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Introduction générale

L’émergence des réseaux sans-fil de Nouvelle Génération (NG) a permis la prolifération et la consom-
mation sans cesse croissante des services multimédias à très haut débit telles que la Télévision en Haute
Définition (HDTV) ou encore la vidéo streaming en Haute Définition (4K UHD). En effet, les util-
isateurs ne se contentent plus d’émettre ou de recevoir des appels téléphoniques comme autrefois. Ces
derniers demandent des communications par visiophonie, l’accès au réseau Internet, le paiement en ligne
ou encore le transfert sécurisé des fichiers volumineux. À l’instar des réseaux mobiles de Quatrième et
Cinquième Génération (4G et 5G), les réseaux sans-fil du futur devront gérer la mobilité des utilisateurs,
tout en assurant une qualité de service acceptable dans des environnements plus ou moins hostiles à la
propagation des ondes radio. Si l’on rajoute le développement rapide d’objets connectés, des capteurs
et des appareils mobiles nouvelle génération, les futurs réseaux sans-fil devront en plus de cela, gérer
la consommation électrique de tous ces équipements mobiles. En effet, une gestion optimale de la con-
sommation énergétique permettra non seulement d’augmenter l’autonomie énergétique des batteries de
charge, mais aussi de réduire la pollution électromagnétique, qui constitue un enjeu majeur pour notre
planète. L’évolution rapide des réseaux sans-fil constitue donc une source de nouvelles opportunités,
mais pose également de nouveaux challenges technologiques.

Ces challenges nécessitent d’être pris en compte dans la conception des chaînes de communication
actuelles. En effet, le développement des circuits intégrés a permis la miniaturisation de la plupart des
équipements radio-mobiles. Ces derniers fonctionnent grâce à une batterie d’alimentation rechargeable,
mais limitée en capacité de stockage d’énergie et en dimensions. Par conséquent, une importance parti-
culière doit être accordée au problème d’autonomie de ces batteries afin d’offrir un confort satisfaisant
aux utilisateurs.

De plus, le volume et la sensibilité des données aux erreurs de transmission, comme dans le cas de
l’imagerie médicale sont en contradiction avec la capacité de stockage des équipements et les phénomènes
liés au canal de propagation. En effet, le canal radio-mobile est caractérisé par plusieurs phénomènes,
comme les multi-trajets que l’on retrouve dans les zones urbaines ou encore le décalage fréquentiel lié
à la mobilité de l’utilisateur. Ces différents phénomènes entraînent une dégradation de la qualité de
transmission. Par conséquent, des méthodes d’optimisation doivent être développées afin de prendre en
compte les dégradations du canal radio.

L’amélioration de la qualité de transmission des réseaux sans-fil sous contraintes énergétiques de-
vient donc impérative, particulièrement dans les environnements soumis à de fortes perturbations du
canal radio-mobile.

Objectifs de la thèse

L’avancée des nouvelles technologies et la démocratisation des équipements mobiles ont permis de diver-
sifier et d’augmenter le volume des contenus multimédias transmis à travers les réseaux sans-fil. Cepen-
dant, la transmission de ces contenus doit répondre à des exigences en qualité selon le type d’application
visée. Par exemple, le stockage et la transmission des données cliniques sur un canal sans-fil dans le
cadre de l’imagerie médicale doivent répondre à des niveaux d’exigences très strictes en termes de débit,
de qualité et de délai de transmission.
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Pour faire face à ces avancées sans cesse croissantes, plusieurs techniques ont été développées
afin d’augmenter l’efficacité spectrale, combattre la sélectivité fréquentielle du canal radio-mobile et
améliorer la qualité de transmission. Parmi ces techniques, nous pouvons citer les modulations multi-
porteuses comme l’OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing), qui consistent à diviser la
bande passante disponible en plusieurs sous-bandes étroites et orthogonales pour la transmission des
données numériques. Nous pouvons également citer l’utilisation des Codes Correcteurs d’Erreurs. Ces
derniers se caractérisent par l’ajout de redondance à l’information utile, afin d’augmenter la robustesse
de transmission face aux erreurs de transmission. Notons que l’ajout de la redondance contribue à la
réduction du débit utile. Il est donc important de trouver un compromis entre la robustesse et le débit
utile lorsqu’un code correcteur d’erreur est utilisé.

D’autre part, les systèmes d’émission ont besoin de puissance pour rayonner les signaux et attein-
dre les récepteurs. Ainsi, l’amplificateur de puissance est largement utilisé dans les réseaux sans-fil
et constitue un élément indispensable dans la conception des équipements radio-mobiles. Cependant,
l’utilisation de l’amplificateur de puissance n’est pas sans contrainte car il possède une fonction de trans-
fert non-linéaire, ce qui peut engendrer de fortes dégradations de la qualité de transmission. En effet,
un signal OFDM présente de fortes fluctuations d’amplitude caractérisées par le rapport entre la puis-
sance instantanée maximale et la puissance moyenne du signal sur un intervalle de temps donné. Ce
rapport, appelé PAPR (Peak-to-Average Power Ratio) est très élevé dans le cas des modulations multi-
porteuses comme l’OFDM, rendant les signaux très vulnérables aux non-linéarités de l’amplificateur de
puissance. Ces non-linéarités créent des déformations d’amplitude, des produits d’inter-modulation, des
interférences et des remontées spectrales, ce qui a pour conséquence de dégrader le signal d’émission
avant même qu’il ne soit transmis..

Pour éviter ces dégradations de la qualité de transmission, une solution très simple consiste à utiliser
l’amplificateur de puissance exclusivement dans sa zone linéaire. Cependant, cette solution est sous-
optimale et peut s’avérer très coûteuse. En effet, il faut appliquer un recul en puissance assez important
de sorte que tous les pics d’amplitude soient situés dans la zone linéaire. Cette solution peut également
entraîner une réduction du rendement énergétique de la chaîne de communication. Par conséquent, le
recul en puissance optimal doit être déterminé afin de garantir une bonne qualité de transmission tout en
améliorant le bilan énergétique de la chaîne.

Pour fournir des services à Haut Débit, il est important d’accroître les débits de transmission. Une
solution permettant d’augmenter le débit est l’utilisation de la technologie multi-antennes ou MIMO
(Multiple Input Multiple Output). Cette technologie est largement adoptée dans les standards de com-
munication sans-fil actuels. Elle consiste à utiliser plusieurs antennes à l’émission (Nt antennes) et
plusieurs antennes à la réception (Nr antennes). L’un des avantages de cette technologie est la diversité
spatiale offerte par la multitude des liens radios entre les antennes d’émission et de réception. Ainsi, les
débits de transmission peuvent être multipliés par b = min(Nt, Nr) dans un système MIMO, compara-
tivement à un système mono-antenne SISO (Single Input Single Output). En revanche, l’augmentation
du nombre d’antennes s’accompagne d’une augmentation de la consommation électrique liée aux dif-
férents amplificateurs de puissance utilisés. Cette contrainte sur la consommation électrique, ainsi que
celle engendrée par la modulation OFDM rendent la combinaison des technologies MIMO et OFDM
(MIMO-OFDM) peu attractive, particulièrement lorsque l’utilisation de l’amplificateur de puissance
n’est pas optimisée.

