisation en fréquence tout en essayant de
tirer le meilleur profit de la diversité fréquentielle dans la bande.

L'objectif concernant I'allocation de ressources est de distribuer les sous-porteuses disponibles
a chaque utilisateur tout en respectant les requétes de chacun en terme de débit et de qualité de
transmission, et en minimisant 1'énergie consommeée. De nombreux facteurs sont a prendre a
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compte dans ce type d'exercice (puissance, canal...); notre contribution concerne 1'obtention
d'un compromis entre l'utilisation de la diversité fréquentielle a l'intérieur d'un canal et la
robustesse a une mauvaise synchronisation. Cependant, la difficulté réside dans 1'antagonisme
total entre les deux objectifs :

— profiter au maximum de la diversit¢ fréquentielle implique une allocation des
ressources par entrelacement des sous-porteuses des différents utilisateurs; plus les
sous-porteuses d'un méme utilisateur sont ¢éloignées les unes des autres, plus
l'utilisateur bénéficie de la diversité du canal;

— a l'inverse, profiter d'un systétme robuste face a une mauvaise synchronisation
implique une allocation par blocs; il faut réduire le nombre de blocs par utilisateur
pour réduire les interférences entre sous-porteuses d'utilisateurs différents, puisqu'elles
se matérialisent en bordure de bloc.

Utilisateur 1 Utilisateur 2

1 Sous-porteuses N 1 Sous-porteuses N
p p

(a) (b)
Fig. 3.10 Allocation de sous-porteuses: (a) par bloc, (b) par entrelacement

Une allocation des porteuses par entrelacement pour les utilisateurs ne complique pas la
synchronisation en liaison descendante car les utilisateurs traitent leur bloc respectif
indépendamment les uns des autres. Mais cette optimisation devient délicate en liaison
montante puisque la station de base doit se synchroniser sur 1'un ou l'autre des utilisateurs,
eux-mémes n'ayant pas forcément émis strictement a la bonne fréquence. Ainsi une
synchronisation réalisée sur le premier utilisateur induit des interférences avec les porteuses
des autres et vice-versa, ceci d'autant plus que les blocs sont de taille réduite.

Cette étude est réalisée dans le cadre de la thése de Babar Aziz financée par un projet Ile-de-
France, DIGITEO.

Avant de traiter le probléme de l'allocation de ressources, il a été jugé nécessaire de
développer un modele analytique d'une transmission multi-porteuses multi-utilisateurs en
liaison montante en incorporant un offset sur la fréquence porteuse. La particularité de ce
modele est qu'il prend en compte I'impact de la désynchronisation sur le préfixe cyclique [26],
contrairement aux autres méthodes. La figure 3.11 permet de mettre en évidence l'efficacité de
ce modele (noté Sce.2); il permet d'obtenir des résultats proches de simulations « systéme »
(noté Sce.l) réalisées, contrairement aux modeles analytiques (noté Sce.3) trouvés dans la
littérature [STEmMO8] qui ne considérent pas l'effet sur le préfixe cyclique. Dans la simulation
réalisée, le nombre de sous-porteuses du symbole OFDM est N,=64, la longueur du préfixe
cyclique est L=16, l'offset en fréquence est €gal a 8% de 1'espace entre sous-porteuses.
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Fig. 3.11 Performance du modele analytique mis en oeuvre

La prise en compte du préfixe cyclique pour évaluer les performances d'un systeme de
transmission OFDM en présence d'un offset en fréquence est donc primordial. Il ne doit pas
étre négligé dans les opérations d'optimisation du systeme.

La deuxiéme partie du travail a concerné la recherche du compromis diversité
fréquentielle/robustesse a la désynchronisation. En considérant, deux utilisateurs et en faisant
varier la taille des blocs de sous-porteuses allouées a chacun et leur degré d'entrelacement,
nous avons mis en évidence un seuil en terme de taille de bloc pour 1'allocation, a partir
duquel l'efficacité de la transmission chute nettement; empiriquement nous avons constaté que
le nombre de porteuses attribuées a un utilisateur ne doit pas étre inférieur a la moitié¢ du
prefixe cyclique pour l'entrelacement.

La figure 3.12 montre ce résultat pour un écart de fréquence de 7%, un nombre de sous-
porteuses par symbole de 128 et un préfixe cyclique de 32. La capacité tracée traduit la
quantité¢ d'information qui peut étre transmise par symbole OFDMA par utilisateur. Un
paramétrage en terme de nombre de sous-porteuses, et de schéma de modulation a été effectué
et donne la méme tendance, a savoir : une baisse notable de cette capacité a partir de blocs de
taille égale a la moiti¢ du préfixe cyclique.
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Fig. 3.12 Efficacité en fonction de la taille du bloc d'allocation

Ce compromis a également été obtenu et observé pour différents types d'allocation de
ressource :

— allocation statique, pour laquelle les utilisateurs ont tous le méme nombre de porteuses
affectées et la répartition est réguliére et fixe;

— allocation dynamique, pour laquelle I'allocation est effectuée en fonction de la qualité
du canal de transmission de chacun (en terme de rapport signal a bruit); le nombre de
porteuses allouées a chaque utilisateur peut-&tre identique ou pas.

La suite de ces travaux concerne la mise en place d'une méthode de correction dont I'objectif
est de réduire malgré tout la taille des blocs d'allocation (en dessous de la limite minimale
observée) sans dégrader la performance en présence d'une désynchronisation de porteuse.
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Conclusion/Contributions

Les nouveaux systémes de transmission prévoient de plus en plus l'utilisation de la diversité
qu'elle soit spatiale, temporelle ou fréquentielle. En effet, les conditions de propagation sont
telles qu'il est plus prudent, afin d'assurer la continuité de la performance, de prévoir de la
redondance d'information. Dans ce contexte, l'é¢tude d'un synthétiseur de fréquences multi-
bandes rapide permettant d'assurer une diversité fréquentielle, est particuliérement
intéressante. Les contraintes imposées dans le Multi-Bandes OFDM en font un systéme tres
complexe. Nos travaux dans ce théme interviennent a plusieurs niveaux puisqu'ils
concernent : l'optimisation de l'architecture du synthétiseur, sa conception/réalisation (en
cours), le traitement numérique nécessaire pour atténuer l'effet des fréquences parasites
générées. Les communications en rapport avec ce travail sont :

[5] S.Traverso, M.Ariaupno, J.LGauTier, C.Lereau, [.LFuaLkow ,"A 14-band low complexity
and high performance synthesizer architecture for MB-OFDM communication", /[EEE
Transactions on Circuits And System II, June 2007, vol 54, number 6, pp 552-557

[39] S.Traverso, M. Ariaupo, J.L. Gautier, I. Fuarkow, C. Lereau, "Synthétiseur de
fréquence sur 14 bandes pour les communications MB-OFDM", JNM2007, 22-24 mai
2007, Toulouse

[23] B.MiLevsky, M.Ariaupo, J.L.Gautier, I.LFuaikow, M.Hristov, “Correction of In-band
Self-Interference due to Imperfect Frequency Synthesizer”, EuMW (EuWiT),
September 2009, Rome

[24] B.MiLevsky, M.Ariaupo, J.L.GauTier, [.LFuaLkow, M.Hristov, “Successive Interference
Cancellation (SIC) in MB-OFDM Receiver with Imperfect Local Oscillator”, accepté
a EuMW (EuMC), September 2010, Paris

Dans un contexte plus général, les variations potentielles de la fréquence de 1'oscillateur local
peuvent provoquer des interférences entre utilisateurs. Ce défaut est particulierement néfaste
pour les transmissions multi-porteuses car il provoque des interférences entre sous-porteuses
et son influence doit €tre prise en compte sur beaucoup de parametres de la transmission.
Dans le cadre de la thématique « Allocation de ressources », nous avons étudi¢ le cas d'une
liaison montante en OFDMA afin de trouver le compromis entre bénéfice de la diversité du
canal et allocation entrelacée des sous-porteuses en tenant compte de cette désynchronisation.
Ce travail a donné lieu a une communication:

[26] B.Aziz, .LFuaLkow, M. Ariaupo, “Intercarrier Interference in Uplink OFDMA systems
with Carrier Frequency Offset”, accepté a PIMRC, September 2010, Istanbul

88



Chapitre 3 : Le frontal RF et la diversité fréequentielle

Ce travail s'oriente maintenant sur la possibilité de compenser au niveau du récepteur la baisse
de performance associée a une mauvaise synchronisation dans le cas d'une allocation par petit
bloc. L'objectif est de pouvoir réduire la taille des blocs d'allocation (idéalement pour tendre
vers l'entrelacement) sans dégrader la performance grace a une méthode de correction.
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Conclusion et Perspectives de recherche

L'étude de l'impact des circuits RF sur les performances des transmissions est devenue mon
principal centre d'intérét au cours de ces dernieres années. Les analyses des
émetteurs/récepteurs réalisées permettent de tester un circuit (co-simulation Circuit/Systéme)
ou une fonction représentant un circuit (simulation Systéme comportementale) dans un
contexte réaliste qui tient compte de la forme du signal a transmettre, du canal ... et qui
permettent en utilisant les caractéristiques des circuits de prévoir les performances du
systéme. Cette analyse préliminaire permet de comprendre les phénomeénes et autorise ensuite
le développement de méthodes correctives.

Ainsi, dans les études réalisées et présentées dans ce mémoire, j'ai systématiquement utilisé la
démarche suivante:

— mesurer la dégradation des performances associées a un défaut (en terme de TEB, ou
d'EVM, ou d'ACPR)

— mettre en oeuvre une modélisation réaliste
— développer une méthode de correction

La méthode de correction a pour objectif soit d'améliorer la performance en présence d'un
défaut, soit d'autoriser, a performance identique, un défaut plus important (Dirty RF).

Actuellement focalisée sur les transmissions multi-porteuses type OFDM car elles sont
particuliérement sensibles aux défauts et imperfections du segment RF, je ne souhaite pas m'y
restreindre. La diversité des standards, des procédés de modulation, I'évolution des besoins et
des conditions d'utilisation permettent de prévoir de nombreux verrous technologiques et
scientifiques a lever.

Je donne donc ici la voie vers laquelle je souhaite insérer mes travaux.

De la Dirty RF ...

La Dirty RF est clairement un concept intéressant pour améliorer les performances des
systéemes de communication et présente l'intérét scientifique d'allier le traitement du signal a
la conception des circuits et du segment RF. Elle peut permettre en conséquence d'améliorer
les caractéristiques des systémes en terme de colt et de consommation. Il me semble donc
nécessaire de poursuivre dans cette voie afin d'améliorer le fonctionnement des systémes
actuels, souvent largement sur-dimensionnés par rapport a l'objectif visé, du point de vue
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énergétique d'une part et du point de vue de I'utilisation du spectre d'autre part.

En outre, la réflexion concernant les améliorations des systémes de communication doit étre
menée en pensant qu'ils devraient étre le plus universels possible, a savoir étre capables de
traiter n'importe quel standard. Ils nécessiteront donc de la flexibilit¢ et de la
reconfigurabilité, en tenant compte des besoins, des ressources et de I'environnement (Radio
Cognitive).

La faisabilité de ces systémes adaptatifs « multi-tout » passe par une optimisation a plusieurs
niveaux. Je me concentrerai ici sur les deux aspects qui m'intéressent particulierement : la
consommation d'énergie et 'occupation spectrale.

Concernant la consommation :

* Dans ce contexte, la thématique associée au compromis linéarité¢/rendement du
segment RF est primordiale. Les architectures doivent permettre de transformer le
signal présentant une forte dynamique en signal avec un PAPR réduit voire un signal a
enveloppe constante. Cependant les architectures proposées a ce jour posent encore de
nombreux problémes quant a leur faisabilité; citons les problemes de largeur de bande
et de synchronisation entre voies par exemple.

— Dans ce contexte, mes perspectives de recherche a court terme se positionnent dans le
cadre de la thése de Mathilde Brandon, en coopération avec Thalés Communication. Les
travaux concernent l'analyse et le développement de méthodes de réduction de PAPR, de
linéarisation et d'amélioration de rendement. L'optimisation passe alors par l'application
conjointe des différentes méthodes, appliquées au signal et au circuit, et I'obtention d'un
compromis d'utilisation de chacune. Des simulations globales incluant toutes les étapes de
mise en forme et de traitement permettront cette optimisation. D'autre part, les variations en
fréquence des caractéristiques du segment RF devront étre prises en compte et compensées,
aussi bien en hautes fréquences si le signal est large bande, qu'en basses fréquences.

* Une ¢économie d'énergie possible consiste a modifier les caractéristiques de
transmission a un instant t dans un environnement donné. Si les conditions de
propagation changent, il est possible d'envisager de modifier les parameétres de la
couche physique (modulation, puissance...). La problématique nécessite alors de
développer des méthodes peu consommatrices permettant de faire un état des lieux,
d'étre capable de décider du besoin ou pas de la modification a apporter et d'optimiser
la configuration du segment RF pour assurer les performances de la transmission.
L'impact sur la consommation en terme de test puis de reconfigurabilité est bien sir la
clé pour savoir si la solution apporte effectivement un gain.

— Dans cette problématique, je souhaite m'intéresser a lI'impact de la modification de la mise
en forme du signal sur le segment RF, son fonctionnement et sa consommation. Par exemple,
la modification du PAPR associée a la modification de la modulation numérique induit un
besoin de modifier le point de fonctionnement de 1'amplificateur dans le but d'optimiser son
rendement.
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Concernant 'utilisation du spectre :

L'utilisation du spectre est soumise a deux contraintes de fonctionnement : imposer de la
diversité fréquentielle lorsque le canal de propagation est difficile, et optimiser 1'occupation
des bandes de fréquences.

\

Dans les deux cas, le verrou commun qui apparait est la capacité a mesurer les
caractéristiques du canal en terme de disponibilité du spectre, d'environnement radio ... et de
connaitre bien sir les ressources en fonction des besoins. Ce concept nécessite un sondage
spectral (« Spectrum Sensing ») et passe par le développement d'algorithmes fiables et faciles
a implémenter et par la mise en oeuvre des segments frontaux associés.

— Bien que peu impliquée aujourd’hui dans cette problématique, je suis trés intéressée par la
faisabilité de ces nouveaux systémes qui autoriseront le développement de la Radio Cognitive.
Mon intervention serait sur l'impact de la méthode de sondage spectral sur l'architecture du
segment RF ou a l'inverse de I'impact du segment RF sur les procédés mis en jeu. L'expertise
acquise lors du développement du synthétiseur agile multi-fréquences et sur 1'optimisation de
l'allocation de fréquences peuvent également étre utile dans la mise en oeuvre de ce concept.

Les problématiques abordées précédemment seront des points clés pour le développement
d'équipements multi-standards ou multi-modes, incluant comme indiqué a plusieurs reprises
le concept de Radio Cognitive. La Radio Cognitive doit permettre d'adapter la configuration
en fonction des besoins, des ressources et de l'environnement. La transmission dans ces
conditions nécessite donc une propriété de reconfigurabilité de I'équipement. Concernant la
partie analogique, il est nécessaire de trouver le bon compromis entre les deux solutions
extrémes suivantes :
— un segment RF « universel » large bande suivi d'un traitement numérique pour isoler
l'information
— un empilement des segments RF qui assure une bonne performance et facilite le
traitement numérique.
Ces deux solutions ne sont probablement pas les bonnes, ni d'un point de vue coit, ni d'un
point de vue consommation. Le degré nécessaire/suffisant/maximum de reconfigurabilité de
chaque partie (analogique ou numérique) de 1'équipement doit étre évalué en tenant compte
des conséquences sur l'autre partie (numérique ou analogique ).

— J'envisage de mener ces travaux avec pour objectif de simplifier le segment analogique
pour conduire a une conversion numérique au plus prés de 1’antenne et a ajouter un pré/post
traitement numérique pour corriger ou compenser les défauts des éléments analogiques. Des
simulations globales de la chaine de transmission dans les différents cas identifiés permettront
d'évaluer la complexité de chacune des solutions proposées, ainsi que les contraintes sur les
composants dans chaque cas. Le principe de Dirty RF et les algorithmes déja développés
doivent également influencer sur le choix de la solution. Les aspects d'autonomie,
d'encombrement, et de colit devront étre pris en compte €galement pour comparer les
solutions.
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.... vers la Green Telecom.

Cependant il devient nécessaire d'aller encore plus loin et d'imaginer des systémes de
transmission congus non seulement pour prévoir de fort transfert d'informations mais aussi
pour réduire trés fortement l'impact de ces systetmes en terme de consommation et de
pollution électromagnétique. Cet objectif m'interpelle particulierement et je souhaite pouvoir
apporter ma contribution dans le développement de ces nouveaux systémes.

De nombreuses entreprises en liaison avec les télécommunications s'intéressent aujourd'hui a
cette nouvelle problématique. Un consortium a récemment vu le jour, il s'agit de « Green
Touch »', qui regroupe quelques industriels et académiques pour imaginer les réseaux du futur
avec comme objectif de réduire d'un facteur 1000 la consommation des futurs réseaux de
communication. Pour cela, il faut « Repenser ['architecture et les composants des réseaux ».
Pour donner une image frappante, il est indiqué qu'une fois ces technologies mises en place,
«la quantité d'énergie aujourd’hui nécessaire pour utiliser tous les réseaux, y compris
'Internet, pendant une seule journée permettra de faire fonctionner ces mémes réseaux
pendant trois ans. »

Toute la chaine de communication doit étre remise a plat, des composants physiques aux
logiciels, afin de la dimensionner dans un objectif de réduction de la consommation.

Envisager des systémes multi-standards reconfigurables adaptatifs est le premier pas
autorisant I'idée développée pour la Green Telecom puisque ceci aurait pour conséquence bien
sir d'éviter le déploiement de multiples systemes et donc d'éviter la multiplication des
composants et des systemes de transmission nécessaires.

D'un point de vue technologique, I'évolution actuelle permet une réduction des tensions
d'alimentation des circuits cependant la réduction des tailles des transistors induit a l'inverse
une augmentation des courants de fuite ce qui n'est pas favorable a une réduction de la
consommation. Il est donc indispensable de continuer de prévoir des méthodes impactant le
traitement du signal et I'architecture du systéme pour optimiser la consommation.