Dans l’optique de rendre la modulation OFDM moins vulnérable à la non-linéarité, une simple
solution consiste à développer des techniques de réduction du PAPR. En effet, un signal à faible PAPR
est moins vulnérable à la non-linéarité, ce qui permet de travailler avec des niveaux de puissance plus
proches de la zone non-linéaire. Une multitude de techniques de réduction du PAPR a été proposée dans
la littérature. Les performances offertes en terme de complexité des calculs, de gain de réduction du
PAPR ou d’efficacité énergétique varient selon la méthode d’optimisation proposée. Dans nos travaux,
nous nous focaliserons sur les techniques dites “d’ajout de signal”, en particulier la technique TR (Tone
Reservation). Elle consiste à réserver certaines sous-porteuses de la bande passante pour générer le
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signal de correction du PAPR. Ce signal de correction est ensuite ajouté au signal OFDM afin de réduire
les fluctuations d’enveloppe. Cependant, le degré de liberté du problème d’optimisation de la technique
TR est limité aux sous-porteuses réservées, ce qui peut réduire ses performances. L’un des objectifs de
nos travaux consiste à proposer une nouvelle approche où le degré de liberté du problème d’optimisation
est plus important, afin d’améliorer les performances de la technique TR en termes de réduction du PAPR
et de qualité de transmission.

Malgré les performances de la technique TR, l’impact du canal radio sur la qualité de transmission
n’est pas toujours pris en compte dans le problème d’optimisation pour la réduction du PAPR. Cepen-
dant, l’amplificateur de puissance et le canal radio impactent la qualité de transmission globale ainsi que
le bilan énergétique de la chaîne de communication, notamment dans un système MIMO-OFDM dédié
à la transmission des contenus multimédias scalables ou hiérarchisés. Le principe de la hiérarchisation
consiste à coder et à transmettre le contenu en plusieurs couches, rangées selon un ordre de sensibilité
aux erreurs de transmission décroissant. Ainsi, les couches les plus sensibles peuvent être mieux pro-
tégées contre les effets de la non-linéarité de l’amplificateur et du canal radio. La protection contre les
erreurs de transmissions est généralement basée sur le principe d’allocation inégale de la puissance totale
entre les différentes couches. D’une part, la réduction du PAPR peut permettre d’augmenter la puissance
totale afin de renforcer la qualité du lien radio. En revanche, cette même augmentation de la puissance
totale peut générer du bruit non-linéaire, qui dégrade la qualité de transmission. D’autre part, on peut
diminuer la puissance totale afin d’éviter la non-linéarité ou de réduire la consommation électrique. En
revanche, cette diminution de la puissance totale peut avoir un impact très important sur la qualité de
transmission, notamment lorsque les conditions de propagation entre l’émetteur et le récepteur sont très
mauvaises. Par conséquent, dans un contexte de transmission de contenus scalables, il est important de
considérer conjointement l’impact de l’amplificateur de puissance, du canal radio et de la sensibilité du
contenu à transmettre dans l’optimisation de la qualité de transmission globale.

Étant donné que la réduction du PAPR n’intègre pas toutes ces différentes contraintes dans le prob-
lème d’optimisation, il est donc important de proposer des stratégies de transmission qui considèrent
conjointement la sensibilité du contenu à transmettre, les conditions de propagation et les caractéris-
tiques de l’amplificateur de puissance.

Ainsi, les contributions de cette thèse peuvent être résumés comme suit :

• Tout d’abord, nous proposons une nouvelle approche permettant d’améliorer la technique TR dans
les systèmes OFDM. Cette approche a pour objectif d’exploiter le signal de l’Intervalle de Garde
dans les systèmes OFDM afin d’améliorer la réduction du PAPR tout en garantissant une bonne
qualité de transmission. Une évaluation des performances de cette nouvelle approche est égale-
ment proposée en présence d’un canal de transmission réaliste et d’un amplificateur de puissance
avec effets mémoire.

• Ensuite, nous proposons une étude conjointe de l’impact de l’amplificateur de puissance et du
canal radio sur la qualité de transmission des contenus multimédias scalables. Pour cette étude,
nous allons considérer un système MIMO-OFDM précodé, un canal radio-mobile réaliste mod-
élisé grâce à un simulateur 3D à tracé de rayons, un modèle d’amplificateur de puissance com-
mercial sans effets mémoire et des images codées selon la norme JPWL 1.

• Enfin, nous proposons la conception d’une nouvelle stratégie d’allocation inégale de la puissance
basée sur le contenu, avec prise en compte de l’amplificateur de puissance dans un système
MIMO-OFDM. La nouvelle stratégie proposée consiste à prendre conjointement en compte la
sensibilité du contenu à transmettre, les variations des conditions de propagation du canal radio et
les distorsions statiques générées par l’amplificateur de puissance, afin de maximiser la qualité de
transmission tout en minimisant la puissance totale d’émission.

1JPEG2000 Wireless
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Organisation du document

Ce document est structuré en quatre chapitres :

Le premier chapitre est une introduction à la transmission dans les réseaux sans-fil. Nous com-
mençons ce chapitre par une description des différents éléments constituants la chaîne de transmission
numérique. Ensuite, nous présentons la modélisation du canal de transmission, les phénomènes liés à la
propagation des ondes radio ainsi que la notion de diversité du canal radio. Nous présentons également
les caractéristiques d’un signal OFDM ainsi que le principe et les avantages de l’association MIMO-
OFDM. Au vu de la place qu’occupe l’amplificateur de puissance dans la transmission des signaux
OFDM, nous présentons les généralités et l’impact de la non-linéarité de ce dernier sur la qualité de
transmission. Nous poursuivons ce chapitre par un état de l’art sur les techniques de correction de la
non-linéarité de l’amplificateur de puissance. Nous nous focalisons principalement sur les techniques
de linéarisation et de réduction du PAPR. Nous présentons également un état de l’art sur les stratégies
de transmission dans les systèmes MIMO-OFDM en présence de l’amplificateur de puissance. Ainsi,
les différentes stratégies de protection inégale contre les erreurs, les stratégies d’allocation inégale de la
puissance et les stratégies d’optimisation de la qualité de transmission en présence de l’amplificateur de
puissance sont présentées. Nous terminons ce chapitre par le positionnement de nos travaux par rapport
à l’état de l’art.

Le deuxième chapitre est consacré à une contribution sur l’amélioration des méthodes de réduction
du PAPR dans les systèmes OFDM, en particulier la méthode TR (Tone Reservation). Nous nous intéres-
sons particulièrement à cette technique qui répond au critère de compatibilité descendante, c’est-à-dire
qu’elle ne nécessite pas la transmission d’une information supplémentaire au récepteur pour décoder
les données utiles. Le principe de cette méthode consiste à générer le signal de correction du PAPR
à partir d’un certain nombre de sous-porteuses réservées dans les différents standards de communica-
tion. Nous commençons ce chapitre par une analyse descriptive des avantages et des inconvénients de
la méthode TR. De cette analyse, nous proposons une nouvelle méthode appelée HTR (Hybrid Tone
Reservation) dont l’objectif consiste à améliorer le gain en réduction du PAPR tout en garantissant la
qualité de transmission globale de la chaîne. Le principe de la méthode HTR consiste à augmenter le
degré de liberté du problème d’optimisation de la méthode TR, en utilisant le signal de l’Intervalle de
Garde (IG), disponible dans les systèmes OFDM. Un nouvel algorithme basé sur ce principe est donc
proposé, permettant d’inclure le signal de l’IG dans le problème de réduction du PAPR. Ensuite, les
performances de la méthode HTR en termes de gain en réduction du PAPR et de qualité de transmission
sont évaluées en considérant des configurations particulières de la chaîne de transmission. À partir de
cette évaluation, les différents paramètres du problème d’optimisation pour la recherche du signal de
correction sont déterminés. La couche physique du standard IEEE 802.11a a été choisie comme exem-
ple de standard, mais d’autres standards peuvent également être adoptés pour cette évaluation. En fin
de chapitre, les performances de la méthode HTR en termes de qualité de transmission et de densité
spectrale de puissance sont évaluées, en présence d’un modèle d’amplificateur de puissance avec des ef-
fets mémoire. L’apport énergétique de la méthode HTR en comparaison à la méthode TR est également
évalué. Nous terminons ce chapitre par une synthèse et une conclusion.

Dans le chapitre 3, nous présentons tout d’abord une étude de l’impact de l’amplificateur de puis-
sance et du canal radio-mobile sur la qualité de transmission de contenus multimédias scalables. Pour
cette étude, nous considérons un système MIMO-OFDM en bouche fermée, dédié à la transmission
d’images JPWL sur un canal réaliste. La norme JPWL permet de décomposer l’image en plusieurs
couches de qualité, rangées par ordre d’importance ou de sensibilité décroissante. Elle est largement
utilisée dans les systèmes MIMO pour améliorer la qualité de transmission ou la robustesse de transmis-
sion contre les erreurs. En effet, dans un système MIMO en boucle fermée, la connaissance du canal
radio permet d’optimiser l’allocation de la puissance afin de garantir la qualité de transmission des dif-
férentes couches de qualité. Ainsi, les couches de qualité les plus sensibles peuvent être mieux protégées
durant la transmission. Cependant, la majorité des stratégies d’allocation de puissance disponibles dans
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la littérature ne prennent pas en compte la non-linéarité de l’amplificateur de puissance dans le proces-
sus d’allocation de puissance. Ceci peut avoir un impact considérable sur les performances globales de
la chaîne. Pour éviter la non-linéarité, la plupart des stratégies d’allocation limitent la puissance totale
dans la zone linéaire de l’amplificateur de puissance. En revanche, cette solution n’est pas optimale,
puisqu’elle peut contribuer par exemple à une baisse du rendement énergétique. De plus, cette solution
ne permet pas de déterminer le recul optimal en puissance à appliquer afin de garantir la meilleure qualité
de transmission. Pour garantir un meilleur bilan énergétique de la chaîne, la réduction du PAPR est sou-
vent utilisée. Cependant, le problème d’optimisation pour la réduction du PAPR ne prend pas en compte
les conditions de propagation et la sensibilité du contenu à transmettre. De même, l’application d’une
méthode de réduction du PAPR ne permet pas d’éviter complètement la non-linéarité. Ceci restreint
son application dans toutes les configurations de transmission envisageables. Ces différentes probléma-
tiques n’étant pas suffisamment abordées dans la littérature, nous présentons également dans ce chapitre
une étude de l’impact de la méthode TR pour la réduction du PAPR dans une configuration réaliste
MIMO-OFDM. Nous commençons ce chapitre par un rappel des différentes stratégies d’allocation in-
égale de puissance en boucle fermée, proposées dans la littérature. Ensuite, nous détaillons le principe
de la stratégie d’allocation CBP (Content-Based Precoder) pour la transmission d’images JPWL. Cette
stratégie est utilisée par défaut pour l’allocation de puissance dans la suite de nos travaux. En effet,
l’état de l’art démontre que cette stratégie offre de meilleures performances en termes de robustesse et
de qualité de transmission d’images JPWL. En fin de ce chapitre, nous présentons les résultats de sim-
ulation montrant l’impact de la non-linéarité et de la réduction du PAPR sur la transmission d’images
JPWL. Une chaîne de simulation réaliste, respectant les recommandations du standard IEEE 802.11n,
est utilisée pour les simulations. Nous terminons ce chapitre par une synthèse et une conclusion.

Dans les stratégies d’allocation de puissance classiques, le canal radio-mobile constitue la principale
contrainte prise en compte dans l’optimisation de la qualité de transmission. De plus, le recul en puis-
sance est généralement appliqué de façon statique, sans prendre en compte les conditions de propagation
et la hiérarchisation du contenu à transmettre. Par exemple, dans les systèmes MIMO-OFDM actuels,
les phases d’allocation inégale de puissance et d’amplification de puissance sont totalement indépen-
dantes. Cependant, l’amplificateur de puissance, les caractéristiques du contenu et le canal radio-mobile
impactent conjointement la qualité de transmission et le bilan énergétique de la chaîne. Ainsi, nous
proposons dans le quatrième chapitre une nouvelle stratégie prenant conjointement en compte les dis-
torsions statiques de l’amplificateur de puissance, les variations du canal radio-mobile et la sensibilité
du contenu dans le processus d’allocation inégale de puissance. Le principe de cette nouvelle stratégie
consiste à déterminer de façon dynamique le recul optimal en puissance, qui maximise la qualité et
la robustesse de transmission, tout en minimisant la puissance totale d’émission. Nous commençons
ce chapitre par un rappel des méthodes analytiques permettant d’estimer les paramètres physiques de
l’amplificateur de puissance dans un système OFDM. Ces méthodes sont basées sur le théorème de Buss-
gang, qui est souvent utilisé dans la littérature pour modéliser les distorsions statiques de l’amplificateur
de puissance. Ensuite, nous proposons une méthode d’optimisation numérique, permettant de vérifier
et de valider les résultats fournis par les méthodes analytiques de la littérature. Après cette étape de
validation, la modélisation de Bussgang sera exploitée pour proposer le schéma de transmission d’un
système MIMO-OFDM, intégrant les distorsions statiques de l’amplificateur de puissance. Un nouveau
processus d’allocation successive de puissance, appelé AACBP (Amplifier-Aware Content-Based Pre-
coder) est proposé. Ce processus met en correspondance la hiérarchisation du contenu à transmettre et
la décomposition du canal MIMO en sous-canaux SISO en prenant en compte des contraintes liées à la
non-linéarité et la qualité de transmission. Enfin, les performances de cette nouvelle stratégie en termes
de robustesse, de qualité visuelle et de réduction de la puissance totale d’émission sont évaluées dans un
contexte réaliste de transmission d’images JPWL.
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Chapitre 1

Transmission dans les réseaux sans-fil

1.1 Introduction

Un réseau sans-fil permet à deux ou plusieurs équipements de communiquer par liaison radio grâce à la
propagation des ondes électromagnétiques. La mise en place d’un réseau sans-fil consiste en général à
trouver des stratégies et des moyens permettant de répondre aux nombreuses demandes des utilisateurs
parmi lesquelles le débit de transmission et la fiabilité des communications, la mobilité des utilisateurs et
le coût faible des équipements. En effet, le fonctionnement de ces réseaux est plus ou moins perturbé par
de nombreuses sources de distorsions liées notamment à la propagation des ondes électromagnétiques
en environnement réel et aux défauts intrinsèques des composants électroniques présents dans la chaîne
de communication.

Dans le cadre de nos travaux, nous nous intéressons aux systèmes combinant les technologies Mul-
tiple Input Multiple Output (MIMO) et Orthogonal Frequency Division Mulplexing (OFDM). L’intérêt
d’utiliser la technologie OFDM réside dans sa capacité à mieux gérer les ressources spectrales, à sa
facilité d’implémentation et à sa capacité à réduire les perturbations du canal radio sur les signaux émis.
En outre, son association avec la technologie MIMO permet d’améliorer les performances de transmis-
sion en termes de débit et de robustesse en tirant parti de la diversité temporelle, fréquentielle et spatiale
offerte par le canal de transmission. Plusieurs standards de communication ont adopté cette combinaison
dans le cadre de la quatrième génération (4G) des communications mobiles, pour offrir un accès à haut
débit et couvrir des zones jusque-là inaccessibles.