Tous les domaines doivent étre conjointement abordés, de la théorie de l'information a la
couche physique, du numérique a l'analogique... Cet aspect pluri-disciplinaires m'intéresse
particulierement et ouvre la voie vers de nombreux thémes de recherche qui utiliseront
inévitablement les méthodes cités précédemment.

— )
@))) GreenTouch
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* ACPR : Adjacent Channel Power Ratio
Une mesure d'ACPR s'effectue a partir d'un signal centré sur la fréquence de travail, de bande

passante égale a la bande utile de transmission. La non-linéarité du circuit provoque sur le spectre
de sortie une remontée des lobes secondaires, parasites pour les canaux adjacents. L'ACPR est la
différence en dB entre la puissance contenue dans une bande Of dans la bande utile et la puissance
dans la méme bande &f dans le canal adjacent. Une dissymétrie des caractéristiques du circuit sur la
bande de fréquence étudiée peut provoquer des valeurs d'ACPR droit et gauche différentes.

Les standards de transmission requicrent typiquement des ACPR supérieurs a 40dB pour éviter de
trop perturber les canaux voisins.

20

o

-20 — ACP.

AM AL

=
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Fig. Ann.1  Représentation de I'ACPR

e EVM : Error Vector Magnitude

La mesure d'EVM s'effectue en comparant le signal observé (déformé) au signal idéal. Cette mesure
s'effectue dans le plan IQ complexe, et s'exprime en pourcentage.

1.0

/bymhulc déformé

KL'n'tur d’amplitude

N Erreur de phase
k=1

EVM =100 k=l

ou N représente le nombre de symboles mesurés.

Fig. Ann.2  Erreur vectorielle

Les standards de transmission requierent typiquement des EVM inférieurs a 15%.

¢ Modulation numérique en quadrature : M-QAM

La modulation d'amplitude en quadrature (en anglais, Quadrature Amplitude Modulation ou QAM)
est une forme de modulation d'amplitude d'une porteuse et de cette porteuse déphasée de 90°, selon
l'information transportée par deux signaux d'entrée, notés I et Q. Cela signifie que l'amplitude et la
phase de la porteuse sont simultanément modifiées en fonction de 1l'information a transmettre. Le
parametre M utilisé dans la notation M-QAM indique le nombre d'états possible dans Ia
modulation; M peut prendre typiquement les valeurs 4, 16, 64, 256...
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Fig. Ann.3  a) Modulateur 1Q b) Exemple de constellation en
modulation 16QAM

*  OFDM : Orthogonal Frequency Division Multiplexing [Nee00]

Le principe de la modulation multi-porteuses a été développé pour faire face aux problémes
rencontrés lors de la propagation dans des canaux perturbés. En effet si des réflexions multiples se
produisent entre 1'émetteur et le récepteur, la fonction de transfert associée du canal peut présenter
des variations sur la bande de transmission, ce qui nécessite alors un processus d'égalisation de
canal c'est a dire de compensation de la fonction de transfert. Or le multiplexage en fréquence des
données a transmettre facilite cette opération d'égalisation, c'est pourquoi cette technique est de plus
en plus utilisée: pour la diffusion du son numérique (DAB Digital Audio Broadcasting), de la
télévision numérique terrestre (DVB-T Digital Video Broadcasting terrestrial), de communications
numériques hauts débits (ADSL Asynchronous Digital Subscriber Line) sur la boucle locale
téléphonique, ainsi que dans 1’é¢tude des normes de communications pour réseaux locaux a
I’intérieur des batiments ( Hiperlan 2 BRAN ).

L'idée de base des techniques multi-porteuses est de diviser le spectre disponible en plusieurs sous-
bandes plus étroites et de transmettre des données numériques en les modulant sur un grand nombre
de porteuses en méme temps (multiplexage en fréquence). Pour augmenter 1’efficacité spectrale les
porteuses doivent étre orthogonales (le spectre autour de chaque porteuse s'annule rigoureusement
pour toutes les autres).

Fig. Ann.4  Spectre d'un signal OFDM : orthogonalité des porteuses

Ainsi le principe de la modulation OFDM est le suivant :
— les données numériques (co, Ci ..., Cn-1) SOnt groupées par paquets de N
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NB : Les données numériques cx sont des nombres complexes définis a partir d’¢léments binaires
par une constellation de modulation d’amplitude en quadrature MAQ a plusieurs états ( 4, 16, 64, de
facon générale a 2q états).

— chaque donnée module une porteuse différente au méme instant

— la sortie est une combinaison des différentes porteuses

Ces opérations sont efficacement effectuées grace a la Transformée de Fourier qui permet d'assurer
'orthogonalité des porteuses dans le cas ou I'espace entre sous-porteuses est égal a 1/T,. Ainsi le
symbole OFDM est un regroupement de N symboles numériques sur N porteuses. Physiquement,
les symboles numériques c sont les données dans 1’espace fréquentiel, les échantillons du signal
sont les données dans I’espace temporel puisqu’on passe des premiers aux seconds par une
transformée de Fourier inverse.

Co
T ejwol
-— [—— C1
B (5 15 I s, L
> .
Cya
2 b=
7 u -

5 -
Fig. 4nn.5  Fabrication du symbole OFDM

. © J4 . . \ r . r .
Inverse a I'émission, la Transformée de Fourier est Directe a la réception pour la démodulation.
M Er r . r N . . .
Les données numériques retrouw€es co, C; ..., cn.1 sont alors égalisées trés simplement en multipliant

par l'inverse de la fonction de transfert du canal (dans le cas de I'égalisation Zero Forcing),
fréquence par fréquence ou encore donnée par donnée. En effet, si la bande totale de transmission
voit un canal de fonction de transfert variable, chaque sous-porteuse voit elle un canal constant qui
l'atténue ou l'amplifie. Elle peut donc étre compensée indépendamment des autres.

Mais si le canal est perturbé et subit des réflexions multiples, des Interférences Entre Symboles
(IES) se produisent car les échos provoquent des répétitions du signal, décalées dans le temps, qui
se mélent au signal initial. Pour combattre ces interférences, un Intervalle de Garde (IG) est ajouté,
plus long que le plus grand des retards observés. Il permet d'absorber les interférences dans une
partie du symbole inutile, qui sera éliminée a la réception (Fig.Ann.6).

— 1S
Signal } 1 . Ts .
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i t 2 G
' émis - »t
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IES IES o

Fig. Ann.6  Localisation de I'IES avec et sans intervalle de garde
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Cet intervalle de garde présente toutefois I'inconvénient de rallonger le symbole a transmettre donc
de réduire le débit. Il est typiquement, en OFDM, toujours limité a %4 du symbole. Il peut étre
constitué de 0 mais pour permettre I'équivalence Convolution en temps/ Multiplication en fréquence
nécessaire pour 1'égalisation simplifiée, il est constitué d'une recopie de quelques échantillons pris a
la fin du symbole, ce qui rend le signal circulaire. Dans ce cas, on parle de Préfixe Cyclique (PC).

L'avantage principal de 'OFDM est de permettre une égalisation des symboles a la réception

extrémement simplifiée, ce qui en fait une modulation appréciée pour les transmissions a canal
difficile.

Les inconvénients de 'OFDM sont de deux types :
— difficulté de synchronisation en temps et fréquence

— grande dynamique des signaux

¢ Produits d'intermodulation

Lorsqu'un circuit non linéaire est excité par deux signaux sinusoidaux aux fréquences f; et f,, des
produits d'intermodulation peuvent étre générés; ils sont issus des différentes combinaisons
possibles entre les signaux d'entrée, typiquement +mfi+nf,. Un parametre noté C/I permet de
quantifier en dB la puissance des raies d'intermodulation par rapport a la raie principale.

Xt Yef)

fi1s

freq

Fig. Ann.7  Visualisation des produits d'intermodulation d'ordre 2
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Abstract This paper presents a high speed, 9-bit RF
Digital-to-Analog Converter based on a new architecture
implemented in a 0.13 pum BiCMOS process and able to
adjust the output power by 45 dB to meet gain control
requirements of the new communications standards with a
SFDR >25 dBc. The maximum test-demonstrated fre-
quency is 1.4 GHz and the chip dissipates <25 mW.

Keywords Control gain - Radio-frequency
digital-to-analog-converter (RFDAC) - Spurious free
dynamic range (SFDR) - Digital transmitter

1 Introduction

This paper presents a 9-bit Digital-to-Analog-Converter
(DAC) to be included in a new full-digital transmitter
architecture [1]. It should be able to support all the stan-
dards and applications that require efficient amplification.
This transmitter needs a DAC to drive the power amplifier
(PA) and to perform gain control (Fig. 1). The main fea-
tures of this conversion block are:

e O-bit resolution, related to the minimum required
quantification of a complex multicarrier signal.

e High operating frequency (GHz) to perform the con-
version of a transposed RF digitized signal.

J. Gutierrez (X)) - D. Pache
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38926 Crolles Cedex Paris, France

e-mail: jorge.gutierrez@ymail.com
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95014 Cergy Cedex Paris, France

e The output is a fully differential signal to drive the
power amplifier.

e Simple architecture to meet the speed and cost constraints.

e Very high dynamic range; actually, in the case of
standards requiring a gain control (e.g. UMTS), the
output power of the radio transmitter can vary in a
range of 80 dB. If the PA is supposed to have 35 dB
dynamic, the DAC must provide ~45 dB gain control
to adjust the transmitter power.

This paper is organized as follows. A first section
reviews the basic principles of a DAC and gives details
about the chosen conversion principle and the advantages
with regards to a classical binary conversion [2-6]. Simu-
lations and measurement performances are discussed in
Sect. 3 with a conclusion at last.

2 DAC architecture principle

Among the different implementations (R-2R ladder, swit-
ched capacitors, weighted current sources), a conversion
structure based on the weighted type has been chosen. The
main advantages associated with this current-steering
architecture are:

Easy integration in CMOS process.
High speed.

High energetic efficiency.

Low silicon area.

Among the different methods to implement a weighted
DAC (binary weighted, segmented, hybrid), we have cho-
sen an improved binary weighted current source solution
which represents the best trade-off between speed, linearity
and consumption.
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Fig. 1 DAC with gain control Gain Control

l A 4
g
A JP

C B

~45dB  ~35dB

The basic principle of a binary-weighted 9-bit DAC is
given by Eq. 1. This classical converter contains nine
current sources driven by each of the bits. The sources are
designed so that each current is proportional to the bit
weight.

n=8

Iour = Y 2"B,Iisp (1)
n=0

with B, = bit to convert, I} sg = current corresponding to
the least significant bit.

The main drawback of this classical binary structure is
the high factor between the most significant bit current and
the least-significant bit (256 in a 9bit DAC application). As
a consequence, the non-linearity grows and the frequency
is limited because of the use of big size transistors for
design.

To overcome this, we propose to reduce the size ratios
of the transistors by splitting the basic structure in two
DACs with smaller sizes, this technique is known as
“segmented current-mode DAC” (Fig. 2):

e DAC, (4bits): driven by the four least significant bits:
n=3

Iouri =Y _2".By.Isp1 (2)
n=0

e DAGC, (5bits): driven by the five most significant bits:

Fig. 2 Proposed architecture
for a 9-bit Digital-to-Analog
Converter

m=4

Iout2 = 2" Byi4-IsB2 (3)
m=0

Assuming the least significant current is: I gg; =
24 I sp1

Then, the output current of the second DAC is given by
(4):

m=4

Iour: = Z 2" B yaisp 4)

m=0

Applying the superposition principle, we get:
n==8
lout = Iouti + lout2 = Z 2".B, I sB1 (5)
n=0

To obtained gain control for the DAC, currents I gp;
and I;sg, were generated from a 45 dB dynamic range
variable reference current Ixgr. To minimize the variation
between the current flowing into the two conversion blocks
and the transistors size, we choose:

IRgF
Iisp1 = e and Iy sp2 = 4.Irgr (6)
instead of
I s1 = Irer and I1sgy = 16.IRgF (7)

Figure 3 shows the ratio Iy spy/lisg1 from Egs. 6 and 7
versus Irgr over 45 dB range.
3 Circuit design

The digital-to-analog converter circuit has been designed
using 0.13 pm BiCMOS process from STMicroelectronics.

Differential Switches

I

Current Mirror |

o ,=21

LSB1 1,3

Current Mirror

I :IREF N

LSB1
4
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Fig. 3 High dynamic current
mirrors performances
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Fig. 4 Bipolar differential switches

To improve speed operation of the switches, we used
differential bipolar circuit. Bipolar switches require small
voltage difference of the driving signal. As shown in
Fig. 4, “0” logic value correspond to 1.8 V and “1” logic
value to 2.1 V.

So to interface switches to 1.2 V logic driving signals,
we have to use level shifter designed by differentials
bipolar circuits as shown in Fig. 5.

Switches and level shifter are differential circuits, so we
have to generate complementary signals. This is done by D
flip-flop circuits (DFF).

The structure of the DAC is shown Fig. 6.

The RFDAC conversion block has been designed, layout
is shown Fig. 7.

To test the speed and the gain control of our circuit over
45 dB, we have designed on the chip a 1.4 GHz 9-bit
CMOS ROM-less direct digital frequency synthesizer

60.0 70.0

30.0 400 50.0 80.0 90.0 100.0 110.0 120.0
Tppr 1A
2.5V
R,=20/2"kQ
R,=15/2"kQ R,=15/2"kQ
1.2V DATA DATA L2V

~Loov

Transistor size= 0.64.2" um
W,=0,1,2,3 for CNAI
W,=0,1,2,3,4 for CNA2

Fig. 5 Interface block level shifter
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by >
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Fig. 6 Structure of the DAC

(DDFS) (Fig. 8). Logic CMOS gates have been used
instead of area consuming Rom (sine look-up table) to
convert phase word to sine wave amplitude directly [7].
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Table 1 Summary of DAC performances

Resolution  fi,ax Pout,,, (differential) Power control SFDR

Power dissipation Power supply Technologie. Die size

9 bit 1.4GS/s —3 dBm 45 dB

>25dB <25 mW

12 &25V BiCMOS 160 x 160 pm?

This generator allows measuring the performances of
the DAC for a dynamic input. It synthesizes a variable
frequency sine signal. SFDR is measured by taking the
difference of the main signal tone and next highest tone in
a band from DC to Nyquist frequency being the best case
SFDR 27 dBc (simulation value). To minimize the effect
of the parasitic inductances and resistors of the bounding,
20 pF decoupling capacitors are placed near each supply
circuit.

4 Test versus simulation results

Figures 9 and 10 show the single-ended output power
measured (50 Q load) at the minimum frequency
(four = 390 kHz with f., = 100 MHz) and at the maxi-
mum frequency (f,, = 10.93 MHz with f., = 1.4 GHz)
synthesized sine waveforms after conversion by the DAC.
They are compared to the simulations results obtained by
ELDO simulation tool. The results are plotted over gain
control (variable reference current Iref).

A SFDR plot over output power clocking at 1.4 GHz is
plotted in Fig. 11.

Finally, the dissipated power is plotted over output
power in Fig. 12.

Beyond an output power of —6.4 dBm (reference cur-
rent value of 35 pA), the output power enters the saturation
region. The DAC converts the digital input signal adjusting
its output power from —51 to —6 dBm (R, = 50 Q) which
means a power variation of 45 dB with a SFDR >25 dBc.

The circuit has been demonstrated to operate up to
1.4 GHz. This frequency limitation comes from the DDFS
chip. This chip can synthesize sine waves at the before
mentioned maximum clock frequency so we are not able to
provide measured results at higher frequencies.

The circuit dissipates 25 mW for the maximum differ-
ential output power of —3 dBm.

5 Summary

We designed a 9-bit RF DAC with a gain control of 45 dB in
0.13 pm BiCMOS technology operating at a demonstrated
maximum frequency of 1.4 GHz (limited by the sine wave
generator). Over the output power range the DAC shows a
SFDR >25 dBc. This chip dissipates <25 mW for a differ-
ential output power of —3 dBm (R = 50 Q). The DAC
circuit has an area of 160 x 160 um?” considering only the

DAC block (DFF, level shifters and conversion block) and an
area of 160 x 220 um?, if the 9-bit Rom-less direct digital
frequency synthesizer is considered consuming <2.6 mW at
the maximum frequency of 1.4 GHz.

This circuit is suitable for 3G radio transmitters per-
forming a power control of 80 dB (the power amplifier
being supposed to control the remaining 35 dB) (Table 1).

This DAC will be integrated in a new digital transmitter
architecture employing a 1-bit Sigma-Delta modulator.
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Abstract— This paper presents an original way to implement a
wide band, low power, full-digital, linearized system for complex
modulation transmitter, The cireuit is devoted to all applications
that require efficient amplification, It has been implemented in a
0.13 pm BICMOS9 process, so simulation and experimental
results are presented to validate the principle of the system.

I. IntrRODUCTION

In the context of the proliferation of various standards in
3G or more, the evolution of transmitters leads to multi-
_ standard operation, In the perspective of a flexible transmitter,

the digital approach offers several advantages compared with
analog implementations. Indeed, added to less consumption
and size reduction, it 2llows an easier reconfigurable system.

Concerning the modulation, the increasing demand of
services leads to the use of more and more complex schemes
with non constent envelope signal (like CDMA. or OFDM
systems). So, the fransmitter must.include a system fo
linearize the amplification for any signals and optimize the
efficiency at the same time,

A transmitter has been proposed [1] to overcome all these
constraints, This proposed architecture (Fig.1) is based on the
use of a homodyne IQ transmitter, the EER (Envelope
Elimination and Restoration) method [2] and sampling
techniques [3] for the linearization. The main characteristic of
the architecture, Fig.1, is to generate an RF phase-modulated
with constant envelope signal before the amplifier, A 1bit-ZA
coder is used to convert the envelope signal in a constant
envelope one; this signal is, at the same time, combined with
both quadrature phase signals and transposed to the carrier
frequency thanks to three-inputs mixers. Thercfore, this
constant envelope signal can be amplified by any kind of non
linear high efficient PA, The envelope information is restored
by band-pass filtering. This architecture does not suffer from
phase/amplitude deley mismatch and bandwidth lmitation
introduced by the DC/DC converter used in classical EER
architecture, .

In the perspective of & ‘universal transmitter,” the
architecture is attended to meet modern communications
systems requirements (6.g. CDMA, CDMA2000, WCDMA,
UMTS) such 2s signal bandwidth, noise floor, dynamic range
(nearly 80dB), ... '

I S, .t
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L =hoosp
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~ e
- -costd - -
Fig. 1 Transmitter Architecture

In this work, we focus on ths implementation of the
linearization system, that is digital up to the amplifier. In a
previous paper [4], the design, the implementation and the
measured characteristics of a- high-speed, 45 dB power

- controlled, 9-bit (necessary fo respect the requirements for

new standards) RF DAC (Digital to Analog Converter) is

demonstrated. .
In this paper, we focus on an original way to implement a

digital quadrature modulator and the cembiner 10 ma.kc the
architecture digital boundary as far as possible in the
transmitter chain, ,

1. A Dicitar QUADRATURE MODULATOR

A, Toward the digital guadrature modulstor

As it is shown in Fig.1, the quadrature modulator mixes the
interpolated 1-bit ZA envelope signal with the normalized
phase signals (L,=I/NEQ?) and Q=IN(F+Q?) and the local
oscillators. . o

The immediate and classical* solution would be to
implement an analog modulator with three-inputs mixers.

In the perspective of a flexible transraitter, we wanted a
solution to push away the limit of the dgital part. A simple
digital multiplication of the phasé signals (I, and Q,) with the
two-levels TA signal could have been 2 solution, but, at high
frequencies, it suffers from long time lelay and high power
consumption. We implemented an als mative solution, based

on simple gates, presented in theme:t seetion,
. ¥
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B. New digital guadrature modulator.

~ Since the output of the £A and the LOs signals have only
+1 values, the multiplication of the three signals depends only

on the sign of the product of ZA and the LOs signals:
if both signals have the same value, then the output is

equal to I, (or Q)

@ if both signals have complementary vaIues, then the _

output is equal to -L, (or -Q,).

This corresponds 1o the truth table of a'logm exclusive OR
function. So the command signal (CMD), that determines
wether the phase signals have to be inverted or not, is simply
the XOR of the envelope (otitput of ZA) and 1O signals,

CMD=Esa®LO
CMDg= Em@LOw

Therefore the result of the mu1t1phcanon of the three

signals can be written as: _
1,5=(1,.CMD, )+ (~1,,.CMD,)

0" =(0,. CMD) (~0,.cuD,)

The unplemented 1Q modulator using only mulnplexors,
XOR and NOR gates is plotted inFig2. = -

J

1 I"EJITQ‘. <

"EA 1bit L

Fig. 2 Digit:illQuu‘rature‘Modu!aior

By choosing & simple, selection of +[, and +Q,, a
straightferward  fuli-digital and wideband quadrature
modulator can be implemented. The power consumpnon is
reduced contpare 1o naalog solutions,

In addition, the system gain in precision as the quadrature
LOs signals cax be digitally geperaled leading fo a phase -6ITOr
legs than 1°, and ihen o a mrmrmsatlon of the image
- frequency.

The two digital signals, Im and Qqo, have then to be added
through an output ’-ombmer presented in the followmg
section. .

At Om?r.rr COMBINER

A, Chozce of architective -

The sum of the two 9-bit hrgh frequency signals I, and Qw _

has 1o be realised at'the cutput.of the modulator, So a 10 bit
adder has to be designed 1t order o prevent overflow (Fig.3).

Tol .
i I 10bit
. N r D
10bit | = 1 é — Ve

| L

ol

Fig. 3 10- blt Dlgltal Adder with DAC

" But one must take care about two characteristics for the
‘design of the: adder [5]: the propagation delay and the power
consumption, They depend on the frequency, the supply
voltage, and the topology of the circuit. With actual
technology, the reachable performances are not sufficient for

high frequez-cies and low power applicaﬁons.

-The idea proposed in this work is to replace the 10-bit
d1g1ta1 adder and the 10-bit DAC by two 9-bit DACs
combined by addition of their output current in a foad (Fig.4).

S
Qoli .

- Fig. 4. Proposed Combiner -

This structure is differential and wideband, that avoids the
use of 2 band-limited single-to-differential citcuit at the input
of the power amphﬁer The power dissipation of the two 9-bit
DACs is the;same as in the case of  single 10-bit DAC since
for a given dutput power each DAC delivers half of the ooutput

pawet,

B, Power-controlled DAC

In order to mest the new standards gain control requirements
for radiocommunication systems, we need to achieve 80 dB
dynamic gain control. The power amplifier may have about
35dB of dynamic, so the output combiner, thanks to the DAC,
must provide approximately 45dB of gain control necessary 1o

adjust the transmitter power (Fig.5).

Gain Conitrol

Analog .
oy Combiner

~35dB
Fig. 5 System gain contro]

~46dB

In [4] we have described a way to design the Obits, 45dB gain
controlled DAC, To optimize its implementaﬁon, we have
proposed to split the basre structure in two DACs W1th smaller

- sizes,
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Fig. 6 Block diagram of the chip and fest set-up

IV, IMPLEMENTATION AND MEASUREMENTS

A, Test set-up

The linearization system, including the digital quadrature
modulator and the analog combiner, has been designed with
0.13um BiCMOS from STMicroelectronics. Fig.7- shows the
layout of the circuit including the TA coder, interpolation
filters, signal buffers, digital up-converters and analog

" combiner. Attention has been paid in the layout to separate the

low frequency digital circuit and power supplies from the RF
signals, ‘

4

320pm | § i

Fig. 7 Layout of the linearized system

A block disgram of the test set-up is shown on Fig.6.

The band-base processing consists in creating IQ datas that
permit the generation of the analog signals, Three external
9bits ADC are used to convert analog JQ sources signals into
digital domain. 9 bits represent the minimum resolution
needed to fulfill the new standards EVM requirements. The
interface block transforms the 3V output external DAC level

into the 1,2V input circuit level. A “clock generation” circuit

has been designed on the chip to generate the different clock
signals, derived from an external clock master frequency, Two
control signals (A and B) allow the A modulator frequency
control,

B. Simulated and experimental resulls

A test chip with only the 9bits DAC has been implemented
in & first step to demonstrate its performance [4]. DAC circuit
is 160*160pm? size, The chip consumes less than 3.5mW at
1,4GHz (limitation due to the signal generation). Simulation
results predict less than 48mW at 4GHz, The targeted 45dB
dynamic has been proved experimentally. :

Conceming the test of the whole implemented system (chip
of Fig7), Fig.8 and_Figd show the. output spectrum
respectively for simulation results and measurements in the
case of an envelope frequency of 3MHz, for a DAC control

. current of 20ptA; with a RF frequency of 900MHz (sampling

frequency limited experimentally to 1.8GHz). As expected,
and it allows to validate the principle of the linearized system,
the output of thé transmitter is composed of a two-tone signal

Z wwith a bandwidth of 6MHz.

The image rejection has been measured at -16dBc (Fig.9),”
compared to -26dBc (Fig.8) in the simulation. One of the
principal reasons of this increase is attributed to the
degradation introduced by out-of-chip components (9bits
ADC for example) and to the imperfections of the layout,

T
i |
1

-20.0 [r
1

-25.0

|
-30.8 ! E
!

~35.0

o ~40.0

|
i
!
i
i
-4

dBm

HEATY) 1
.5a.o—lv\—- }
A .
INEIE (I |

U 70 PR U PO

; i
N o BT
i {
H i
I

TR — .
£50.0MEG §70.0MEG

! éso.ﬁm& T s0dues $30.0MEG -‘_
: ) Frequency (Hz)

Fig. 8 In-band spectrum for Iref=20pA at 900 MHz (extracted layout

simulation} :
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Fig. 9 In-band spectrum for Iref=20p A at 900MHz (measured)

Finally, Flg.lO presents the dlss1pated power of the whole
system for LO frequency of $00MHz. It shows the increase
with the DAC current Iref, and an upper value of 35mW,
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Fig. 10 Dissipated power of the transmitter with DO frequency of 900 MHz

' linearized

, V. CowcLustons ,
This paper presents the implementation of a fully digital
transmitter  architecture  dedicated  to
radiocommunication standards, An original way to implement

an IQ modulator, fully-digital and wide band, has been

proposed. Tt takes advantage of the +1 signal at the oufput of

the 1-bit TA modulator and very simple implementation with
CMOS Ioglc gates " and multiplexors, mstead of h1gh.

consuming digital muluphers.

‘A chip has been realized in the 0.13pm BICMOS process
of StMicroelectronics; it has been optimized in the sense of
the consumption reduction, Its performances can be improved

thanks o an optimization of the layout and an intégration of .

the external blocks (for example, IQ sources); nevertheless the
measurments results allow to confirm the efficiency of this
digital approach, especially of the digital IQ modulator,
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Abstract

In addition to the power nonlinearity, the High
Frequency (HF) memory effects of the Power Amplifier
(PA) have a distorting influence even in the linear zone.
The objective of this paper is to present a simple way to
compensate for these memory effects in an Orthogonal

o Frequency Division Multiplex (OFDM) system. In order to

- represent the PA with HF memory effects in a-realistic
way, we use a clrcuit-level description by carrying out
mixed digital signal processing and Radio Frequency (R¥)
circuit cosimulation. Our solution is based on the Wiener
model of the PA and takes benefit of the cyclc prefix. In
addition, the new compensation method takes into account
the variation of the HF memory characteristics with the
power. We illustrate the performance of our method and
the accuracy of the Wiener model by means of digitayRE

cqsimulation.

Index Terms— HF Memory effects, Nonlinear Power
Amplifier, Orthogonal Frequency Division Multiplex

(OFDM).

1. Introduction

Recently, 2 worldwide convergence has occurred for
the use of the Orthogonal Frequency Division Multiplex
(OFDM) modulation for high data rates transmission.
OFDM has been adopted in many standards lke Digital
Audio Broadeasting (DAB), Digital Video Broadcasting
(DVB), High PErformance Radio Local Area Network
type 2 (HIPERLAN/2) and MultiBands Ultra Wide Band
(MB-UWRB) [1]. Its most useful attractive feature is its
high spectral efficiency (due to the orthogonality of the
subcarriers) and it is particularly suited for frequency
selective channels, Thanks to a cyclic prefix, this
technique transforms a frequency-selective channel into
a set of flat fading channels, The receiver complexity is
reduced to a DFT processing and only one tap scalar
equalization per carmier [1]. However, since N
subcarriers weighted by complex symbols coming from
a particular mapping are sumined, the signal has a large
dynamic range. This presents two major drawbacks: a

0-7803-9521-2/06/$20.00 @2006 1EEE.

Realistic
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ENSEA/UCP/CNRS

4_ Cergy-Pontoise — France.

large dynamic for the analog/mumeric conversion and a
system sensitivity to the nonlinearities of the RF front-
end components, in particular the power amplifier (PA)
at the transmitter.

Indeed, the amplifier behavior varies according to the
input power [2]. At high power, the amplifier has
AM/AM nonlinearity that involves clipping of the signal
(satration) and mixing of the  subcarders
(intermodulation), and AM/PM nonlinearity which

 introducés nonlinear phase shift. These effects are well

2629

known and there are” well-established - modeling - - -

techniques for narrowband system level. But, these
techniques are not sufficiently accurate for wideband
communication systems.

In fact, the PA, the output response at a given instant
depends not only on the input signal at the same time
insiant but also the input signal at preceding instants
over a limited duration, leading to so-called “High
Frequency memory effect”, Spectrally, this can be
expressed as a spectral distortion of the signal which
introduces performance degradation in wideband
systems even in the linear zone of the PA (low input
power) [3] [4].

In this paper, we study the impact of a PA on an
OFDM signal in order to compensate for the HF
memory cffects as simply as possible. Wiener model
which represents simply the PA helps us to derive an
initial compensation method to compensate for HF
memory effects, This is done at the transmitter before
the OFDM modulator and is possible thanks to a long
enough cychic prefix [5). Then, we improve it by taking
info account the variation of the HF memory
characteristics with the input power. To validate our
method in a realistic case, we use a cosimulation of the
electronic circuit of the PA, thereby, the HF memory
effects of the PA are taken into account by performing
circuit-level simulation of the amplifier, which yields
highly accurate simulations close to what can be
observed using real amplifier measuréments. We denote
this representation by rea]isﬁqlampﬁﬁer. : R

The remainder of the paper is organized as follows. In
section II, we present a brief description of the OFDM
system and the PA, Next, we show results. concerning
the influence of the HE memory of the realistic PA ona




16-QAM based OFDM signal by doing cosimulation in
the Advanced Design Sysfem (ADS) software.
Cosimulation permits a behavioral simulation of the
system along with a circuit simulation of the amphﬁer
Finally we show in section II how it is possible in an
OFDM system to compensate for the HF memory effects
with adaptation to the input power. ‘

2. System Description

2.1. OFDM System

In an OFDM system the whole available bandwidth is

divided info N sub-bands, N data symbols coming from a
particular mapping (16-QAM in our simulations) are
modulated on the N corresponding subcarriers, which
are orthogona! to each other thanks to thé Inverse
Discrete Fourier Transform (IDFT).

Before the pulse shaping, a cyclic prefix is inserted at
the beginning of each OFDM symbol to “absorb” the
echo delays of the multipath channel and to allow an
. easy equalization [1], The signal is then cafried to the
Radio Frequency (RF) and amplified for the

transmission. A: block diagram of:the simulated system is
presented iz Figure 1,

Figure 1: Block diagram of the transmission
chain, -

2.2. Power Amphﬁer and HF Memory
Effects

The PA used in the system is designed in the RF
circuit part of the simulation software, It is a two stages
PA with a small signal gain of 22dB at the central
frequency of 5.2 GHz and a 1dB compression point of
about 31dBm. AM/AM and AM/PM characteristics are

shown in Figure 2.
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Figure 2: Amplitude and -phase characteristics
of the PA. ‘ '

The HF memory of the PA causes gain variation and
phase variation with respect to the frequency for & given
inpit power. Figure 3-(a) & (b) show gain and phase
varation respectively for' several average input powers
coveririg thie Tange —30 to 10dBi. We notice that all
gain and phase curves are identical in the range -30to -
10dBm. The éurves have a varying behavior above this
range (10 to 10dBm).

To observe meanly the HF memory effects on an

"OFDM  systenn; ‘the ~'whole transmission ~ chiain is

simulafed. in the ADS software and a cosimulation is

performed. All the components except the PA are ideal .

and expressed by a behavioral model in the digital part
of the software. The realistic amplifier’s circuit is

simulated in the RF part using the envelope transient.

method. 1t is excifed by a 16-QAM based OFDM signal
Wlth 64 subcarriers of 20 MHz bandwidih, and central
carrier frequency 5.2 GHz (Hiperlan2 is used as an
example),

To quantify the degradation of the. constelistion at the
receiver due to these effects, it is usual to evaluate the
EVM (Brror Vector Measurement) characteristic. It
describes the difference between the ideal and real points

of the constellation. Figure 6 shows the EVM result; we'

" can see the effects of HF memory especially. for weak
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input powers, For high power, the HF memory effects
are hidden by the nonlinearity and saturation.




3. Co:ﬁpensation of the HF Memory Effects

3.1. PA Modeling

The Wiener model is a common way to represent
nonlinear systems with memory as a linear subsystem
with memory followed by a memoryless nonlinear
subsystem [6]. Some studies have shown that the Wiener
model can be well suited to represent the PA, see [7]. In

this model, memory effects, which can be expressed as

the frequency dependency of the gain, are separated
from the power nonlinearities,

In an OFDM systern, the impulse response of the PA
will not introduce Inter-Symbol Interference as long as
the cyclic prefix is long enough. In practice, the impulse
response of the PA is short and easily exceeded by the
cyclic prefix.
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Figure 3: (a) gain and (b) phase variation due fo

memory effects.

3.2, Memory Effects Compensation

The insertion of the cyclic prefix, as in most OFDM
systems, changes a linear comvolution into a cyclic
convolution 2s long as the length of cyclic prefix is
longer than the impulse response [1]. A well-known
property of the DFT is that the cyclic convolution in
time domain results in a multiplication in the frequency
domain, This is usually used to simplify equalization in

0-7803-8521-2/06/$20.00 ©2006 |EEE,

OFDM systems.
In our previous publication [5], we have proved that

the use of the Wiener model for the amplifier leads to a
simple and efficient compensation method in the case of
the OFDM transmission, HF memory effects could be
seen as a filter with a frequency response H(fieq) So it is
‘possible to “equalize” this effect simply by multiplying
the IDFT inputs by 1/H{fFeq). '

The complex values of this H(freq) can be obtained
directly from one of the gain and phase variation curves
shown in Figure 3. An example at 0dBm of input power

is presented in Figure 4,
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Figurs 4: (a) gain and (b) phase variation due to
memory effécts for input power=0dBm.

This method can be applied only if the cyclic prefix is
long enough, and its efficiency depends oii the linearity
of the components between the IDFT and the PA and the
acciracy of Wiener model. Figure 5 shows the proposed
archifecture,

Nonlinear amplifier with
HF memoty effeots

Figure 5: Proposeararchitecture to compe’nsate'
_ for HF memory effects in OFDM system.

The result of this HF membry effects compensation
method of is perfect in -30 to —10dBm range where the
EVM is reduced to zero as shown in Figure 6. This good
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compensation shows the interest of our method and the
accuracy of the Wiener model at the same time,

N -V-Memofy Effedts :

EVM (%)

-40 -30 ) -0 ] A0 0 10 20
Input power (dBm)
Figure 6: influence of memory effects and its
compensation on the EVM.

As the memory effects behavior is constant in the -30
to ~10dBm range, compensation method is efficient.

Above this range the behavior varies with input power.
. That is why the deferioration of the EVM performange . .
caused by HF miemdry effeécts is almost entirely -

compensated for low input powers. However, the

method yields no improvement for high input powers.
To improve the compensation performance for the

high power zone, compensation function must vary as

the power changes, in adaptive manner which is what we |

propose in the next section.