Le but de ce chapitre est de présenter les éléments essentiels de la chaîne de communication dont
l’objectif est de transmettre un message porteur d’information d’un émetteur à un récepteur éloigné géo-
graphiquement. Au regard de nos travaux, nous présenterons tout d’abord les différents éléments de
la chaîne de communication permettant le traitement numérique de l’information source en bande de
base et le traitement analogique de l’information en bande transposée. Ensuite, nous nous intéresserons
aux phénomènes que subit l’information lors de son passage par le canal radio. Nous étudierons aussi
le principe de la modulation OFDM, en présentant ses avantages et inconvénients. Les distorsions
dues aux dispositifs électroniques non-linéaires seront aussi évoquées en se focalisant principalement
sur l’amplificateur de puissance, qui est un composant essentiel dans une chaîne de communication
numérique. Nous présenterons ensuite un état de l’art sur les stratégies de transmission sur canal radio
en présence des non-linéarités de l’amplificateur de puissance et des dégradations du canal. La fin du
chapitre sera consacrée au positionnement de nos travaux par rapport à cet état de l’art.

1.2 Synoptique de la chaîne de communication numérique

Le but d’une chaîne de communication numérique est de transmettre une information source entre un
émetteur et un récepteur en utilisant un support physique comme le câble, la fibre optique ou encore les
ondes électromagnétiques. L’information source est de type binaire, c’est-à-dire constituée d’une suite
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Chapitre 1. Transmission dans les réseaux sans-fil

d’éléments de 0 et de 1. Les deux principaux traitements nécessaires à l’acheminement de l’information
source au récepteur sont :

• Le traitement numérique qui consiste à manipuler les signaux en bande de base sous forme de
suite d’échantillons numériques obtenus à partir des signaux physiques réels au moyen de conver-
tisseurs analogiques-numériques à l’émission et à la réception,

• Le traitement analogique effectué dans la partie Front-End Radio Fréquence (RF) et qui consiste
à manipuler les signaux à leur état physique, c’est-à-dire sous forme d’ondes. Il permet la mise en
forme et l’adaptation des signaux issus de la bande de base au support de transmission. L’interface
nécessaire entre la partie bande de base et la partie Front-End RF est réalisée à l’aide de conver-
tisseurs numériques-analogiques à l’émission et de convertisseurs analogiques-numériques à la
réception.

On rappelle que le rôle d’un convertisseur analogique-numérique est de convertir un signal analogique
en un signal numérique pouvant être traité par une logique numérique, et que le rôle d’un convertisseur
numérique-analogique est de reconvertir le signal numérique une fois traité en un signal analogique. Le
synoptique de base d’une chaîne de communication numérique est illustré à la figure (1.1).
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Figure 1.1: Synoptique de la chaîne de transmission

Le message source représente l’information originale que l’on désire transmettre à travers la chaîne
de communication. Il peut être sous forme analogique ou numérique. Dans la suite de ce chapitre,
les différents blocs de base de la chaîne de communication seront brièvement décrits en supposant que
le message source est numérique et de type binaire. Plus de détails sur la chaîne de communication
numérique sont disponibles dans [8] et [9].

1.3 Traitement numérique

Les opérations de base constituant le traitement numérique sont le codage de source, le codage de canal
et la modulation numérique. Ces opérations sont généralement réalisées à l’aide des microcontrôleurs
de type DSP1 ou des circuits programmables de type FPGA2.

1.3.1 Codeur de source

Le codeur de source vise à compresser l’information source binaire, afin de minimiser les ressources
nécessaires à la transmission (mémoire de stockage, bande passante, temps de traitement, etc.). Cette

1Digital Signal Processing
2Field Programmable Gate Array
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1.3. Traitement numérique

compression s’effectue en supprimant autant que possible la redondance des données non significatives,
c’est-à-dire des informations jugées non destructives du point de vue des sens humain. Ainsi, le message
émis par la source peut être remplacé par un message de taille beaucoup plus réduite à condition que
cette opération soit réversible et respecte les limites de la théorie de l’information fixées par le premier
théorème de Shanon [10].

Dans la littérature, il existe plusieurs types de codeurs de source selon les applications à transmettre
et les critères de performances considérées. Dans le cadre de nos travaux, l’application considérée peut-
être de l’image ou de la vidéo et le critère de performance qui nous intéresse est la robustesse aux erreurs
de transmission. Au regard de l’état de l’art, le codeur JPEG 2000 Wireless (JPWL) [11] développé par
le comité JPEG (Joint Photographic Experts Group) est le seul standard de compression intégrant des
outils spécifiques pour la transmission d’images sur canal sans-fil. Nous utiliserons donc ce codeur dans
le cadre de nos travaux.

En effet, le comité JPEG a lancé en 1997 le codeur JPEG 2000 [12] dont l’objectif était de pro-
poser une méthode de compression intégrant diverses fonctionnalités en relation avec le développement
des applications multimédias de l’époque. Cependant, les outils de base du codeur JPEG 2000 per-
mettant d’assurer la robustesse ne sont pas adaptés aux environnements sans-fil sujets à d’importantes
perturbations. Afin de moderniser le codeur JPEG 2000 et permettre son exploitation pour les applica-
tions multimédias sans-fil dans de tels environnements, le comité JPEG a récemment défini un nouveau
codeur désigné sous le nom de JPWL ou JPEG 2000 sans-fil, également connu comme la partie 11
des caractéristiques du codeur JPEG 2000 (JPEG 2000 - Part 11) [13]. Plus spécifiquement, la norme
JPWL regroupe un ensemble d’outils et de méthodes pour la transmission d’images sur canaux fortement
bruités. Pour celà, ce codeur intègre trois principales fonctionnalités qui sont :

• Protéger les données ou codestream contre les erreurs de transmission en intégrant les Codes
Correcteurs d’Erreurs (CCEs).

• Décrire le degré de sensibilité des différentes parties du codestream aux erreurs de transmission

• Décrire et localiser les endroits des erreurs résiduelles dans le codestream.

Ces fonctionnalités peuvent être exploités afin de mettre en place des stratégies de protection inégales
contre les erreurs de transmission. Dans ce type de stratégies, les parties du codestream les plus sensibles
aux erreurs, comme l’en-tête principale ou “Main header” de l’image, bénéficient d’une redondance plus
importante offrant ainsi une meilleure robustesse aux erreurs [5]. La figure (1.2) illustre le principe du
codeur JPWL appliqué à un codestream JPEG 2000 de JPEG.

JPEG 2000
baseline
encoder

Error
sensitivity

Error
protection

Image
source

JPWL
codestream

émis

JPEG 2000
baseline
decoder

Residual
errors

Error
correction

canal sans fil
bruité

JPWL
codestream

reçu

Image
reçu

Codeur JPWL

Décodeur JPWL

Figure 1.2: Principe de la norme JPWL [1]

À l’émission, le codeur JPWL intègre un encodeur de ligne de base JPEG 2000 (JPEG 2000 base-
line encoder) permettant de compresser l’image source, un générateur de la description des sensibilités
d’erreur (Error sensitivity) et un processeur appliquant l’outil de protection d’erreur (Error protection).
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Chapitre 1. Transmission dans les réseaux sans-fil

La sortie du codeur JPWL est un codestream JPWL hiérarchisé en plusieurs couches de qualité et robuste
aux éventuelles erreurs du canal sans-fil. À la réception, le décodeur JPWL intègre un processeur pour
corriger les erreurs (Error correction), un générateur de la description des erreurs résiduelles (Residual
errors) et un décodeur de ligne de base JPEG 2000 (JPEG 2000 baseline decoder) [1].