3.3. Adaptive Compensation

Indeed, as we can see in Figure 3, memory effects
(gain and phase variation) is different for each power
level that imposes the coefficients of H{freq) to vary
with the input power. The cosfficients: of the
compensation function should be H(Pufeq), with Py,
the mean input power of the amplifier for each

- frequency. _
Thus, it is very important to be able to compensate
with thé appropriate  coefficients, depending

simuitancously on the frequency and the power. The
new trensmiiter that we propose in this paper includes
this property. o

In order to perform compensation; first, the memory
effects curves (gain and" phase variation curves) are
normalized in order o not to modify the average power
of the OFDM signal. This is simply by dividing each
gain curve by. its mean value giving H,.m(Pifreq)
curves presented in Figure 7-(a). All of the mean values
. give the classical curve of gaitt shown in Figure 7-(b).
Then the complex values of the function
1/H orm(Pinfreq) are calculated and stored in an indexed

table,
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Figure 7: {a) normalized gain variation curves
_giving (b) the classical gain curve of the

PA.

To choose the appropriate coefficients it is necessary
to know the power transmitted by each subcarrier. In the
¢ase of an OFDM signal, each subcarrier is affected by a
symbol coming from the initial mapping (16-QAM in
our example) for which the power is well known. As our

‘compensation method is applied before the IDFT, it

affects directly the IDFT inputs (16-QAM symbols) by
multiplying them by the appropriate coefficient

‘ depending on the 16-QAM symbol power:

It is also easy to determine the 16-QAM symbol
power (only three possible values) and to extract the
coefficient Hom{Pmfreq) from an indexed table
comresponding to- the appropriate subcarrier and the
appropriate power. Figure 8 shows an example of how to
determine the Hyum(Py, /i) function. Supposing that the
power of the first QAM symbol on the first subcatrier is
(P)), then the appropriate coefficient will be Huom(Pu/1)s

. the second QAM symbol power on the second subcarrier
is (P), the coefficient 18 Hyuom(Ps3,/2) and so on. The
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inverse operation (I/H,o(Pi. i) 18 applied to obtain the
function that will multiply the QAM sequence before the

IDFT, .
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Figute 8: Hy.m(Pu , freq ) calculation for adaptive
compensation,

Taking into account the variation of the cosfficients
with fhe power leads to an improvement in ‘the
_comipensation performance seen on the EVM curve in
Figure 9. We observe an important gain especially in the
nonlincar zome which indicates that part of the
‘nonliiiearities is compensated for, Moreover, even if we
have not shown the phase variation, we claim that this
method allows correcting the variation of the phase with
frequency and power. The AM/PM conversion is also
partially comected, '
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Figure 9: Influence and compensation of HF
memory effects in terms of EVM.

Concerning fhe physical implementation of this
method, we think that it is not a problem to evaluate a

symbol power (quantization), memorize a coefficients -

table, choose the- appropriate coefficient and do a
multiplication. These operations can be implemented in

an existing DSP without increasing much the complexity

and the consumption.
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4, Conclusion

- The HF memory of the PA affects the transmission
performance especially for broadband systems. Its

effects on ait OFDM system are studied using

cosimulation of a realistié PA and a system level
transmission chain. We have proposed and validated a
method to compensate for the HF memory effects of Pas

in OFDM systems. Moreover, as the PA frequency
response H{freq) varies with the input power of the PA,
an improvement has been proposed by adapting the
compensation coefficients with respect to the input
power. The proposed new transmitter  perfectly
compensates for the flaws resulting from memory effects
and the correction is easily performed at the fransmitter

thanks to a long-eriough cyclic prefix.
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 Decision-Directed Channe] Estimation and
High I/Q Imbalance Compensation in OFDM Receivers
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Abstract—Direct-conversion architectores suffer from the mis-

match between the Im-phase (I) and the Quadraturé-phase

(Q) branches, commonly called /Q imbalance. Even low I/Q
fmbalances hmply poor performance of Crthogonal Frequency
Division Multiplexing (OFDM) systems. In this paper, we propose
a new algorlthm that uses both tralning and data symbols in
a decision-directed fashion to jointly estimate the channel and
compensate for high recelver I/Q imbalance, Simulation results

" show that onr method can compensate for high I/Q imbalance
values and also estimate a frequency selective channel,

Index Terms—I/Q imbslance, Orthogonal Frequercy Diviston
Multiplexing (OFDM), zero-IF, equalization.

1. INTRODUCTION

IRECT-CONVERSION architectures, also called zero-
|V IF architectures, are good candidates for producing low-
complexity OFDM receivers, The receiver I/Q imbalance re-
sulting from imperfect matching of the analog components in

the In-phase (T) and Quadrature-phase (Q) branches drastically

degrades the performance of OFDM systems [1]. In order to
design a high performance receiver, it is necessary to estimate
* and compensate for the I/Q imbalance, ‘A very promising ap-
proach is digital compensation. The /Q imbalance estimation
problem has been addressed in the literature, and there are
two main approaches, The first one is based on the received
training symbols. Tubbax e al. [1] and Yu er al, [2] use the
fact that the channel frequency response estimation has several
sharp transitions in the presence of I/Q imbalance. Their
technique estimates the I/Q imbalance when the frequency
channe] response on adjacent tones is highly correlated and
the I/Q imbalance is low. Tarighat ef al. [3] and Schuchert
et al. [4] propose an estimation technique based on a least-
mean-square filtering that converges slowly and requires a
high number of training symbols. Tarighat et al. [3] and
Windisch et al. [5] propose a technique that can estimate
the I/Q imbalance by inserting null tones in the training
symbols, Thus, the received training symbols are not affected
by mutual interference between pairs of symmetric subcarriers.
This technique gives an estimate of the I/Q imbalance using a
single OFDM training symbol, but it requires the modification
of the training symbols. The second approach is based on data
symbols only, A blind estimation is proposed by Windisch et

al, [6]: it uses the fact that the transmitted subcarriers are
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uiicorrelated. This method needs a high number of received
data symbols for a good statistical estimation of the I/Q
imbalance. If the number of data symbols is not sufficient,
an error floor occurs evén for high signal-to-noise ratios.

In this paper we are interested in the case where: () the
adjacent subcarriers’ correlation is low corresponding to a
dense multipath environment; (if) there are few training and
data symbols; (iii) the I/Q imbalance can be strong; (iv) the- -
data subcarriers carry high-order modulations and are very
sensitive to /Q imbalance, In these conditions the estimation
methods presented above cannot be used. We propose to
jointly compensate for high I/Q imbalance and to estimate and
equalize the channel frequency response. Our method can be
used for any OFDM systern, and converges very quickly as it
needs only few training and data symbols. It is original in the
sense that it 1ises both the training and data received symbols
in a decision-directed fashion. The remainder of the paper is

' organized as follows: Section IT introduces the I/Q imbalance

modeling in OFDM systems, Section III presents the proposed
method in the case of the reception of two different training
symbols, Section IV deals with the more general case of the
reception of a single training symbol, and describes an fterative -
algorithm using both the training symbol and the data symbols.
Finally Section V presents the choice of the parameters setting
of our algorithm and the experimental results.

II. I/Q IMBALANCE-MODELING IN OFDM SYSTEMS

The 1/Q imbalance is caused by a gain mismatch g and a
phase mismatch ¢. The gain mismatch is due to a difference
of the overall gain between the I and Q branches. The phase
mismatch is due to a non-ideal layout, ie., the fact that
the lines between the mixer and the local oscillator of the .
T and Q branches are not exactly of the same length, Let
Ky 2 (1+ge~3) /2 and Ky £ (1 ge*99) /2 be the T/Q
imbalance parameters as defined in [6]. For an OFDM system
impaired by the receiver I/Q imbalance, the received signal
on the k** subcarrier during the n®* symbol Ry(n) can be
written as [6]:

Ri(n) = To(n)Hp K1+ T2, (n)HE Ko
o =T(n)ax + T ()b, (1)

k& £[1;Nppr/2—1]

where oy, A H. K, and fi —_é—-Hing. Ty(n), Hy and Nppr
denote respectively the transmitted symbols, the channel fre-
quency response not affected by I/Q imbalance, and the block
size of the Discrete Fourler Transform. The matrix form of
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the received symbols defined by equation (1) is:
Rk (n) _ K1 Kg Hk 0 Tk (n)
R0y |- | K5 KG 0 Hi [ | Tom |7

Ay

(2)

Note that our model does not take into account the unavoidable

frequency offset between the transmitter/receiver Local oscilla- -

tors. The estimation of the frequency offset in the presence of
I/Q imbalance can be performed using the method proposed
in [7] for example. Thus we assume a pre-compensation at
the transmitter or an analog pre-compensation of this effect at
the recejver, '

III. Two DIFFERENT LONG TRAINING SYMBOLS

In this section, we show that when two different Long
Training Symbols (LTS) are transmitted at the beginning of
_each packet, it is possible to estimate the 1/Q imbalance
and thus to jointly estimate the channel and compensate for
the FQ imbalance. The channel estimate {Cy) is obtained
by dividing the received LTS {(Pry) by the transmitted LTS
(Pty) that are known to the receiver, Note that Pry, and Pty
correspond respectively to Ry and T} in the system model
given by equation-(1); When two different LTS-are transmitted
" tonsecutively, the two channel estimations C (1) and Cy(2)
affected by I/Q imbalance form a system of linear equations
. in two variables:

Gl = B = e+LDf:
Ci(2) _‘;’;: 5 = Ok +Le(28: T

where Li(l)y = Pt k(l)/Ptk(l) and Li(2) =
Pt* ,(2)/Ptx(2) are known to the receiver. If the condition
C defined by Ly(1) # Li(2) is satisfied, the system (3) can
be solved. By definiion Ky + K3 = 1, and knowing oz
and B (or their estimate), the channel frequency response is
given by:

Hy = ay + ;. 4

Since o = K3Hy, equation (4) yields to the following I/Q .

imbalance parameters;

= %
K = 21 +18:g', ©
Ky = 1-Kj. {©)

Once the I/Q parameters and the channel frequency response
have been estimated, the data symbols are compensated for
I/Q imbalance inverting matrix Aj in equation (2), and the
channe| equalization can be performed.

IV. A SINGLE LONG TRAINING SYMBOL

In many OFDM standards the samme LTS is sent twice [§]. In
that case the condition C is not satisfied, and it is not possible

to apply the method described in Section I In this Section

we propose a new method for joint compensation of the I/Q
imbalance and estimation of the channel frequency response
using only a single LTS and data symbols. Note that if known
pilots subcarriers are inserted in the data symbols satisfying
the criteria C, they can be used as a second LTS as defined
in Section HI. Since pilot subcarriers do not always satisfy
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the condition C and with the aim of reducing the number
of pilots, in the sequel we only consider data subcarriers.
The proposed algorithm s iterative, In first Subsection we
present the algorithm with a single iteration, and in the second
Subsection we give the general case of 4, 4 > 1, iterations.

A. Algorithm with a single iteration

' We now present the 4 steps of our algorithm,

1} Hard decisions on N received data symbols: Even if
the /Q imbalance is pronounced the N received symbols
Ryi(n) equalized by the channel estimation O are good
approximations of 7x(n)., We denote the hard decisions of
these equalized symbols as D [Rx(n)/Ci].

. 2) Estimation of the I/Q imbalance parameters K and
Ky: If Typ(n) and T, (n) are replaced by the previous hard
decisions in equation (1), we obtain an equation equivalent
to the second received LTS, as described in Section ITl. Let
C be a set of all subcarriers satisfying D [Ry(n)/Ci] Lx #

D [R* ,(n)/C* ). For each subcarrier k in ¢, the estimation
of o and fi s posmblo Since K7 is the same for all the
subcarriers, and since we use N data symbols, it is possible
to average the estimates over time and frequency

-~ . ﬁ_l - - . ak - .l..“...
K . 0
1= cord (C) £t @+ B2,

R, is obtained by Kp =1 K. _

3) I/Q imbalance compensation of data symbols: Once K1
and Ky have been estimated, the data symbols are compen-
sated for the I/Q imbalance by inverting the matrix A; given
in equation (2), The data symbols compensated for the I/Q

imbalance are: .
KRy (n) - KgR__k (n) ®

R -l

4) I/0 1mbaiance compensation of the channel estimation:
The estimates B, deduced from Hy = & + ,6  are not
reliable for two reasons. The first one is that for each received
data symbol, H;= is not available when k does not belong
to ¢, Secondly, Hy is severely corrupted by hard decision
errors becanse there is no averaging over the frequency range.
Since the estimations of the /Q imbalance parameters are
reliable, the I/Q imbalance compensation of the rough channel
estimation C gives a reliable estimation of Hp in a similar

way as in the step 3:

Dy (m)=

. RO~ LR, '
= 280~ LnKaCry ©

R Jef

B. The algorithm with i zz‘eratzons

The matrix form of the data symbols compensated for I/Q

imbalance after the first itération can be written as follows:

D1y(n) ="~‘-1 [Hk 0 ][ T J 10
[DI-—}:(”)] AIA;AI O A SR )
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where X; and Ay correspond respectively to the estimation-
compensation matrix of the I/Q imbalance, and to the re-
maining T/Q imbalance matrix after the first iteration. Simple
algebra leads to Ay in the following form: -
Ay = { Ky Ko ]

‘ K3 Ki |’

_ R'Kl-—-RQK'
Ko = TRl

_ Kl Ks—KoKY
iRl K TR TR
If the estimation of the I/Q imbalance patameters obtained
after the first jteration was perfect, then Ay would be the
identity matrix. In this case Dix{n) = HyTi(n), and the
1/Q imbalance would be perfectly compensated. However, in
the presence of hard decision errors, the algorithm estimates
imperfect /Q imbalance parameters. From K; + K§ = 1
and X, + Kf = 1, it follows after simple algebra that
K1 + K% = 1, regardless of the values of K3, K3 and
their estimates, Therefore equation (10) is similar to equation
(2). It is possible to reiterate the estimation of the remaining
I/Q imbalance parameters returning to the step 1 of the
core algorithm. The data symbols and the channel estimation
necessary in step 1 at the iteration i are those obtained in the
- iteration 4 — 1. Thus, the matrix Ay after the-i*% iteration is:

—~~1

Api=Ar A (11)
The experimental resuits evidence that A;41 tends to the iden-
tity matrix when there is no noise and ¢ goes to infinity. Due
to the space limitations, details of the iterative compensation

of the channel estimation are not given, but it can be easily
checked that it leads to a similar matrix as equation (11).

Ay Ay Aj.

V. SIMULATION RESULTS

In this section, we demonstrate the capabilities of the
proposed I/Q imbalance compensation and channel estimation
algorithm in the context of the 802.11a Standard [8]. The
data subcarriers are modulated by a 64-QAM (Quadrature
Amplitude Modulation). An independent channel realization
of the Channel C [9], which is considered as a dense multi-
path environment, is drawn-for each transmitted packet, The
simulation results are depicted by averaging curves over 100
received packets. First we give the way that the parameters
of the algorithm are chosen, then we analyse the performance
of the algorithm, and finally we test its robustness over an
extremely wide range of I/Q imbalance.

A, Parameters

The algorithm requires two parameters: the number of data.
symbols N, and the number of iterations 4, A good criterion

" to choose these parameters is the conversion gain, defined as

the power of the undesired complex down-conversion divided
by the power of the-desired complex down-conversion. [6].
The conversion gain of the compensated signal after the ith
iteration is defined by: ' '

3
Koy
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| (12

Gcco;np =
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Fig. 1. The mean of conversion gains versus the number of iterations f?r
varions values N of hard decisions data OFDM symbols, 64-QAM, gain
mismatch g = 1.5, phase mismatch ¢ = 15°, Chanrel C, and Eyp/No =25 -

dB.

where Ki; and Ky; denofe the remaining I/Q imbalance
parameters after the 4th iteration. We restrict the packet error
rate so that it does not exceed 10%. The corresponding

uncoded target BER is 10~2 aid is reached for-the energy- - - |

per bit to noise ratio (Ey/No) equal to 25 dB- ifi the case”

_of no 1/Q imbalance (Fig. 2). Thus we propose to define the

optimal number of data symbols N and iterations i required
in order to minimize the conversion gain of the compensated
signal for Ey/Np = 25 dB, We set the maximum tolerated
V/Q imbalance to g = 1.5 and ¢ = 15°. Fig. 1 gives the
average of GChamp versus the number of iterations for various
values of N for g = 1.5, ¢ = 15° and FEy/Ng = 25 dB. For
reference, we define the conversion gain of the uncompensated

_data symbols GCuncomp- All the curves saturate within 4 = 5,

and the error floor is fixed by the value of N. Moreover, it
appears. that for N > 5, there is no significant improvement
of the GCromy curves, The best trade off between complexity
and performance is also obtained for i=5and N =5.

B. Performance

We propose to compare the performance of the proposed
algorithm to the performance in the case of no I/Q imbalance
and to the performance in the case of T/Q imbalance but with-
out any compensation scheme. Fig, 2 gives the uncoded BER
curves versus /Ny for. different values of I/Q imbalance.
Even for small I/Q imbalance, the degradation due to 1Q
imbalance is significant without any-correction: BER curves
saturate for small B/Np values and do not reach the target
uncoded BER of 10~2, Fig. 2 shows that the performance
of the proposed algorithm are very close to the BER curve
without [/Q imbalance even for high I/Q imbalance,

C. Operating range

" We now test the proposed algorithm over an extremely wide
range of I/Q imbalance, i.e. until g = 2 and ¢ = 30° The
parameters of the algorithm are set to N =10and =10
in a similar way as in Subsection V-A. A good criterion for
measuring the performance of the proposed scheme is the
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Fig. 2 The Channel C uncoded BER performance for the receiver with
no compensation and for the receiver using the proposed algorithm. The
simnlations are performed for three different:I/Q imbalance, “I/Q Imbalance
No Comp.” refers to a receiver with /Q imbalance and no compensation
scheme, '1/Q Imbalance Comp” refers to the proposed estimation and
compensation scheme for & receiver with 1/Q imbalance,

LessTn E6/No (dB)

Phasa mismaleh (Degsses) ot Galn miematch fnoar scafa)

Fig. 3. Loss in E,/No as a function of gain and phase mismatch for a
fized uncoded BER of 102 when no compensation scheme is used and in
the case of Channel C. '

Ey/Ny gap between the uncoded BER curves of a receiver
with no I/Q imbalance and a receiver with 1/Q inibalance. Figs.
3 and 4 give respectively the loss in K, /Ny as a function of the
gain and phase mismatches for a fixed uncoded BER of 10~2
when the I/Q imbalance is not corrected, and when the I/Q
imbalance is estimated and compensated for with the proposed
algorithm. Note that the loss in Fy/Np is not given when that
the uncoded BER curves saturate to a value higher than the
desired 10~2, We note that it is not possible to reach the target
BER bellow 102 even for small values of mismatch when
the I/Q imbalance is not compensated for, The performance
~ degradation attained with our algorithm is below 1.5 dB even
for extremely high I/Q imbalance.

, VI.. CONCLUSION
. Due to low-cost requirements for-consumer produet ap-

plications, the perfect match between I and Q branches at-

the receiver is not possible in the analog domain, The I/Q
imbalance affects the received training symbols, as well “as
the data symbols implying that; (i) the channel estimation and
the data symbols are erroneous, and (ii) the equalization is
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Loss In Eb/No (dB)
P
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Fig. 4. Lossin B, /Np es a function of gain and phase mismatch for a fixed
uncoded BER of 10~ for a receiver with the proposed algorithm and in the
case of Channel C. The loss in Ey/Np compared to a transmission with no
1/Q imbalance is less than 1.5 dB, even for very strong J/Q jmbalance such

as g =2 and ¢ = 30°.

performed coarsely. These problems lead to a saturation of
the BER curves even for small I/Q imbalance in a frequency
selective environment, We propose an iterative algorithm for
the joint channel estimation and IAQ imbalance compensation
in OFDM receivers. This algorithm uses both the fraining and

-data received OFDM symbols in 2. decision-directed fashion.

Even with no change of the pilots symbols, it leads to signif-
icantly improved performance, approaching the performance
of a receiver not affected by I/Q imbalance. '
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' Abstract

In this paper, we propose a new channel equaliza-
tion using frequency and/or time spreading for UWB
multiband OFDM schemes. The proposed egualizer
is optimal in the least square sense, and does not
increase complexity compared to classical equalizers.
The performance of this equalizer is studied for chan-
nel delay spread below the guard interval,

Keywords— Multitand OFDM, MBOA, Time. and
frequency spreading, Chennel Egualization, UWB-
OFDM modulation.

- 1. Introduction -
Ultra-WideBand (UWR) transmissiori can be used
for USB wireless, Wireless 1394, and PANs (Personal
Area Networks) with small radio coverage and high
data rates (110 Mbps at 2 meters, up to 480 Mbps at
10 meters). In order to be designated UWB, a system
should always occupy more than 500 MHz of band-
_width in the 3.1-10.6 GHz band and have a power
spectral density measured in anyone MHz band-
width that does not exceed the specified -41.25 dBm
[3]. These emerging applications spurred. new stan-
dardization efforts and fwo proposals were promoted
within the IEEES02.15.3a Task Group. A consors
tium, led by TI, Intel, and many others, has proposed
a multiband OFDM (MBOA) modulation where suc-
cessive OFDM symbols are mapped through three
adjacent sub-chamnels of 528 MHz width [1}. The
MBOA solution is flexible in frequency and easy to
design, and therefore this system is chosen for our
study. :

For some data rates, the MBOA squtiOn.speciﬁes

Inbar Fijalkow
ETIS, ENSEA-CNRS;
Université de Cergy-FPontoise;
France
e-mail: Fijalkow@ensea.fr

that the transmitted signal is repeated in time and

in frequency. This repetition leads to a spreading.
Repetitive multiband OFDM is often associated to a
tithe -and frequency hopping that leads to a high fre-
quency diversity. In [6], 2 high coding gain is obtained
using the hopping in association with time and fre-
quency interleaving and a channel coder/decoder. In
the sequel, we don’t consider the coding but only the
equalizer preceding it in the receiver. The goal of this

paper is'to use the spreading to improve the perfor-
mance at, the output of the equalizer with respect to

the classical equalizers without increasing complexity.

This paper is organized as follows, Section 2 pro-
vides a quick description of the MBOA PHY layer,
and particularly the elements that allow us to exploit
time and frequency spreading. Section 3 describes
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the multiband OFDM recéived signal model. Section
4 introduces the proposed equalization with time and
frequency diversity and gives performance in compar-
ison with classical equalizations schemes, Finally, sec-
tion 5§ concludes.

2, Description of the MBOA PHY layer

The architecture for a multiband OFDM system is
very similar to that of a conventional wireless OFDM
system. The main difference is that the transmit-
ter includes frequency hopping and time-frequency
spreading codes. The "mode 17 of MBOA [1] speci-
fies that the successive OFDM symbols are mapped
through three adjacent sub-channels esch 528 MHz -
wide placed between 3.1 and 4.8 GHz. We base our
study or this mode. Figure 1 shows an example
of Yow the OFDM symbols aré transmitted in the
*mode 1" of the MBOA proposal. ‘

Ti the MBOA system, a guard interval (9.5
nanoseconds) is appended to each OFDM symbol and
a zero padded guard interval (ZP) of 60.6 nanosec-
onds is inserted at the end of each OFDM symboal [2].
The first guard interval ensures that there is sufficient
time for the transmitter snd receiver to switch to the
next carrier frequency. The zero padded guard in-
terval provides robustiiess against multi-path, as de-
tailed in section IIL

3168

686

4234

4752
Time

:.._
Zero prdding
£0.6n%

Freg (MHz)

Figure 1.Example of Time 'Frequency accupation for an
MB-OFDM system working in “mode 1”.

According to the chosen data rate, there are two
kind of spreading. For the data rates of 53.3, 110
and 200 Mbps, a time-spreading is obtained by re-
peating over two different sub-channels the same com-
plex OFDM symbol. For the data rate of 53.3 Mbps,
a supplemertary frequency-domain spreading is ob-
tained by forcing the input data into the IDFT to .
be conjugate symmetric. Thus, the OFDM symbol .
transmitted is real valued. Those characteristics lead




to a high frequency diversity from which we could
benefit when equalizing the received symbols.

Figure 2 presents the block diagram of the simu-
lated system. This simulated system is an uncoded
OFDM scheme, The mapping of the bits is done using
a QPSK modulation. According to the data rate, a
frequency and/or time spreading is performed. The
OFDM modulation/demodulation is done using an
IDFT/DFT over N=128 points. Thus, in the time
domain, the ZP and the guard interval are inserted
‘at the transmitter at the end of each OFDM sym-
bols. The signal is shaped using a square root raised
cosine with a roll-off factor of 0.15. Finally, the local
oscillator switches between 3 frequencies in order to
transmit symbols over "mode 1”. All the subcarri-
ers are data tones excepted the DC subcarrier who is
set to 0. It is assurned that the chiannel is perfectly
known and does not vary during the transmission of a
packet. The channel is modeled using one realization
of the impulse response.

Variable LO

- ZP| { Raised

Em.ltlevd Mipping — Spreadingt | IDFT + oosi;e

bits T -GL filter
T T T T T Y

N ' f Raised
Re;fll:"fd—- Demapping— Equalizer [— DFT —OLA H cosine
y /N [ Bl

rate) for the k% subcerrier, Hy = En_uh g—i2mi?
where by, is the time domain channel response.

3.2. Model with frequency a_nd/ or t1me
spreadmg '

Now, we specify this model in the case of a multi-
band OFDM signal using frequency and/ or time

- spreading.

Variable LO |

Figure 2.Block diagram of the snmu!ated system.

3. Mulinband OFDM Received Slgnal
Model

3.1.Model of classical OFDM received
signal with ZP -

It is well-known that the addition of Cyclic Prefix
(CP) permits to an OFDM system to bé robust to
multipath dispersion [10}. A receiver using CP forces
the linear convolution with the channel impulse re-
sponse to resemble a circular convolution only if the
length of the CP is longer than the channel delay
spread. A circular convolution in the time domain
is equivalent to a multiplication opération in the dis-
crete Fourier transform domain (DFT). The guard
interval used in MBOA to prevent intersymbol inter-
ference is not the usual cyclic prefix but a ZP guard
interval [1]. However the ZP guard interval with the
Overlap-And-Add (OLA) method lead to the usual
received signal at the DFT output (i.e. in compari-
son with CP) [7}: -

Ry —HkEk—]-Nk, E=-N/2+1,.

when the ZP'is longer than the channe] delay spread.
The index k corresponds to the frequency carrier. Hy,
By and Ny, are respectively the received, the transmit-

3.2. 1.OFDM symbol sent on *B* sub-bands

The same OFDM symbol is transmitted "B” times,
on "B different sub-bands. This case is the general
case of time spreading. The received frequency mgnal
can be expressed as:

-Rz'), - Hih'Ek +Nim k= “N/z'f'ls"';N/z“l (2)
under the previous condition on the channel de-
lay spread.The index {1 corresponds to the sub-band
where the signal is transmitted. Note that since the

.same symbol is transmitted and received through dif-

ferent channels’ responses, wé get frequency diversity
as explored for classical QAM modulation in [ 9] for

mstance

'3.2: 2,Real valued OFDM symbol sent on ¥BY -

.sub-bands
Because the input data is forced to be conjugate

'symmetnc into the IDFT, one half of the OFDM

symbol is the repetition of the other half. The
"B received OFDM symbols contain 2B times the

same information over "2B” different hal_f- sub-bands.

Since, E} is sent for &' = —N/2 +1,-++,—1, the

* corresponding received signal is given by the model

N2-1 ()

ted and the noise signals. Hj is the DFT of the chan- '

nel impulse response (sampled at the mapped symbol
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I Hy, Hy, | Hy H2k 'H3z='. Hén

Ry, = Hy, By +N;, and we must take the conjugate

of the received signal.
The received signal model becomies:

{ Ru, HikEk+Nik! k= 1) 1?“1 (3)
By, = HE, By +N},, K =—Fk
with By = Ej, while { corresponds to the sub-band
where the signal is transmitted. This model is almost
the same as the previous, excepted the fact that we
have to take the conjugate of one half of the frequency
received signal, In this case, a spreading gain factor
of *2.B" is realized which can be exploited to improve
equalization, as will be described next. This case is
the general case of time and frequency spreading. An
example of emission of a real OFDM symbol over 2

sub-bands is given in the figure 3.

Sub-Band 1 Sub-Band 2 Sub-Bandd

aex w96 e i T FrealhoE
et —F
" E, B, BE, B e
Figure 3.Example of emission of a real OFDM Symbol
over sub-bands 1 and 2.




3.3. Model of the Channel

Representative propagation channel models have
been extracted from the Intel measurements [4]. The
multipath resolution is set to 0.167 ns, corresponding

to a band of 6 GHz. The "mode 1 is approximately -

1.6 GHz width, so the resolution of the Intel measure-
ments is large enough to take into account the effects
of the channels, The model statistically characterizes
the multipath arrival times introducing clustering and
multipath phenomenon, This model specifles 4 dif-
ferent environments. CM1 is a Line Of Sight (LOS)
channel with a distance betweén transmitter and re-
ceiver less than 4 meters, CM2 is a Non Line Of Sight
(NLOS) chanmel with a distance less than 4 meters,
CM3 is a NLOS channel with a distance ranging be-
tween 4 and 10 meters, and finally CM4 represents &
heavy miultipath chiannel. The fruncation threshold
applied on the impulse responses is 20 dB below the
highest peak of the Average Power Delay Profile of
the channel. The ZP length is set to 60.6 nsec and
the delay of the typical channels CM1, CM2, CM3
and CM4 are respectively 51, 60, 132 and 203 nsec.
Thus the channels can be classified into two groups.

The first group corresponds to the channels that have
. an impulse response below the ZP duration and sat-

isfy our model (CM1 and CM2). The second group
corresponds to the chantiels that have an impulse re-
sponse above the ZP duration and therefore do not
satisfy our tiiodel (CM3 and CM4).

4.Proposed Equalization With time
and frequency diversity ‘

In thig study, we consider that the channel delay

spread is smaller than the length of the ZP. Thus,
our received signal models (2) and (3) can be used in
- order to derive a one tap per carrier equalizer.

4.1. Principle
4,1. 1.Equalizer using spréading

The transmitter is assumed to transmit the same
information over *B” different sub-bands. The dia-

gram of the proposed equalizers who takes into ac-
count all the received symbols is presented in figure

4,

Non-squalized
received symbol Rl;} — Gl k
. . Equalized received
. .- - symbol &,
» -
Non-squalized /
received symbol B —* GB;,. .

Figure 4.Equalizer using spreading over " B" sub-bands.

For a sake of clearness, we suppose that symbols are
transmitted over adjacent sub-bands, The equalized

received signal is:
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B
SI.: = ZRkabk
b=1 _
: B , B '
8 = By HyCu+) NGy ()
b=1 : b=1

where Gy, with & = 1,...,B and k=1,...,N are
the coefficients of the equalizer.

The Mean Sqﬁare Error (MSE) between the re-
ceived and the emitted signal is: '

2

) o

where o2 and 0% are respectively the signal and noise
power, The noise and emitted signals are assumed to
be independent and uncorrelated.

B
ZH{,,,G;,& -1

b=1 -

. |2 '
E[ISk—SkI :| =g

"B

+0121 (Z ]Gbk 12

b=1

" Setting the partial derfvatives of equation. (5) with

respect t0 Gi,,...,GB, 0 zero leads to the mini-
mization of the MSE:

7 . 0_2
Gy, 1l + %)

+ 2 pn G, Hsy 1,
¢ i ' P (6)
: i,
HB; = Gg. | Hpl + =3
Bl 4
\ + Eb:l G o, HE;;
The matrix form of the previous system is:
HY, Gy,
=4 ¢
Hfék Gp,
with:
FQ
lekl*' ) HE, Ha By Hp,
o2 ’
A= H3 Hy, [;zgh ] + -;?
Hfﬂ—l)bggk
Ry, H1y Hy Hig-1), [H§k|+§§~

Tnversion of the A matrix yields the coefficients
Glyrer oy OBy ’

G, = il
b Ef——-l lek ]24'%2"
. o ®)
B H‘
Gp, = -

S [ku ]2"'%?




For comparison, the classical Minimum Mean
Square Error equalization (MMSE) over ore sub-
band is [B}: .

P e 9
[ * + % ®

We can see from equations (8) and (9) that since
P, II-I;,,,']2 > |Hgl?, the denominators of (8) are
always better conditioned than this of equation (9).
The coefficients of the equalizer of equation (8) are
not dependent on the kind of modulation (QAM,
QPSK) and the equalizer is optimal in the least
square sense. . :

4.1, 2.8impliied MMSE MRC Equalizer

In the case of the MBOA standard, the mapping of
the bits is done usitg the QPSK modulation. By def-
irition, this modulation is a phase modulaiion and in
order to demap the complex symbols after the DFT,
the QPSK demodulator does not need information on
the amplitude. We can see from equation (8) that the
denominators of Gy, ..., GB, are strictly real, that’s

(ie. p , | Hp, * tends toward zero), the received sig-
nal is not reliable. The channel coding of the MBOA
is & convolutional encoder [1], and it is highly rec-
ommended to use the Viterbi algorithm in order to
decode the received bits. In the case of a Soft~-Input
Viterbi decoder, the preceding property can be really
interesting to décode as well as possible the received

bits.

4.2, OFDM symbél gent on two sub-
bands

4.2, 1.Proposed egualizer

According to the MBOA proposal, for the data

- rates of 110 and 200 Mbps, one OFDM symbol is

-thé reason why thé main information on fhe phage is .

- carried by the numerators. The MMSE coefficients

can be simplified as:

Gy, = Hf:. )
¥ : (10)
G, = -Hgk

These coefficients correspond to the Maximum Ratio
Combining (MRC) equalizer [8]. The performance of
the simplified MMSE MRC equalizer of equation {10)
is the same as the MMSE equalizer using spreading of
equation (8) in the case of multiband OFDM scheme
which does not use channel coder/decoder.

The equalized received signal is:

B B
S =B 3 [ Hn P+ > N HE (A1)

b=1 b=1
This simplified equalizer has three advantages.
Firstly, the coefficients (q,,...,Gp, are very sim-

ple to compute in comparison with the equalizer not
using MRC. The equalizer of equation (8) needs di-

visions and it-is well-known that division is not a .

trivial operation for a typical digital signal proces-
sor. The simplified MMSE MR equalizer has to
eompute only multiplications. Secondly, the signal
to noise ratio (¢2/c2) has not to be estimated any-

more in the casg of simplified MMSE MRC equalizer. .

Finally, the amplitude of the equalized signal Sy is
directly proportional to the reliability of the recaived
signal, If the frequency components of the channel
over the sub-bands are good (i.e. Ef':l |Hy, |* is high
enough), the received signal 5’!: can be considered as
highly reliable. Conversely, when the channel has a
fading in frequency components over the sub-bands
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transmitted over two different sub-bands. The sub-
bands are chosen according to a time-frequency code
[1]. We call respectively m or n the index of the sub-
band over which the OFDM symbol is transmitted.
The proposed equalizer is derived from equation (10):

(2
G,

4.2, 2.8imulation

HY
iy #

fln

For all the simulations, the Bit Error Rate (BER)
-of the equalized system is-presented and compared

1o the BER of the ideal case. For the sake of a fair
comparison, two simulations have been done. The
first simulation is performed using & classical MMSE
equalizer that does not use spréading and the sec-
ond simulation i§ performed with a MMSE equal-
izer that chooses the best of the two received sym-
bols with the same symbol transmitted over the two
sub-bands. Figure 5 shows the BER of all previously
desciibed equalization schemes, in the presence of the
CM1 channels. The performance in presence of chan-
nel M1 or CM2 are almost the same, so we omit to
plot them for CM2.