1.3.2 Codeur de canal

Le codage de canal vise à la protection de l’information compressée issue du codeur de source contre
les perturbations du canal de transmission. En effet, la suppression de la redondance par le codeur
de source rend l’information source très sensible aux erreurs de transmission. Le rôle du codage de
canal consiste alors à augmenter la fiabilité de transmission en introduisant de manière contrôlée de la
redondance dans le message compressé. Ainsi, il y a antagonisme entre codeur de source et codage de
canal, l’objectif du premier étant de réduire la redondance du message source pour augmenter le débit
utile, celui du deuxième étant d’ajouter de la redondance dans le but de protéger l’information contre les
erreurs de transmission. Par conséquent, la redondance introduite par le codeur de canal doit permettre
de protéger les données tout en assurant le débit utile, c’est-à-dire sans toutefois sacrifier la transmission
de l’information utile.

La stratégie de codage de canal la plus connue au niveau de la couche physique des systèmes de
transmission sans-fil est la stratégie basée sur les CCEs. En effet, une telle stratégie permet de détecter et
de corriger certaines erreurs de transmission. Il est caractérisé par son rendementR qui est défini comme
étant le rapport entre la taille du bloc d’information utile notée K et la taille du bloc d’information
contenant la redondance notée N , tel que :

R =
K

N
, avec K < N (1.1)

La capacité de correction du CCE augmente avec la taille de la redondance introduite. En revanche,
plus la redondance est importante et plus le rendement diminue.
On distingue plusieurs catégories de CCE comme les codes en blocs linéaires [14], les codes convolutifs
[15] ou encore les Turbo-codes [16].

1.3.3 Les modulations numériques

La modulation est l’opération qui consiste à adapter le signal issu du codage canal au support de trans-
mission. Le signal issu de la modulation numérique est appelé signal modulé et s’obtient en faisant
varier un ou plusieurs paramètres (amplitude, phase, fréquence) d’une onde porteuse en fonction du sig-
nal à transmettre (signal modulant). L’onde porteuse de type sinusoïdale peut être représentée sous la
forme générale suivante :

s(t) = A× cos(wct+ φ) (1.2)

Dans cette expression, les paramètres modifiables sont les suivants :

• L’amplitude de l’onde notée A

• La fréquence porteuse fc = wc
2π

• La phase de l’onde φ

Dans un alphabet de type M -aire contenant M = 2n valeurs possibles, un seul changement de
paramètre de l’onde porteuse peut ainsi être associé à un symbole de l’alphabet, donc à un mot binaire
de longueur n. Supposons que la période de génération des éléments binaires soit de durée Tb, cor-
respondant à un débit binaire Db = 1

Tb
, alors la période d’un symbole de type M-aire est définie par
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Ts = nTb. La rapidité de modulation R = 1
Ts

= Db
log2M

s’exprime en bauds et correspond au nombre de
changements d’un ou de plusieurs paramètres de l’onde porteuse par seconde et simultanément.

On distingue plusieurs types de modulations numériques classiques comme la modulation à déplace-
ment d’amplitude (MDA) ou ASK 1, la modulation à déplacement de fréquence (MDF) ou FSK 2, la
modulation à déplacement de phase (MDP) ou PSK 3 et la modulation d’amplitude en quadrature (MAQ)
ou Quadrature Amplitude Modulation (QAM).

1.3.4 Les modulations d’amplitude en quadrature (QAM)

Dans le cadre de nos travaux, nous utiliserons la Modulation QAM car elle offre un rapport entre
l’efficacité énergétique et l’efficacité spectrale beaucoup plus importante que les modulations MDA,
MDF et MDP [17]. Elle consiste à moduler l’onde porteuse en modifiant simultanément son amplitude
et sa phase. Le signal modulé m(t) est obtenu par la somme de deux porteuses en quadrature tel que :

m(t) = a(t)cos(wct+ φ)− b(t)sin(wct+ φ) (1.3)

où φ est la phase de référence et les signaux a(t) et b(t) ont pour expression :

a(t) =
∑
k

akh(t− kT ) et b(t) =
∑
k

bkh(t− kT ) (1.4)

où h(t) est un filtre de mise en forme des impulsions. Par exemple une fenêtre rectangulaire telle que :

h(t) =

{
1 si t ∈ [0, T ]
0 sinon

(1.5)

Les suites {ak} et {bk} sont issues d’un alphabet de type M-aire et chaque état de la modulation
QAM est représenté par un couple (ak, bk), ou ce qui revient au même, par un symbole complexe
ck = ak + jbk. Le symbole complexe ck représente donc un mot de 2n bits et la modulation M-QAM
comporte une constellation de Q = 22n points répartis sur le plan complexe, on parle de modulation
Q-QAM. La seule contrainte que nous considérons est que la puissance moyenne de l’ensemble des
éléments de la constellation doit être unitaire, c’est-à-dire [5] :

E[|ck|2] =
1

Q

Q∑
i=1

|ci|2 = 1 (1.6)

où E[.] représente l’espérance mathématique.

L’ensemble des symboles complexes {ck} avec une puissance moyenne unitaire forme une constel-
lation QAM à contour carré dont les points sont uniformément répartis dans le plan complexe. Pour
obtenir une puissance unitaire, la distance d séparant deux points de la constellation est définie par [18]
:

d = 2
√
βQ avec βQ =

3

2(Q− 1)
(1.7)

Dans les réseaux sans-fil actuels, on distingue les modulations 4-QAM, 16-QAM, 64-QAM et 256-
QAM où un symbole complexe de la constellation représente respectivement un mot de 2 bits, 4 bits, 6
bits et 8 bits. La figure (1.3) représente un exemple de constellation de la modulation 16-QAM.

1Amplitude-Shift Keying
2Frequency-Shift Keying
3Phase-Shift Keying
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Partie
réelle

Partie imaginaire

0000 0100 1100 1000

0001 0101 1101 1001

0011 0111 1111 1011

0010 0110 1110 1010

d = 2
q

βQ

16-QAM

Figure 1.3: Exemple de constellation de la modulation 16-QAM

1.4 Traitement analogique

À la sortie des blocs précédents, les signaux en bande de base ont une énergie très faible, concentrée
autour des basses fréquences. Par conséquent, l’adaptation de la bande utile du signal à la bande passante
du canal de transmission est nécessaire. C’est à ce niveau qu’intervient la partie analogique RF qu’on
appelle aussi partie Front-End.

Les traitements analogiques effectués dans cette partie ont donc pour rôle de créer un signal physique
qui pourra se propager à travers le canal de transmission autour d’une fréquence porteuse ou centrale.
Comme le montre la figure (1.1), les opérations de base effectuées pour atteindre cet objectif sont :

1. La Conversion Numérique Analogique (CNA) à l’émission

Elle constitue la première étape du traitement analogique. L’objectif est de convertir le signal
numérique en un signal analogique continu. La plupart des CNA sont disponibles sous forme de
circuits intégrés.

2. La mise sur porteuse ou transposition en fréquence

C’est une opération fondamentale en transmissions numérique. Elle consiste à translater le spectre
du signal provenant de la partie numérique autour d’une fréquence fRF plus élevée afin de le
transmettre par voie radio. Comme le montre la figure(1.1), la réalisation de cette opération peut
faire appel à un oscillateur local (OL) qui permet de fixer la valeur de fRF , à un dispositif non-
linéaire appelé mélangeur permettant d’effectuer la translation et à un système de filtrage pour
éliminer les fréquences indésirables. La figure (1.4) présente un exemple de spectre d’un signal
comportant deux raies fréquentielles avant et après la transposition en fréquence, où ∆f représente
la largeur de bande passante utile allouée pour la communication.

3. L’amplification de puissance

Après l’étape de transposition en fréquence, il est utilisé en fin de la partie RF pour augmenter
le niveau de puissance du signal à émettre, sans idéalement modifier son contenu. Le but est
de compenser les pertes liées au canal de transmission afin de garantir une meilleure qualité de
transmission. Une étude plus détaillée de l’amplification sera présentée dans la section 1.9.

En dehors du Convertisseur Numérique-Analogique (CNA), la partie RF est consacrée au traite-
ment des signaux analogiques hautes fréquences. La partie numérique quant à elle traite des signaux
numériques basses fréquences, centrés autour de la fréquence nulle. La bande de fréquence RF s’étend
de quelques centaines de kHz (kilohertz) à quelques GHz (gigahertz) selon le canal de transmission al-
loué pour la transmission. La conception de la partie RF reste délicate car son implémentation fait appel

12



1.5. Le canal de transmission

0 f0−f0

spectre en bande de base

−f0 − fRF −fRF −f0 + fRF −f0 + fRF

spectre transposé (RF)
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Figure 1.4: Exemple de transposition en fréquence autour de la fréquence fRF

à des composants électroniques ayant un comportement non-linéaire (mélangeur, oscillateur, amplifica-
teur) et donc, elle exige le plus souvent des compromis entre des contraintes plus ou moins antagonistes
telles que le bruit, la puissance, la consommation, le gain, ou les distorsions non-linéaires.

1.5 Le canal de transmission

La transmission d’une information entre un émetteur et un récepteur s’effectue sur un support physique
comme l’espace libre, la fibre optique ou les câbles coaxiaux. Dans le cas des réseaux sans-fil en partic-
ulier, les signaux se propagent en espace libre sous-forme d’ondes électromagnétiques entre l’émetteur
et le récepteur. Le support physique de propagation de ces ondes, associé à aux antennes d’émission et
de réception, est désigné sous le nom de canal de transmission ou canal radio. En général, les antennes
et certains organes de la chaîne sont englobés dans un modèle de canal de transmission dont les car-
actéristiques dépendent de la nature du milieu dans lequel sont placés l’émetteur et le récepteur, de la
distance entre ces derniers, des perturbations issues du milieu de propagation ou des équipements élec-
troniques et des interférences provenant d’autres utilisateurs du milieu de propagation ou de brouilleurs
[19]. L’ensemble de ces phénomènes contribue à la dégradation de la qualité du signal lors de la trans-
mission et doit par conséquent être pris en compte lors de l’élaboration d’une stratégie de transmission.

Dans cette section, nous allons détailler les différents phénomènes liés au canal de transmission ainsi
que les modèles les plus couramment utilisés pour décrire son comportement.

1.5.1 Phénomènes liés à la propagation en environnement réel

En général, la transmission de l’information sur le canal radio dans les réseaux sans-fil s’effectue soit
en liaison descendante ou “downlink” (de l’émetteur vers le récepteur), soit en liaison montante ou “up-
link” (du récepteur vers l’émetteur). Dans la suite, nous considérons par défaut la liaison descendante.
Les principaux phénomènes qui se produisent lors des transmissions sur le canal radio sont donnés
ci-dessous:

1. Le bruit radioélectrique

Le bruit est un phénomène inhérent aux transmissions sans-fil et constitue l’élément perturbateur
majeur des communications numériques [20]. En effet, lors de la transmission, certains signaux
peuvent se superposer au signal initial émis par l’émetteur. Ces signaux, ne transportent aucune
information utile et sont qualifiés de bruit radioélectrique car ils perturbent le décodage du signal
initial. Les sources à l’origine de ce bruit sont à la fois internes au système de transmission
(bruit thermique des composants électroniques par exemple) et externes (interférences, brouillage,
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Chapitre 1. Transmission dans les réseaux sans-fil

etc.). Dans les communications numériques, ce bruit est caractérisé par une puissance et permet
d’introduire un paramètre de référence pour l’évaluation de la qualité du canal de transmission:
le Rapport Signal à Bruit (RSB) ou Signal to Noise Ratio (SNR). La puissance du bruit est une
valeur indépendante de l’émetteur et du récepteur. Il est donc nécessaire d’attribuer un modèle
statistique au bruit. Le modèle le plus utilisé dans la littérature est de considérer un Bruit Blanc
Additif Gaussien (BBAG) ou Additive White Gaussian Noise (AWGN). Ainsi, le signal reçu r(t)
à l’instant t s’écrit:

r(t) = x(t) + n(t) (1.8)

où x(t) est le signal initial et n(t) représente le BBAG, caractérisé par un processus aléatoire
gaussien de moyenne nulle et de variance σ2n. La densité de probabilité conditionnelle est donnée
par l’expression [17]:

P (r|x) =
1√

2πσ2n
e
− (r−x)2

2σ2n (1.9)

2. Les atténuations du canal

Outre le bruit ajouté, le canal de transmission atténue la puissance du signal émis : c’est le
phénomène d’atténuation ou d’évanouissement. Ainsi, les transmissions sans-fil ont besoin d’un
modèle de canal plus élaboré prenant en compte plusieurs éléments comme la distance ou la
présence d’obstacles (bâtiments, objets métalliques, voitures, montagnes, etc.) entre l’émetteur
et le récepteur, ou encore le mouvement relatif de l’émetteur et du récepteur. On distingue trois
principaux types d’évanouissements qui sont :

• Les évanouissements à grande échelle : ils dépendent principalement de la distance entre
l’émetteur et le récepteur et se manifestent par un affaiblissement de la puissance du signal
émis sur des distances de l’ordre de la centaine de longueur d’onde. La puissance reçue
s’exprime alors en fonction de l’inverse du carré de la distance comme suit [5] :

Pr = Pe

(
λ

4πd

)2

GeGr (1.10)

où Pr et Pe dénotent respectivement la puissance reçue et la puissance émise. λ représente
la longueur d’onde de la fréquence porteuse, d est la distance entre l’émetteur et le récepteur,
Gr et Ge sont respectivement les gains d’antennes de réception et d’émission.

• Les évanouissements à moyenne échelle : ils influent sur la distribution de la puissance
moyenne reçue et sont dus principalement à la présence d’obstacles sur la trajectoire de
l’onde. Ces évanouissements apparaissent sur des distances de l’ordre de la dizaine de
longueur d’onde λ

• Les évanouissements à petite échelle : ils se présentent sous forme de fluctuations du signal
sur des faibles distances de l’ordre de la longueur d’onde.

3. Les multi-trajets

Le phénomène de multi-trajets apparaît lorsque l’onde transmise entre en interaction avec les
diffuseurs (bâtiments, obstacles, voitures, etc.) situés sur sa trajectoire. La figure (1.5) illustre un
exemple de phénomène de multi-trajets en milieu urbain.

On distingue différentes interactions à savoir : la réflexion, la diffraction et la dispersion [19].
Ainsi, à la réception, le signal reçu est la superposition d’un nombre important d’échos du signal
émis provenant de plusieurs directions. Chaque écho est caractérisé par sa trajectoire, son temps
de parcours et son atténuation propre.