2E-1
1E-1-§
e 1}, ..IL z
1E-2 o MMSE Equalizer
BER without spreading
_B_l\ﬂ»ISEEqualiw b
_a__[Er Choeosing the best -
1E-3 1mu::fc-smg ¢ best su
LMSE Equalizer
using spreading over
< AE-B e tien sub-bands s
o Ideal Case ThEn
LI I B L
0 1 3 4 5 8 g
EL/NO (¢B)

Figure 5.BER of the uncoded UWB OFDM system with '

channel CM1 with transmission over two different sub-
' bands.

For channel CM1, at BER = 2. 10;2, we gain 1.6
dB with the propesed algorithm with respect to a
receiver not using spreading over two sub-bands but

only the best of the two sub-bands. The proposed

method allows us to recover 60 % of the loss due to the




channel selectivity when comparing to the ideal case
(no frequency selective chanmel), and to the MMSE
equalizer without spreading.

4.3. Real valued OFDM symbol sent o
two sub-bands S

4.3, 1.Proposed equalizer

According to the MBOA proposal, for the data rate
of 53.3 Mbps, one real valued OFDM symbol is trans-
mitted over two different sub-bands., The sub-bands
are chosen according to a time-frequency code [1). We
call respectively m or n the index of the sub-band over
which the first or the second OFDM symbol is trans-
mitted. As described in 3.2.2, we can consider that
the same half symbol is transmitted four times. The
proposed equalizer is derived from equation (10):

GI;, = Hmkl
Ga = Hp,,
G3;. = anf
Gy, = Hy,

(13)

G4, and G, are not complex conjugé,te because they
correspond to the half sub-bands over which EY, is
- transmitted. EER

4.3, 2.Simulation

Figure 6 shows the BERs of uncoded UWB OFDM
systems in channel CM1 with transmission over four
differént half sub-bands. The gain of the MMSE
scherne using spreading is very significant in compari-
son with the method which takes the best of the four
half sub-bands and is very close to the ideal curve.
At BER = 21072, we gain 2.5 dB with the pro-
posed algorithm with respect to a receiver not using
spreading over four half sub-bands but only the best
of the four sub-bands. The proposed method allows
us to recover 90 % of the loss due to the channel se-
lectivity when comparing to the ideal case, and to
the MMSE equalizer without spreading. The perfor-
mance in presence of channel CM1 or CM?2 are almost
the sarne, so we omit to plot them for CM2.

2E-1 - -
1Ert —Pofidpdmedi e o

OO SO Sy
| .o MISE Equalizer
without sprending
BER NRISE Equabizer
B Cheosing the best half
.o.subband .
1E~3— " "MMSE Equalizer
¢ using spreading aver
__bwo sub-bands
: MIISE Equalizer
1E-4§— “F usingspreading over
___ four half sub-bands

”—?‘lf‘tmrgﬁ: 7 I
0 1 2 3 4
Eb/NO (dB)
Figure 6.BER of the uncoded UWB OFDM system with
channel CM1 with transmission over four different half
sub-bands,

=
a2

1E-2
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5. Conclusion

In this article, we have presented optimal equal-
izers {in the least square sense) who are adapted to
multiband OFDM scheme in the case of frequency
and/or time spreading. In the case of MBOA, the
two proposed equalizers allow us to recover a high
percentage of the loss due to the channel selectivity
when comparing to the ideal case. Because the con-
stellation mapping is a phase modulation (QPSK]},
the complexity of the equalizers are very low. In asso-
ciation with the channel coder/decoder, the low com-
plexity equalizers could improve the performance of
the global systemn, Note that all the simulation have
been done in the case of channel that have impulse
responses shorter than the ZP (i.e. CM1 and CM2
channels). When the channel delay spread is higher
than the ZP (i.e. CM3 and CM4 channels), the time
domain signal that is received after the ZP ‘and the
guard interval could interfere with another user in
the "mode 1”. The level of interference depends of
the distance between all the users and it will be in-
teresting to analyze the performance of our equalizers

according to this level.
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A 14-Band Low-Complexity and -
r Architecture for MB-OFDM =

BrhE Commumcauon .

e _ Synthesize

e SylvamTraverso, Mj}riamAfiéu_cib, .T ean:Luc Gautier,

UL

-}Ab&i'raléi:-'l‘his ‘worlc presents a. 14-]5a1_1d low-complexity ax'ld'-"“' :
high-performance -synthesizer architecture for multiband or- =~
‘thogonal frequency-division multiplexing operating in the range

-of.3.1 to. 10.6 GHz. The synthesizet uses a single phase-locked
loop with trivial divide-by-2 cirenits,
Jow-complexity filters, and multiplexers. Specifications of the
synthesizer components are chosen in order to minimize the total
spurs power and respect the TEEES02.15.3a recommendations,

Index Terms—Frequency synthesizer, .mulﬁbaﬁd orthogonal
frequency-division multiplexing(MB-OFDM), single gide band
(SSB) mixer, ultra-wideband (UWB). .

. consumption,

1. INTRODUCTION

ITRA-WIDEBAND (UWB) transmissions can be used -

for USB wireless, Wireless 1394, and personal area net- f
works (PANs) with small radio coverage and high data rates (up
to 480 Mbps at 10 m). These emerging applications spurred new
standardization effosts and two proposals were promoted withid
the TEEER02.15,3a Task Group: direct-sequence impulse com-
munication and multiband orthogonal frequency division mul- .
tiplexing (MB-OFDM) systems. '

The efforts of the'manufacturers to occupy the allocated band

is important. The WiMedia Alliance proposal, an amalgation
. of the WiMedia and MB-OFDM Alliance, divides the 7.5-GHz.
bandwidth into 14 channels of 528-Mz bandwidth [1] (Fig. 1),
where band used is in a predefined order. The “Mode 1" is
mandatory and consists of the three lower channels. The use of
the other channels is optional at the moment. -
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Fig. 1. Frequency plan from the MB-OFDM proposal and prineiple of the pro-
posed architecture, Lo : - C-
Due to low-cost requirements for consumey product applica-
- tion, the UWB radio should have low-complexity, Jow-power
and should be highty integrable. The most
cture is thus the zero intermediate frequency
the frequency synthesizer. has the
er frequency-of all the channels.
equericies must be lower

than 9,47 ns [1]. In order to have a negligible degradation of the
sensitivity; i.e., less than 0.1 dB, it has been shown [2] that the
synthesizer must satisfy two criteria: the total synthesizer Spurs
powerinthe 7 5.GHzbandwidth mustbe less than —24dBccom-
pared to the desired frequency power and the phase noise of the
generated frequency shouid be below --86.5 dBc/Hz at 1 MHz.

The generation of the center frequencies can not be done
using a conventional phase-lockéd loop (PLL) because the PLL
locking transient takes a long time and requires a 10-GHz refer-
ence frequency due to the settling time. In order to have a very
short switching time, the common idea consists of generating all
the desired frequencies and choosing of them with multiplexers.

Most work focuses on the “Mode 17 [3), [4] and some
frequency synthesizers generate frequencies corresponding
to ‘“Mode 1" with four additional frequencies {51, [6]. To the
authors’ knowledge, there are only three proposals that could
generate all 14 frequencies [7], [8] and [2].

Tn [7], the synthesizer proposal describes an approach for gen-
erating the 14° frequencies
ture. The synthesizer propose
band (SSB) mixers, filters,
frequency dividers. T he main disadvantage of this architecture
is the silicon area used due to the two PLLs
mange broadband tunable filter spanning several gigahertz. In
(2], the frequency synthesizer consists of 5 S

(low-pass filters aré not'shown), & single PLL, an
trivial frequency dividers (top portion of Fig. s archl
ture has a good compromise befwesnh performance and silicon
area because of the single PLL. However, the shortcomings of
this architecture come from three of the five SSB rni

promising archite
(IF) erchitecture. Therefore,
function of generating the cent

d in [8] consists of three single side

d a series of

1549-7747/$25.00 © 2007 IEEE

Homber IEEE,

without the details of the archites- |
two PLLs, and a series of gifferent- -
and a high-perfor- -
SB mixers, filters..

2). This architec- . ‘

xers and the - -




.Desirag . - -
| Fraqueﬁcy‘al &

. ' Deslrad’

Frequency = "~

. Fig. 2. Frequency synthesizer proposed in [2] (rop) and the low-cémplexity, high-performance proposed synthesizer architecture (bottom).

reconfignrable filtering which must be broad-band, The nonide.-

alities expected from an integrated implemeéntation could conse-

quently yield'a non-negligible spur leve], The aim of this paperis

to present a low-complexity and high-performance synthesizer

architecture that generates the 14 channe] center freguencies ac-
 cording to the previous specifications, .

‘Section I presents the proposed architecture and its ag-
vantages. Then the synthesizer specifications are given in
Section ITI, The simulation results are discussed in Section IV,
Finally, we conclude in Section V.,

I. PrOPOSAL OF Low-ComrLaxiTy SYNTHESTZER

In [2], the Synthesizer generates five main frequencies and
tp/down convert thege frequencies by a shift of 528 MHz in

% and.where it eoulg consequently yield a non-negligible
urs level before the last up/down conversion,
To avoid such components, we propose to uge only three main
duencies generated by SSB'mixers with fixed inputs and out- -
s frequencies. Tha principle of our architecture is given in
+ 111 generation of three miain center frequencies at 4488,
10, and 9240MHz; 2) up/down conversion of these frequencies. .
1shift of 528 or 1056 MH-, in order to obtain the 14 center fre-
acies. The only broadbang SSB mixeris the one that up/down

—=—= :DSB mixcf Leakages

Fig. 3, S83B mixer witk upco.nvertcr input configuration,

converts the three main frequencies, The proposed architecture is

composed of a single PLL at 4224 MHz, 4 divide-by-2 circuits,- .

5 S5B mixers and filters (bottom portion of Fig, 2). o

The key component of our synthesizer is the SSB mixer. The
SSB mixer is built with the widely used configuratiori of four
double side band (DSB) mixers (Fig, 3). The inputs must be in
quadrature while thé selection of the upper or lower sideba:nd
is done according to the phase sign between the guadrature in-

© puts. A divide-by-2 éirenit i bilt with D-latch and provides
. perfect I and @ signgls. The Inversion of polarity between SSB

Quadrature inputs could be performed by directly choosing Q or" |

its complementary Q at the D-latch output (Fig, 3). T
A large bandwidth implies a nonoptirmized adaptation circuit

where it leadstoan irfcrease of insertion logs, A summary of the

SSB mixers bandwidth is given in Table I, where it compares
the complexity of our architecture and the architecture of [2].
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L TABLE I
SSB MrERs BANDWIDTH OF SYNTHESIZER DESCRIBED
+ . M [2] AND PROPOSED ARCHITECTURE

L . :. ymhcs'i'zer desenbed I [2] Proposed Synthesn.zer‘“ "

S8R mixer- TTH T I vV 10 [ V]V
R A RN RN R RS R S50
- ogmes pndinpu-fi-l | 1|03 |22 | 28 ! NS

£max gyt v[1rTasf21 26 1]1]1

i Frin

I SYNTHESIZER SPECIFICATIONS -

"The fotal-s,ynthesizcr spurs 'powér in the 7.5';.GH2, bandwidth- - -

must be less than ~24 dBc compared t6 the desired frequency

power, Sinoe the spurs generated by our synthesizer comé from

divide-by-2 cirenits and SSB mixers, we have the following. .

» The divide-by-2 outputs are always rectangular waves and-
have significant odd harmonic content, We must minimize
their power by low-pass filtering.- _ '

+ Perfect image rejection is possible at the SSB outputs only
if the amplitude of DSB outputs are equal (A 4 = 0)-and if
the inputs are strictly in quadrature (1 = 2 = 0°). But

if the DSB mixers don't have strictly the sams conversion

gain corresponding to Ay # 0, and lengths of line be-

- tween mixers aretiot strictly equal then perfect quadrature
" between inputs is not possible (g1, w2 # 0°), see Fig. 3.
- Moreover the-DSB mixers do not have perfect isolation
yieldjng"léakag'es (Ldg). . ‘
Thus, spiirs power level depends on five parameters: (1, 2,
A, Lap, and the attenuation of harmonie of divide-by-2 out-
puts. In the following subsections, we study the SSB and the

filters specifications required to respect the standard,

A. SSB Mixer Specifications

" The total spurs power of the desired frequencies highly de-
pends on the spurs power generated by the last SSB mixer. Thus,
we have to characterize as best we can the last SSB mixer spec-
ifications. '

“We assume that the inputs of the last SSB are perfectly well
filtered and spectrally pure, The spurs generated only depend
on-the gain and phase mismatches, and the DSB leakages. For
the following discussion, we focus on the spurs level at the SSB
quadrature output. The performance of the SSB inphase output
is similar and will not be detatled in this paper. .

The power of the desired signal is [2]

signalg = Re[Z1]

where Z, denotes the charge load.
The power of the signal image is [2]
. 1—2(1+Ag)cos(ior +p2) + {1 +44)% .
imageg = (14 4a) 4}({':[}1'}502) ( 1) _- 2

Thcffotal power of the signal leakage is

loLdB/IO

4Re[Z1]"

leakagegy =214 (2 4+ Aa) (sin(ipr) + sin(p2)) .

+(1+ A4)°] 3)

14 2(1+ Ax)cos(es - w2) + (1 + Ax)? 1 -
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of DSB mixers for a fixed SRRq of 24 dBe.

In the sequel, we assume that the charge load Zy, is constant
over the 14 bands. The spurs rejection ratio (SRR) of the quadra-

ture signal in a SSB mixer is

= ’ 4
SRRq = 10log (image o+ 1éaika,geQ) . @

-+ - We éan notice that if the DSB-mixer has-a perfect isolation;. '

16, Lig — o0, then the SRR ratio tends towards the well-
known sidéband rejection ratio (SBBR) [2]. .
Fig, 4 gives the gain mismatch versus of the phase mismatch

" for different leakage values of DSB miixers for a fixed SRR of |

24 dBe. The worst case for the inphase and guadrature outputs
“are when @1 = —ipz and (o1 = (2. The common specifications
“for thie leakage of DSB mixers are —30 dB [10]-and the degra-

dation of the curve corresponding to-the leakage which is small -
_compared to the curve with perfect isolation. Nevertbeless, the

leakage should not be greater than —30 dB because the tolerance
over the gain and phase mismatch are too constraining. For ex-
ample, if the leakage values are fixed at —30 dB, then a gain
mismatch of 0.4 dB imposes a phase mismatch that should not

exceed 2.8°.

B. Low-Pass Filter Specifications

Now we assume that the three center frequencies are spec-
trally pure and the signal at 528 or 1056 MKz is rectangular
wave. Due to the high power leve] of harmonics of a rectangular

wave (the third harmonic is 9.54 dB below the fundamental}), itis E

' pecessary to filter the divide-by-2 output By alow-pass filter. For
the following study, we will only take into account only the fun-
damental and the filtered third harmonic of a rectangular wave.

. Attgp denotes the total attenuation of the third harmonic

_ AttdB = ~0.54 dB = Astop ‘ (5)

-where Asiop 18 the attenuation of the low-pass filter at this

.- frequency.

The power of the third harmondc signal is

= ~signalypirarerm = [1+1 F AP 24 Aa) T

10)".(‘.1:53/10
cos(pr = v2)l gRorZTT

e

6y

Fig. 4. Gain mismatch versus of phase mismiatch for Uifferent leakage values
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Fig. 5. Gain mismatch versus of phase mismatch for different 3rd haﬁ;}ioﬁic
attenuation for a fived SRRq of 24 dBe,  *. ¢ . ST

i

. 'The power of the third harmbnic image is

e ' ima'gethirdharle = 141+ Ay)? _-_~2(1..+ Ay)
i 1., 10Attas /10 .
CO?(QDJ + @2)] ez )

. The total power of the third harmonic leakage signal is

s 1831(&5¢§bi5dharmg_= [_((1:5‘, An)+sing;)? 4 cos? 901] -
: ) . lo(LdB+ﬁttdB)/10
e (8)
4Re[ZL]

3 Spurspowerg = image,, + leakage, + signal,,, dharmg
.- . +imagethirdha.i'mQ + ;eakagethjrdharmq)' (9)
+ Finally, the SRR of the quadrature signal is

¥

signal, N
SRRp = 101 .
. o8 (spu.rsp owerg )

- Fig. 5 gives the gain mismatch versus the phase mismatch
" Tor different third harmonic attenuation for a fixed SRR of 24
E - ﬁc ,A 30-dB attenuation gives nearly the same tolerance ag
Z.- 4 perfect ﬁltgring. We choose third-order low-pass Chebyshey
’ {ilters with '0.5-dR ripple in the bandpass. Since the voltage—
controlled oseillator (VCO) output can be considered zs a sine
# Wave, then there s no need to filter the 4224-Miz frequency,

(10)

C. Band Pass Filier Specifications :
3.2 For the following simulation, the filters at the divide-by-2
_ Sutputs attenuate by 30 dB the third harmonic. We use DSB
. Mixers with 30-gR leakage. Careful design of the layout &l-
Jows to minimize the delay error yielding .2 phase mismatch
"sof ko), los] < 2.5° [4]. The SRR, must not be below 24 dBe,
':t Xﬁ fix the DSB gain mismatch at 0.423 dB corresponding,
10 A4 = 0.05. Thoge specifications are the same for all S§B
‘g’;xifs— The aim of the bandpass filter is to have the thrse certer -
p'Ie:?(i én_mes as spectrally pure as possible with the smallest com-
:ﬁdality‘fwe choose bar}dpass. filters-of order 2, and the highest
o ty factor alloweq s 10, which is a realistie assumption in
_::_.Irent CMos technology [10). : : '

S TABLET . .
. IRREMEDIABLE SPURS DUE-TO SSB MIXERS AT THE 4 SSB MIXERS OQUTPUTS,
! .