14



1.5. Le canal de transmission
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Figure 1.5: Exemple de scénario typique de transmission par ondes radio

Un canal multi-trajets est généralement caractérisé par sa Réponse Impulsionnelle (RI) donnée
par la relation suivante [19] [5] :

h(t, τ) =

Nt∑
i=1

ai(t)δ(τ − τi(t)) (1.11)

où δ est l’impulsion de Dirac, Nt est le nombre de trajets, τi et ai représentent respectivement le
retard et le gain complexe associés au trajet i.

4. L’effet Doppler

En environnement radio-mobile, l’effet Doppler est un phénomène essentiellement lié au mouve-
ment relatif de l’émetteur et du récepteur. Lorsque le récepteur ou l’émetteur sont en mouvement
à une vitesse radiale constante, le signal reçu est sujet à un décalage fréquentiel, appelé effet
Doppler, proportionnel à cette vitesse et à la fréquence porteuse. Cette dispersion fréquentielle,
due à la variation de la réponse impulsionnelle (RI) du canal en fonction du temps se traduit par
un augmentation de la bande de fréquence occupée par le signal (Bc). Ceci implique lors de la
conception d’un système de transmission, de trouver un compromis entre le temps de cohérence
du canal (Tc ' 1

Bc
), durant lequel les variations de la RI restent négligeables et la période d’un

symbole (Ts) tel que Ts � Tc [17].

1.5.2 Modélisation du canal de transmission sans-fil

La réalisation et l’implémentation d’un système de communication, de façon optimale, nécessitent une
parfaite connaissance de tous ses éléments constitutifs, en particulier le canal de transmission. Ainsi,
pour réaliser des simulations du système complet, on a recourt à la modélisation du canal de transmission
afin de reproduire son comportement de la façon la plus réaliste possible, tout en tenant compte des
contraintes de complexité et de temps de simulation. Par conséquent, il n’existe pas un seul modèle
de canal pour un environnement de propagation donné, mais une multitude de modèles possibles en
fonction des phénomènes que l’on souhaite reproduire en simulation.

On peut classifier ces modèles en deux grandes familles : les modèles stochastiques ou statistiques
qui permettent de décrire les phénomènes et les variations du canal par des variables aléatoires et les
modèles déterministes qui permettent une description des différents phénomènes du canal dans un en-
vironnement particulier [21]. Dans cette section, nous nous limiterons uniquement aux modèles de
référence régulièrement utilisés dans la littérature et aux modèles déterministes considérés dans le cadre
de nos travaux bien qu’il existe de nombreux modèles dans la littérature (voir par exemple [18] et [22]).
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Chapitre 1. Transmission dans les réseaux sans-fil

1.5.2.1 Les modèles statistiques

Ces modèles sont basés sur des lois statistiques permettant de modéliser de manière simple le comporte-
ment du canal de transmission. Ils sont souvent utilisés pour l’étude des variations du canal à petite
échelle associées aux multi-trajets. Ils présentent l’avantage d’être moins complexes en calcul. Dans ce
paragraphe, nous présenterons les deux modèles classiques les plus utilisés dans la littérature, à savoir
celui de Rayleigh et de Rice.

1. Le modèle de Rayleigh

La distribution de Rayleigh permet de modéliser les fluctuations d’amplitude du signal reçu à
petite échelle [23]. Si le signal complexe reçu r(t) est constitué d’un grand nombre de trajets
indirects (NLOS 1) ayant des amplitudes et phases aléatoires, indépendantes et uniformément
distribuées, alors l’amplitude de ce signal (ρ(t) = |r(t)|) suit un processus aléatoire avec une
distribution de Rayleigh dont la densité de probabilité est :

P (ρ) =
ρ

σ2
exp

(
− ρ2

2σ2

)
, ρ ≥ 0 (1.12)

où σ2 représente la variance du signal reçu.

Le modèle de Rayleigh constitue en général le modèle de canal standard pour l’étude des trans-
missions numériques [24].

2. Le modèle de Rice

La loi de Rice permet de modéliser les fluctuations d’amplitude du signal reçu à petite échelle
lorsque le canal de propagation est constitué de plusieurs trajets indirects et d’un trajet prédom-
inant (par exemple le trajet direct ou LOS 2) [22]. Dans ce cas, l’amplitude du signal reçu suit
un processus aléatoire avec une distribution de Rice dont la densité de probabilité est donnée par
l’équation suivante :

P (ρ) =
ρ

σ2
exp

(
−ρ

2 + µ2

2σ2

)
I0

(ρµ
σ2

)
, ρ ≥ 0 (1.13)

où σ2 représente la variance du signal reçu, µ représente l’amplitude crête du trajet dominant et
I0(.) est la fonction de Bessel modifiée de première espèce d’ordre zéro.

Le modèle de Rice peut également varier en fonction d’un paramètre noté K, appelé facteur de
Rice. Ce paramètre représente le rapport entre la puissance moyenne efficace du trajet prédomi-
nant et celle des trajets indirects tel que :

K =
µ2

2σ2
(1.14)

• K = 0 correspond à une distribution de Rayleigh (pas de trajet prédominant);

• K =∞ correspond à une transmission en visibilité directe (trajet unique).

Il existe d’autres modèles statistiques utilisés dans la littérature comme par exemple le modèle de
Weibull, le modèle de Nakagami et le modèle Log-normal [24].

1Non Line Of Sight
2Line of Sight
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1.5.2.2 Les modèles déterministes

Ces modèles sont en général plus précis que les modèles statistiques dans un environnement donné. Les
modèles les plus connus permettant de modéliser de manière très fine les interactions électromagné-
tiques dans un environnement de transmission donné sont les modèles à rayons. Ces modèles entrent
dans la famille des modèles utilisant une approche asymptotique en fréquence et s’appuient sur les carac-
téristiques des ondes électromagnétiques. Ils peuvent être classés en deux principales familles, à savoir
l’Optique Géométrique (OG) et la Théorie Uniforme de la Diffraction (TUD) [25] qui assimilent l’onde
électromagnétique à des rayons. Dans chacune de ces deux familles, les principales interactions telles
que la réflexion, la diffraction et la réfraction sont considérées [24]. Deux modèles sont directement
issus de ces méthodes :

1. Le modèle à lancer de rayons

Le principe consiste à inonder l’environnement de transmission par des rayons et à déterminer
grâce à un algorithme les différentes interactions électromagnétiques entre chaque rayon et les
diffuseurs (bâtiments, objets métalliques, etc.) présents dans l’environnement de transmission.
Pour l’ensemble des rayons à proximité du récepteur, la mise en oeuvre de l’algorithme prend en
compte la géométrie et les propriétés électriques des matériaux rencontrés [26]. Les performances
de cette modélisation dépendent du nombre de rayons à lancer et du pas angulaire choisi pour la
discrétisation de l’espace [5].

2. Le modèle à tracé de rayons

Un autre modèle à rayons est le modèle à tracé de rayons, souvent appelé méthode inverse [27].
Ce modèle détermine sans aucune approximation les rayons qui peuvent se propager d’un émet-
teur vers un récepteur. La recherche de rayons se fait par la méthode des images qui consiste à
commencer la recherche à partir du récepteur pour atteindre l’émetteur. L’atténuation de chaque
trajet reçu est déterminée en prenant en compte l’ensemble des propriétés électriques des matéri-
aux rencontrés et l’atténuation liée à la propagation de l’onde en espace libre. Ce modèle est
plus précis que le modèle à lancer de rayons. Cependant, les résultats sont valables uniquement
pour une configuration d’émetteur-récepteur donnée, ce qui impose autant de simulations que de
configurations envisagées [5].