. i
(__ Filter cenfer frequency (MHz) . 2640 | 4488 .[ 6600 J-9240 7 -
1% Input feakage frequency (MHz) 328 | 264 7] 2117 | 2640 -
« . [20d input Ieakage Trequency: (MHz) || 2112 | 2334 | 4488 -] 6800
.. -Image frequency (MHz) ., || 1584, | 3960 | 2376 (396F ] e
=, .. Filter quality facfor (Q). - .. [ 2558351 1§ Fr1as" T
! | T
iS ! N
CH'E. ik i N l
:S .%Q'.aa‘-, . ], L ], X 41 B _ 1
{4 I
E e e S L S
. g@_éc. 1 [ '
P S AR -
40 i + T T | ¥ 7 T L i |
0 2 4 & 8 10 .12
" Frequancy (GHz) :

Fig. 6, Outpnt speetrm of the synthesizet for the 8712-MHz selected
frequency. . I

The 4488-MHz center frequency is used to generate two other -
- center frequencies, and it must also be spectrally pure because
' Spurs of 4488 MHz will propagate'to the-others, Table I gives
the frequency of the irremediable spurs due to the SSB'mixers at -
the 4 SSB mixers.output and the § valye chosen for the 4 band--
pass filters. The spurs must be well filtered in order to have three
center frequencies as pure as possible. For example, image and
leakage signals at the 4488-MHz SSB output ate, respectively,
3960 and 4224 MHz, which are very close from the desired fre-
quency. Q velue must be chosen to attennate the closest spurs to-
a minimum of high'dB, Then, the @ value of 4488-MHz filter
. - must be equal to'8.5. The spurs at the output of the other mixers

* are far from filters center frequency, which altows to have a non-

constraining 0 of 1.6, 1.75 and 2.5,

' IV. SnvuLaTIONS

Simulations have been performed using Advanced Design
System in a worst case scenario corresponding to A 4 = 0.05,
o1l = Jia] = 2.5°, and leakages fixed at 30 dB. The four
~ low-pass filters attenuate the third harmonic of the divide-by-2
circuits ontput by 30 dB. Harmonic balance simnlations give the
spurs generated in the Federal Communications Commission
(FCC) spectrum and the total spurs power for J and O channels
in decibel cycles (Table III). The reference power is the power of
the desired frequency. Note that powers smaller than 40 dBc are
stiown. The frequencies used to generate the desired frequencies - .
are multiple of 264 MFz, then spurs generated are also multiple
of 264 MHz, For the worst generated frequency (8712 MHz,
Fig. 6), the total spurs power is lower than the required 24
dBe. Without any surprise, the best generated frequencigs are -
the three center frequencies and the worst are those which pass
through the last SSB mixer, ~ IR
For the following simutations, we assume that all channels
are used by 2 peer:All peers transmit at the same power'and™" " -
other peers are considered ag interferers. Because the frequency
spurs are multiple of 264 MHz and zero-IF architécture is used,
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: . ~ TABLEII .
) SPURS GENERATED IN THE FCC SPECTRUM AND TOTAL SPURS POWER FOR INPHASE AND QUADRATURE CRANNELS
carl . . Spurs generated in the FCC specirum (Freq in MEZz) Tota| spurs power for
- e porener cowe - for and € chanpels (dBe) - © || I and Q channels {dBe) | .- -

Band(MHz) || Freq . I .| Q- |. Freq.]. L .. || Freq | L 1. Q.. Freq T Q T~ 1. @& . .-

- 3432 368 - 35 1352 || 4488 | 32.7 [.32:6- ] 5544 [:25.6|-20.2 ||~ - |- f 246 | 285

- 3960... ]].3696. .35 35.. ]| 4488 { 31 [ 35.3°|[. 5016 ] 25.5°T 319 - - - 244 ] 291
4488 3960 | 392 1357 ([ 4224 T340 [353[- ] - - - - . = -34.6 2336 .
5016 3060 | 31.7 | 25,5 || 4488 [ 319 [ 322 [[ 4752] 35 | 35 6072 | 40 40 -28 -24.5
5544 3452 1 31,9 1 255 || 4488 | 320 [32.6 |] 5280 | 35 33 7656 | 40 40 -28 - ~245
6072 3960 | 35 395808 | 36.2 | 36.2 || 6600 | 32.7 | 23.3 || 7128 | 256 | 31.9 || -24.6 -28.3
6600 - 6336 [ 36.2 [ 36.2 |f 44BR | 39 [ 39.4 - - E - - - -34.3 =345
7128 5016 | 39.1 1394 1] 6072 [-31.9 | 25.6 || 6600 | 33.6 | 34 6864 1 36.2 [ 362 | -284 -24.8
7656 - -|[-5544 .1 35.1-]-27.3 || 6600 [ 32.3 |-32.6 {7392 | 36.0 | 361 || 9768 40 ]- 407 J| -20.3 ~25.9

- B184. 7656 | 342 | 342 || 7920 | 36.3 | 363 ||.9240 | 33 | 33.4 | 10296 | 25.6 [ 31.9 | -24.3 =277
8712 7656 | 383 | 385 ]| 8184 | 342 | 34.2 || 8448 | 363 | 36.3 - - - -24.1 -27.1
9240 -8712-1 33,7 | 3537 || 8976 1361 | 361 ||~ - - - - -] - -3L.8 -31.8
9768 8712 [ 322 [ 26,3 || 9240 | 351 | 354 || 9504 [ 363 | 363 - - - -20.4 -25.6
10206 BI&4 | 30,7 § 25.3 || 9240 | 33.8 | 34.3 || 9708 | 34.2 | 342 || 10032 | 363 [ 363 || -27.4 =243

r T T
—#— ldeal frequancy synihesizer | |
—&— 8712 MHz desred trequancy]

EB/NO (dB)

Fig. 7. BER degradation in presence of spurs generated by the §712-MHz de-
sired frequency,

all spurs downconvert another peer signal at the bassband level, *
Fig. 7 gives the bit error rate (BER:) of a coded 480-Mbps trans-
mission [1] with an additive white Gaussian noise (AWGN)
channel over the worst generated frequency. The target BER is
10-3 and the degradation in term of Eb/NOQ, and so the sensi-
tivity, is very low (<0.1 dB).

The reslistic phase noise of the integrated VCO and the
crystal oscillator are respectively —125 dBe/Hz at 1 MHz and
—135 dBe/Hz at 1 kHz [10], which are not constraining, The
synthesizer phase noise has been simulated nsing ac simulation

" and gives a phase noise lower than ~105 dB¢/Hz at 1 MHz for

the worst generated frequency,

V. CONCLUSION

Wc proposeﬁ a low-complexity frequency synthesizer that al-
lows to generate all the 14 desired frequencies for UWB, This

synthesizer is 'composed by a single PLL, trivial divide-by-2 cir-
cuits, four fixed frequencies, a broadband SSB mixer, and low-
order filters. The total spurs power of each desired frequency is

- below the necessary 24 dBc because of nonconstraining charac-

teristics. BER simulation shows that the sensitivity degradation

comesponding to the worst-case scenario is below 0.1 dB. The

transition time between two frequencies is fixed by the transition
time of multiplexers, which is lower than the desired 9.47 ns.
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Abstract— In this paper we propose a Successive Interference
Cancelation (SIC) method in the case of UWB-OFDM
transmission system in order to compensate for the effects of an
imperfect frequency synthesizer, Our aim is fo mitigate the
interferences due to the spurs, allowing a less constrained
implementation of the circuits.

I. INTRODUCTION

To fulfill the requirements .imposed by the MB-OFDM
standard proposal [1), the generation of 14 central frequencies

from 3.432 GHz to 10.292 GHz, spaced 528MIz apart is

required. Moreover the multiband synthesizer has to be able to
hop between the center frequencies in 9.46ns (fig 1)

"However, defaults of the synthesizer cause non ideal

generation of frequencies, Spurs appearing in the spectrum
create interferences leading to performance degradation.
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Fig. 1 Frequency plan from the MB-OFDM proposal
In a previous paper, Traverso ¢t al, have proposed a frequency
synthesizer responding to the imposed constraints in terms of
transition time between two frequencies, power of the
generated spurs and phase noise [2].The architecture of the
frequency synthesizer has been theoretically optimized to
guarantee that a fixed BER (Bit Error Rate) is never exceeded
(corresponding to a total spurs power lower than -24dBc} [3].
However, the design of the layout of the circuit may lead to
spurs greater than expected. Moreover, to ensure a low-
complexity, low-power, low-cost and high integrable system,
it is very attractive to relax the constraints of the circuit, This

is possible only if we are able to ensure the performance -

despite the presence of interferences, created by the spurs,

In our work, we are interested in the parasitic spurs effects
of a non-ideal frequency synthesizer. In a previous paper [4]

we have studied and reduced the interferences due to the spur -

with an offset equal to the half frequency spacing between the
bands. In the present paper we propose a method to reduce the

received signal degradation ‘due to adjacent bands down-
converting caused by spurs at an offset equal to multiples gf

the bands spacing.
After a short description of the non-ideal frequency

synthesizer effects in section II, section III describes the
proposed compensation method, Section IV presents the

_simulation results and the algorithm robustness in different

conditions, Finally, conclusions are provided in section V,

. TI. INFLUENCE OF THE PARASITIC FREQUENCIESIN .
TRANSMISSION R

A. Analysis of the generated spectrum

Table I gives the main spurs generated in the spectrum for
each band, These simulation resulis have been obtained after
optimization of the synthesizer presented in [2]. Duc to the
structure of the frequency synthesizer, all the spurs but one
coincide with the 14 generated center frequencies. The only
shifted spur is half bandwidth aside from the main central

frequency.

TABLEI
MAIN SPURS IN EACH BAND
Band Main spurs generated in the FCC spectrum
(MHZ) (MHz)
3432 3168 4488 5544
3960 36%6 4488 5016
4488 3960 4224
5016 3560 4488 4752 6072
5544 | 3432 4488 ‘5280 7656
6072 . 3960 5808 6600 7128
6600 6336 4488
7128 5016 6072 6600 6864
7656 5544 6600 7392 9768
8184 7656 . 7920 9240 10296
8712 7656 8184 8448
9240 8712 8976
- 9768 8712 5240 9504 -
10296 8184 - 9240 9768 16032




B, Effect of the spurs in transmission

1) Inthe receiver

The most harmful spurious components of a LO signal are

those at an offset equal to multiples of the frequency spacing
between adjacent bands (in our case, 528 MHz), since they
directly down-convert the fransmission of a peer device on top

of the signal of interest. The adjacent bands are down--

converted with power according to the spectrum of the center
frequency, creating interferences with the user in the desired
band (fig. 2). The received down-converted signal from the
band “X” can be presented as:

@) =r¥m) + oclxri(n) + ayxr?(n) + -+ kTP (n)
where the interfering bands are represented in  bold.

r*(n) = r () + n,* () is the received signal in the coxgtbos
RF band, including the symbol rae (1) and the n01se n,*(n).

Uax = is the power of the spur centered in the a™ band for
the X™ main generated frequency.

The valves a.y are konown as soon as the structure of the
frequency synthesizer used is characterized, If we are able to

_ find r*(n), the interference influence can be cancelled,
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Fig. 2 Interference in reception dus fo 3.960 GHz center frequenoy spurs
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2} In the transmitter

In the fransmitter, the presence of a local oscillator spurs
make the baseband signal to be up-converted in the adjacent
. bands, creating interferences (fig.3). The power of
transmission in the interfering bands is according to the
spectrum of the generated center frequency. Their influence
over the main fransmission is difficult to estimate as it
_ depends on the physical position of the interfering transmitter
with respect to the main receiver and transmitter.
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Fig. 3 Interfering bands in transmission due to 3.960 GHz center
frequency spm's

II. CORRECTION METHOD OF FREQUENCY SYNTHESIZER SPURS
IN RECEPTION

The successive interference cancellation (SIC) method was
initially created for the CDMA communications, We propose
to adapt it for UWB-OFDM. Differing from the CDMA
communication, UWB-OFDM systems presume the presence
of only one user in one band of interest and do not use code
identification techniques. All the foreign user presence in the
band is-considered as-an unknown interference.

Fig. 4 “Basic principle of SIC interference cancellation

The principle of the SIC is illustrated on fig, 4, Users in the
same band are detected in a successive manner, The signal of
a successfully decoded user is being reconstructed and
subtracted from the received signal before detecting the next
user. The process starts from the most powerful to the
weakest, resulting in reduced eﬁ‘ectwe interference for the

other users {5].

The lack of user identification leads the use of the method in
specific conditions. For a standalone MB-OFDM receiver it is
impossible to identify the interfering adjacent band users.
However in the uplink, the base station receives. all the 14
bands at the same time. Together with the knowledge of the
local oscillator parameters, an estimation of the interfering

adjacent bands can be performed.

On fig. 5, the UWB spectrum from . 8184GHz 1o
10.296GHz is preseated. For a base station receiver using the
frequency synthesizer proposed in [2], the interfering down-




converted adjacent bands with their appropriate power can be

seen on every line, The main frequency spurs for every central

frequency have an offset less than 5 multiples of the frequency
. spacing between adjacent bands (table 1).
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Fig. 5 Interfering adjacent bands in the baseband of channels from

8,184 t0 10,296 GHz

The analytical representation of fig, 5, excluding the half
bandwidth shified spurs, is the following:

r(n) = r1(n) + az 3 (n) + @575 (n)
g ()= r2(n)+ apri(n) +agpri () + apr(n)
rg(n} =r¥(n) + ayr?()
() =ri(n) + apr? () + o (n)
75 (n) =r°(n) + g7 (n) + 2asr3(n) + agsrt(n)

@)

It can be seen that having information about all the present
bands, a successfully received signal from one user can be
subtracted from the influenced bands, resulting in less
interference part in the equations,

To apply the SIC method in our particular case, we propose
the algorithm, represented on fig. 6. The algorithm contains
the following steps: )

Step 1: Sorting the received baseband signals according fo
their Signal to Interference-plus-Noise Ratio (SINR)

Step 2: The signal with the current best SINR ratio is
decoded by a classic receiver. Assuming the hard decision
is good enough, the noise and the interfering parts have minor
influence on the decision.

3 DW=

Step 3: The next step is to recover the received symbol,
based on D[rg (n)]. The reconstructed signal does not contain
either an mterferex_lcc or noise part ‘

D[r*(n) + aygrt(n) + -+ Opx rf(n)]

(@) F ) =r* () — (nX () +agyr'(n) + - Fagyr? ()

Step 4: Cancel its influence in the affected bands, The re-

encoded currently processed symbol in band “X”, #i(n) is
subtracted from the affected bands (here represented as “Z”)
before they are being.decoded. This results in redueed
effective interference, Starting from equation (1), for the
corrected band we have:

(5) #(n) = r2(n) + (e () = azy P()) +
+ayyr? (n) +.Fapr ()
Assuming correct previous decisions, the part in bold is bemg
ancelied _

Steps from 1 to 4 are repeated until the band with the worst
SINR ratio is decoded,

The steps above can be repeated in several iterations, further
increasing the interference cancellation. In the first iteration of
the SIC, the best SINR symbol is processed, without any
interference suppression, As all the bands are already decoded
and interference cancelled in steps 1:4, in the following

* iterations their influence is subfracted prior the decoding of

the symbol with best SINR in the same way as in (3), ensuring
a better decision in decoding, hence better interference

cancellation,

- TSTART |

[ SINR sorfing |

Decoda the band with max .

SINR
_

Y
Back Modulate
A4
Canceal the user interference in | .
the Influanced bands

NBR |,
I bands-1 [< More bands?
NBR More
iter.-1 Jteratlons?
L END
Fig. 6 UWB-OFDM SIC algorithm.,

IV, SIMULATION RESULTS

The simulations of the proposed method are made using
AWGN c¢hannel and a QPSK modulation, The curves
correspond to the most affected user, 10.296GHz. The aim of
the correction is to keep the degradation of the receiver
performance for a BER of 107 below 0.1dB for the Eb/No
ratio, compared to 2 receiver without interference.




A. Performance of the proposed SIC algorithm

Fig.7 shows the BER performance of the SIC method in a
MB-OFDM receiver. The improvements in the received signal
can be seen after every interfering signal cancellation. After
the third interfering band cancellation, the curve approaches at
most the ideal one. The remaining difference is due to the
imperfect decisions in the symbol decoding,
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Fig. 7 Performancs of the proposed algorithm

~ On fig. 8 the SIC receiver BER performance degradation is

“presented, compared to the Eb/No ratio needed for a non-
interfered receiver to reach BER=10" Starting with -24dBc
total spur power, a supplementary power is added for each of
the 3 main spurs. The maximum allowed BER degradation of
0.1 dB is exceeded only if a considerable amount of more than
7dB is added. The correction allows total spur power up fo
-17dBc, compared to -24dBc without the correction.
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Fig. 8 Performance degradation for spurs with supplementary power
using the SIC method

'B. Robustness of the method

In a real implcm'entation of the LO, the spur level o, of

every parasitic frequency may vary from one circuit to another,

Moreover the complex structure of the frequency synthesizer
[2] imptlies that these values can vary unevenly. However, the

correction is done with the expected value. The robustness of | -

the method is tested for spurs differing randomly + 3 and &5
dB from the expected value. The showed curves are the mean

over 50 simulations, The curves on fig. 9 are made in similar
conditions as for fig. 8
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Fig.® . Performance degradation due fo correctionﬁsing inaccurafe
) spur level using the SIC method

- Fig. 9 shows that the correction performance degrades in
the presence of incertitude of the spur level, Nevertheless, in
each case the BER is improved with respect to the case where
the SIC receiver is not used. For + 3dB differing levels, an
extra total spur power of 6dB is tolerated. In the case of
+5dBc, the supplementary power must be below 4,5dBe equal
to total spur power of -19.5dBc. In a real implementation of
the local oscillator, the variation of the spur power is not
expected fo exceed 2dBe. R

V. CONCLUSIONS

The adapted 'applicaﬁon of a Successive Interference
Cancellation in MB-OFDM system proves to be an efficient
technique. It allows a digital symbol processing correction of

an important part of the non-ideal characteristics of the local

oscillator, thus relaxing the constraints. on the latter.

‘Simulations also show the robustness of the proposed

algorithm with regard to the LO characteristics,
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Abstract—Orthogonal Freguency Division Mulflplexing
(OFDM) is very sensitive to the carrier freqnency offsets (CFO).
The CFO results in intercarrier interference (ICI. This
drawback of OFDM is Inherited to Orthogonal Frequency
Diviston Multiple Access (OFDMA). In this paper, we propose
a new ICI model for an uplink OFDMA system that takes
into account the presence of the cyclic prefix which is usually
jgnored, Simulations validate the accuracy of our derivation.
The subcarrier alloeation Is revisited in the presence of CFO.

Index Terms—Carrier Frequency Offset, Orthogonal Fre-
quency Division Multiple Access, Cyclic Prefix,

I. INTRODUCTION

The upcoming mobile communication systems such as Wifi,
WiMAX and LTE (Long Term Evolution) have to offer high
data rates both in the uplink and downlink directions in
order to fulfill the needs of the future innovative muttimedia
applications [1], [2]. OFDMA is coming forth as the favored
downlink transmission scheme for these systems because it
is highly adaptive and robust in frequency selective radio
channels and also ‘provides good system flexibility [1], [3].
However, questions are still raised about the use of OFDMA
in the uplink direction, A well known problem of OFDMA in
the uplink is its sensitivity to carrier frequency offsets (CFO).
This paper concentrates on carrier frequency synchronization
error while perfect time synchronization is assumed. CFO
might result from Doppler shift, or in the case where a user
mixer is not perfectly synchronized to its allocated carrier
frequency (2], [4], [5]. CPFO besides causing attenuation and
rotation- of each of the subcarrier, also causes loss of or-
thogonality between subcearriers leading to interferenice among
adjacent subcarriers known as ICL. The main goal of this paper
is to investigate the impact of ICI resulting from CFO in
an uplink OFDMA system. Several researchers have studied
the ICI due to changes in frequencies [6]-[10] in OFDM(A)
systems. Analytical models of ICI provided in [7], [9] neglect
the cyclic prefix which is in practice between 1/4 and 1/3 of
the number of subcarriers, The eyelic prefix is inserted in an
OFDM(A) symbol to cancel intersymbol interference and ICI
in frequency selective channels. Some interesting results are

provided in [8] but the ICT analysis is done using the Fourier -
Transform rather than DT, So the results of {3} suit the case

of an infinite number of carriers which is not very realistic.

IThis work is supported by the French IdF Region DIM 'Logiciels et
Systmes Complexes” Praject DESAP.

In this péper we provide an enalytical model for ICI withont
neglecting the cyclic prefiz, We will show that our analytical
model is more accurate,

In section 2, the considered system mode] is presented along
with an analytical model for the CFO induced ICL In section
3, we present the impact of CFO introduced multiuser inter-
ference through its variance analysis and simulation regults.
Section 4 discusses the CFO induced self-ICI and section 5
introduces the effect of subcarrier allocation.

. - IL.- UPLINK SYSTEM MODEL

In this section, we present the uplink OFDMA systémn under
consideration, The available bandwidth B is divided into Ny
subcarriers. N, is the total number of users in the system.
Bach user is therefore allocated M = Np/N, subcarriers
exclusively to fulfill its transmission demands. The radio
channel model is assumed fo be frequency selective. The last
L modulation symbols in the OFDMA symbol are repeated
after the inverse DFT to form the cyclic prefix.

A. Analytical Signal Model
We pext describe the analytical signal model of the OFDMA
system. The signal at the output of the transmitter of user u

is given by

Mol kT
£((f) = Re{e2r U810 3 ag"’p(u)_(tm-j@)} ¢y
k=0t

where f, is the carrier frequency, p{“)(f) is the impulse
response of the low pass filter at the transmitter and 7' is
the symbol period of an OFDMA symbol. § 78 represents
the CFO of user u with respect to f,. The CFO appears in
the transmitted signal because we are considering the case
where the user u-is not perfectly synchronized to the carrier
frequency of the base station, Note that ak“) are the symbols

at the IDFT output given by

o)

Np—1
g(u) — ) - E_l ﬂ_(u) A(") V)
ac(}") '

where A® = {AS”)...AE?_I} are the input symbols from
user z. I is an N, x M subcarrier mapping matrix for




user u. H(“) with & € {0,.., Np — 1} and p € {0,.., M - 1}
models the multiple access scenario. It equals 1 for the
. carriers allocated to user v and zero elsewhere. 7! is the
inverse DFT matrix given by

We-1E 1y
-l Do i
W-N-) =l
1 ver 1

with W =, e ™7 %, Signals from different users &(®) (£) pass

through individual multipath radio channels. The received.

sighal at the base station is the sum of the signals from
all users. The overall noise fres received signal r(t) is given by

: Nu Np=1
T(t RE{Z E (11) (“) t — )erﬁ(fc'l'sf(“))t} (3)

u=1 k=0

where ¢{*}(#) is the combined impulse respbnse of the channe}
and of the transmitter and receiver filters for user =, The
baseband samples, at the symbol rate T/N , mput to the
receiver DFT can be written as

LI . 1) () “R’?—:
N . + 4] T

o @

£ J1 o)

where )zr,)m the length of the cyclic prefix, Note that §¢() —
e/ 2k ST /Ny where k = 0,..., N — 1 are the shift coeffi-

cients. The normalized shift of user u is given by
67 = 8589

7% in equation (4) are the received symbols and hx™® is the

discrete channel impulse response from user u to the base

station with k = 0, ..., L. We assume that the channel impulse

res%)onse length is sma]ler than L, so that the last terms of
can be zeros.

B, Signal at the DFT output without CFQ

To analyse CFQ induced ICI, we first recall the case of
no CFO. When there is no CFO and each user is perfectly
synchronized to the base station, the received signal is given
by . ) :

"3 G A ag-;')_l
H ) o ;
,I S ™Y ,". hgﬂl L (5)
w0 H ’
R VT |
B

The last L symbols of £ in (4) correspending to the eyclie pre-
fix a.1,..., a1, have been discarded in (5) and the input sym-

bols are rearranged since they are equal 10 ay,—1,..., GNp—L+
Thanks to the presence of the cyclic prefix, the channel matrix

in (4) has been reduced to a circulant matrix h in (5}, This
circulant channel matrix is further diagonalized by the receiver
DFT. The received signal after the size N, DFT block is given

by .
R = Zﬂ_(ﬂ)ﬂ(@é(ﬂ)

u=1

where H(*) is the diagonal channel matrix of user u which is
given by

()

HW=pEp
with entries Hp/ (“) = el pl) e“J'Z“’“"/NP.‘Knowing the

etlocation matnx H(“), the base station recovers all the input
rmessages from I 1R,

C. Signal at the DFT oufput with CFO

In the case of a CFO, & £ between a user w and the
récejver, we Show next that the channe] matiix doesh’t remain
circulant. i the receiver performs the uswal cyclic prefix

* symbols dxscardmg and rearrangement as when there is no

CFO, after some calculations, we get,

TH,-1 ot a.(r:",)-q

_2 &(“) (5"”"(") 1) 'hL—':I.
——r

: hi“’..-. B o '
1o §-Up=nEI -t
{} [ — .
by b 6 -

From equation (6), we find that the channe! matrix can not be
written in a circulant form unless we discard the additional
terms xﬁg‘) appearing in {6). Authors in [9], while analyzing
the ICI due to CFO, have completely ignored the effect of CFO
on the cyclic prefix in the received signal and the expression
for the received signal is reduced to only -

Ny :
R= Z E(ﬂ)ﬁ(u)g(u)

. u=l
Similarly the expressions for ICI in [2] or [9] correspond to the

case where the effect of CFO is ignored on the cyclic prefix.
The analytical expressxon we derive for Iy, Ciotr experienced

by a particular user v is given by

. .
g;g =3 { ) E(g(ﬂ) ~DE- 111(‘4) A®)

u=1 ;

where [ is en N, X N, identity meatrix. Equation (7) represents




the overall interference experienced by user v. It comes from
multiple users interference as well as self-ICL

III. CFO INDUCED MULTIPLE USE.RS INTERFERENCE

Next, we want to quantify the impact of multiple users
interference by deriving its variance. For the sake of simplicity,
we assume that there are only two users in the system, Ny, = 2.
Furthermore, it is assumed that the base station is perfectly
synchronized to user 1 ie. & @) = 0 so that the interference
comes from user 2 only §f(3) 0.

A. Variance of ICI

We assume in the sequel that the modulation symbols are
statistically independent random variables from a predefined
alphabet and independent from one user to another. Moreover,
the transmit power for the modulation symbols is normatized
such that B{|A®) |2} = 1, Then, the interference seen by the
base station on the signal from user 1 due to the CFO in vser
2 is reduced to

(B = FORED - DETI®A®

O R pD PO ®
The total variance of (8) is given by equation (%),
1
o¥) = o2+ of + covy ©)

where o7 and o} are the variances of the first and second terms
of (8) respectively and covy » represents the intercovariance of
these terms. Since F+ = F~1, the thres terms of equation (%)

are given by equations(10-12).

af = tr{ fonts E(z) ﬂ+(2) E(_g_@) -0 E-—IE(Q)EH?) _E.(ﬁ@) -0t}
{10

0_'51. — iJ-Np (2) - 1l2tr{ﬁz(”hg)é{ﬁﬁ—lgﬂ)ﬂ-{- (Z}E §+ (2)}
(¢! 1)
covr,2 = 2Re ((6‘””‘2)—» 1)
X i [Fh(E)i(ﬁ)E—12(2)E+(2)£(é(2)_ D+£_1E.+ (2}}) (12)

Note that tr(z) stands for the ¢race of z.

B. Blockwise Case

In this subsection, we consider that the subcarriers are
allocated to the users in a block fashion as shown in Figure
1. In this case, the subcarrier allocation matrix of user 2,
O, can be simplified as :

o®=p 77

where 0 is an M x M matrix with all entries equal to zero and

Iisan M x M identity matrix. Thanks to this simplification,
and after some calculations‘ we find that equations (10-12)

reduce to

M-1L-1

=3 S emts ORI (08
ke i=0 L1
03 =l 1Py ¢ (N) 1)
q=0
L—1i+l
covn = AR{(EHODY 3 (1= O O
| e (122)

Bquations (10a-12a) represent the variance of the interference
seen by the base station on the signal from user I.

User 1 User2

Np-1
Subtamens

Fig. 1. Blockwise carrier allocation of nser 1 and user 2. Bach user is
allocated N,,/2 subcarriecs that are adjacent to each other.

C. Simulation Results

Next, we compare the derived expression of the ICT with
some previous results and with a simulated OFDMA systent,
Tor the simulations the following three scenarios are consid-
ered: '

« Scenario 1(Sce.1): Simulated OFDMA transmission sys-
tem with cyclic prefix, The corresponding ICI variance is
denoted by o2, _

+ Scenario 2(Sce.2): Based on CFO generated ICI model
proposed in this paper. The corresponding ICI variance
is denoted by 0.

Scenario 3(Sce.3): Based on CFO induced ICI model pre-
sented in [9]. The corresponding ICI variance is denoted
bY ofiomcp | |
Here N, = 64, length of the cyclic prefix is I = 16, Ny =2
therefore M = 32 and the carriers are allocated using the
blockwise allocation shown in Figure 1. Again we assume that
the base station is synchronized to user 1 so that §£1) =0 and
§7® £ 0. A 16-QAM modulation is used. Figure 2 shows
the ICI variance versus the user 2 normalized shift values;
87, The variances have been averaged over all subcarriers
for each value of the normalized shift. The results are also.

. averaged over 5000 channel realizations, with random impulse

responses of length L. Results in Figure 2 show that our
proposed ICI variance for user 1, cr% 1), is much closer to the
simutated ICT variance of user 1, af;n) than the one derived in
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Fig. 2. Comparison of the ICI variances of user 1 for the three
- scenarios for different values of the normalized shiff in user 2§52,

{9, 0,2151_) op+ At a shift of 0.08 the difference between a-fg;) and

Taodep 18 8bout 12dB, This result validates our proposed ICT-

model of multiple user interference and associated variance
and shows its superiority with respect to the models in the
literature.

IV. CFO INDUCED SHELE-ICI

In the previous section, we have assumed that the base _

station is synchronized to user 1 and we studied the multiple
user interference in user 1 coming from user 2, Sticking to
this assumption, we assume in this section that the base station
can not be synchronized to user 2 which would have required
a supplementary VCO. The interference seen by user 2 is
therefore the interference from user 1 plus the interference
coming from its own subcarriers, called self-ICL

A. Blockwise Case _
In the blockwise subcarrier allocation scheme of Figure 1,
most subcarriers allocated to user 2 experience only seif-ICL
Only the carriers on the edge experience interference from
user 1. The analytical expression of the variance can't be
simplified any- further, so that we don’t recall it here. The
following simulations consider the same setting as described
previously. In Figure 3, the curves for ICI variance of user
2 are plotted against the normalized shifis. Again, we can
see that our results are much closer to the simulated results
compared to the model in [9]. Moreover, we have plotted cr? @

for L =0 end it can be seen thiat it matches with aﬁff_)cp. In
Figure 4, the curves for ICI variance of nser 2 are plotted
against its normelized shift for different lengths of the cyclic
prefix, Ny, remains equal to 64. We can see from Figure 4 that
as the length of the cyclic prefix increases from L = 16 to
L = 22 (about jth and Lrd of N, respectively), 2% and
a‘?(?} Increase accordingly. Indeed, aflf,?’_)cp remaing constant.
This result proves that considering our proposed model of ICT

i | 8= Simulatad 1C vartance: o2?

~—&— Proposad ICl varlance: ufm
-—— FCH‘adamsh[S}:aﬁﬁ’cp

¢ Proposad [0l vardance at L=0

_5i.... H : TR
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Fig. 3. Comparison of the ICI variances of user 2 for the three
scenarios for different values of the normalized shift in user 2 of @,

in .OFDMA system with CFO is more important when the

-cyele prefix is long with respect to the number of subcartiers. -
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Fig. 4. Comparisen of the ICI variances of user 2 for L = 16 and
L = 22 for the three scenarios. -

B. Effect of ICI on Symbol Error Rate

Next, we demonstrate the importance of the proposed
model for the symbol error rate (SBR) that is a better

‘measure of performance than the variance of error. For the

analytical SER calculation, we used the following formula {11]

_ 15 7. {3, 8 [T
E=%-y531m (s“fz;/ﬂ-\/wm)

where -y is the signal to interference plus noise ratio defined
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Flg. 5. Comparison of the SERs" of user 2 for the thres scenarios at
N, =64 and L, = 186, '

_as y = E,/(o? + No) with o as defined previously and

Np is the noise power. Simulation results shown in Figure 5

give the SER performance of user 2 for the three scenarios
at 5 = 0.08, Again N, = 64 and L = 16. For such a
high value of CFO, we can see that SERs of user 2 for Sce.l
and Sce.2 are very close to each other, around 4.10~! for
high values of SNR while the SER for Sce.3 is much less i.e.
close to 10~1, In Figure 6, the SER curves are plotted for
different values of L. Indeed, the SER of user 2 for Sce.1 and
2 is higher at L = 22 than at [ = 16, Again Sce.3 shows no
change in SER with the length of cyclic prefix since it ignores
the cyclic prefix. These results validate our model of the SER
in OFDMA systems with CFO and their superior accuracy
with respect to the literature.
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Fig. 6. Comparison of the SERs’ user 2 for the three scenarios for
different lengths of the cyclic prefix.

V. ICI AND SUBCARRIER ALLOCATION

In this section, we consider the impact of the subcarriers
allocation on the ICI and related performance, In systems that
do not undergo CFO, channel diversity is usually induced by
interleaving the subcarriers allocated to the different users.
However, in systems experiencing CFO a blockwise allogation
seroes the level of interference for the signal coming from
the user to which the base station is synchronized to, here
user 1, Channel diversity and robustness to CFO are therefore
in contradiction. In the sequel, we wonder what is the best
number of adjacent subcarriers in the presence of CFO. The
blockwise allocation scheme presented in Figure 1 corresponds

_to the maximum size a block can have, it is equal to Np/2.

User 1 User 2

Usar 1 User2

; 16 EE
Subcarmlers

... Hg. 1. " Subcarrier allogation with blocksize equal to 16.

The minimum will be equal to 1, called the interleaved
allocation. We simulate the same two users case presented in
the previous sections with base station synchronjzed to user
1 while user 2 is not synchronized. The interference power
is evaluated for user 1 and user 2 for blockwise allocation
with different blocksizes (BS). A blockwise arrangement of
the subcarriers for a blocksize of 16 is shown in Figure 7.
Figure 8 shows the ICI variance for both users against different
values of blocksize (BS). N, = 64, L = 16 and 67 = 0.06.
At g blocksize of 32, the subcarriers of user 2 are far from

1@ 0,08
: L

iC1 Variance(dB)

Blockshzes

Fig. 8. ICI variances of the two users for different blocksizes at a
normalized user 2.shift 8% = 0.06. :

the subcarriers of user 1 (perfectly synchronized). So the




interference seen by user 1, with variance cr?(l), because of
CFQ in user 2 is only at the edge subcarriers and is small i.e.
less than -23dB. While the ICI in user 2; with variance ag(g)
is high 12dB and is caused by its own subcarriers. Fzgu:e 8
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Fig. 9." 'ICI variance ‘of user 1 for different values of §7® with
blocksizes 32, 16 and 4.

shows that with decrease in blocksize, or? @ increases while

202) o . g ‘ .
aq( ) decreases. This is because the only interference user 2

sees is from its own carriers. With decrease in blocksize,
user 2 subcarriers become far from each other and become
more and more neighbour to user 1 .subcarriers which offer no
interference. In Figure 9, the ICI variance for user 1 is detailed
for different values of normalized shift 6§72 for blocksizes
32,16 and 4. We can see that with the increase in blocksize the
ICI power for user 1 decreases. As expected, a larger blocksize
provides more robustness against CFO. However, the gain in
diversity does not seem to compensate the loss due to CEQ
even for small values of CFQ.

VI, CONCLUSION

A pew analysis of the effect of carrier frequency offset
(CFO) in an uplink OFDMA systems has been presented. We
have demonstrated that one must take into account thé cyclic
prefix while analyzing Intercarrier Interference (ICI) resulting
from CFO. We proposed an analytical expression of the ICI,
the associated variance and SER. It allows us to study the
subcarrier allocation for an OFDMA system undergoing CFO.
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