1.6 Notion de diversité

La diversité est une notion très utilisée dans les systèmes de communication numérique pour combattre
les évanouissements inhérents au canal radio. En exploitant la diversité, une information peut être trans-
mise sur diverses liaisons ayant des évanouissements indépendants. Dans ce contexte, il est probable
qu’une des liaisons subisse de plus faibles atténuations, permettant ainsi d’améliorer de robustesse de la
liaison. La diversité permet également d’augmenter la capacité et la couverture des systèmes de trans-
mission radio. Les trois formes de diversité, traditionnellement exploitées en communication numérique,
sont la diversité temporelle, la diversité fréquentielle et la diversité spatiale [28].

1.6.1 La diversité temporelle

Le canal radio évolue au cours du temps en subissant des évanouissements temporels (canaux sélectifs en
temps). Le principe de la diversité temporelle consiste à transmettre plusieurs répliques du signal x(t)
dans des intervalles temporels séparés d’au moins le temps de cohérence Tc du canal (temps pendant
lequel le canal est considéré comme étant stationnaire) comme le montre la figure (1.6). Le principal
inconvénient de cette technique est la réduction du débit utile et le retard introduit par la diversité.

La diversité temporelle est généralement implémentée par des techniques telles que l’entrelacement
ou l’introduction de la redondance par l’intermédiaire de CCE[5].
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x(t) x(t)

Figure 1.6: Principe de la diversité temporelle

1.6.2 La diversité fréquentielle

La sélectivité fréquentielle du canal radio provient du phénomène de multi-trajets (retard et atténuation
des répliques du signal) qui fait interagir des ondes constructives ou destructives entre elles. On introduit
alors la diversité fréquentielle pour combattre les évanouissements sélectifs en fréquence du canal. Le
principe consiste à émettre le même signal x(t) sur plusieurs fréquences porteuses, dont l’écartement
fréquentiel est au moins égal à la bande de cohérence du canal (bande passante Bc pour laquelle le canal
est considéré comme stationnaire). La figure (1.7) illustre le principe de la diversité fréquentielle.

Temps

Fréquence

Bande

utile
x(t)

x(t)

Bande de

cohérence (Bc)

Figure 1.7: Principe de la diversité fréquentielle

La diversité fréquentielle peut être exploitée par l’utilisation des modulations multi-porteuses comme
la modulation OFDM[29] que nous allons présenter de façon détaillée dans la section (1.7) de ce
chapitre. Les techniques d’étalement de spectre [30] et de saut de fréquence[31] peuvent aussi être
exploitées.

1.6.3 La diversité spatiale

La diversité spatiale ou d’antenne consiste à émettre ou recevoir l’information sur plusieurs antennes.
La tendance actuelle dans les réseaux sans-fil est d’associer plusieurs antennes à la fois à l’émission et
à la réception, formant ainsi des systèmes multi-antennes plus connus sous le nom de systèmes MIMO
1 [32]. La figure (1.8) illustre le principe des systèmes MIMO.

Chaque antenne réceptrice reçoit la somme des signaux émis sur les différentes antennes émettri-
ces. L’exploitation efficace de la diversité spatiale passe par une disposition optimale des antennes dans
l’espace permettant de garantir des évanouissements indépendants sur les différentes trajectoires des
signaux émis. On introduit ainsi la notion de distance de cohérence (Dc), qui correspond à la sépara-
tion minimale entre deux antennes en-dessous de laquelle les signaux émis et/ou reçus sont fortement
corrélés. La richesse de la diversité spatiale dépend de cette distance, car le système MIMO n’apportera
aucun avantage si les antennes sont disposées de manière à fournir le même écho sur chaque antenne

1Multiple-Input Multiple-Output
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Figure 1.8: Principe de la diversité spatiale

réceptrice (forte corrélation entre les trajectoires). Des mesures empiriques ont montré que cette dis-
tance dépend de la longueur d’onde λ. Des distances de cohérence minimale de 10λ à l’émission et
0.4λ à la réception suffissent à décorréler suffisamment les trajectoires [32] [33]. On diminue ainsi la
probabilité qu’un évanouissement apparaisse simultanément ou sur la même bande de fréquence pour
les différentes trajectoires. La diversité spatiale est aussi une technique très efficace pour augmenter la
capacité des systèmes de communication, c’est-à-dire la quantité maximale d’informations qui peut être
transmise sur un canal puis reçue avec une probabilité d’erreur négligeable [5] [32].

Les différentes techniques, permettant d’exploiter la diversité, peuvent être combinées afin d’atteindre
de hauts degrés de robustesse. C’est le cas par exemple des systèmes MIMO-OFDM qui exploitent ef-
ficacement la diversité spatiale et de la diversité fréquentielle afin d’augmenter la robustesse des trans-
missions et la capacité des systèmes de communication. Dans le cadre de nos travaux, nous nous in-
téresserons à ces systèmes.

1.7 Techniques de transmission multi-porteuses

Dans un environnement propice au phénomène de multi-trajets, les techniques de modulations mono-
porteuses (une seule fréquence porteuse) sont vulnérables à la sélectivité fréquentielle ou temporelle
du canal et génèrent les Interférences Entre Symboles (IES). En effet, pour éviter l’IES, la période
symbole (temps séparant la transmission de deux symboles consécutifs) doit être largement supérieure
au plus long des retards, ce qui réduit le spectre utilisable. Pour compenser ces effets négatifs tout
en augmentant le débit de transmission, les techniques de modulations multi-porteuses ont été intro-
duites. Elles consistent à répartir le signal à transmettre sur un grand nombre de fréquences porteuses
(sous-porteuses) dans la bande du canal de transmission. Ainsi, sur un canal multi-trajets où certaines
fréquences sont atténuées, le système sera toujours capable de récupérer le signal perdu sur d’autres
sous-porteuses qui n’auront pas été affectées par le phénomène de multi-trajets [34]. Dans cette section,
nous présenterons les modulations multi-porteuses et en particulier la modulation OFDM qui est utilisée
dans plusieurs normes de télécommunication : Long-Term Evolution (LTE), Worldwide Interoperability
for Microwave Access (WiMAX), Wireless Local Area Network (WLAN) IEEE 802.11a/g/n [35], etc.

1.7.1 Principe de la modulation OFDM

Contrairement à la modulation mono-porteuse qui consiste à transmettre les données en série sur toute
la bande de fréquence disponible, le principe de la modulation OFDM est de répartir les données
numériques sur un nombre prédéfini de sous-porteuses ayant toutes la même largeur de bande et or-
thogonales entre-elles. Les données sont alors transmises en parallèle sur des sous-porteuses situées
dans la bande utile. La condition d’orthogonalité permet d’éviter que les sous-porteuses se perturbent
mutuellement à cause des interférences.
Les données sont regroupées par symboles. Un symbole OFDM est une séquence de N symboles
numériques répartis sur N sous-porteuses orthogonales. Soit {fk} l’ensemble des N sous-porteuses
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considérées pour la modulation OFDM tel que [36] :

fk = f0 +
1

Ts
, 0 ≤ k ≤ N − 1 (1.15)

où Ts représente la durée d’un symbole OFDM.

Source

binaire
Modulation
numérique

e
2jπ(f0+

1
Ts

)t

e2jπ(f0+
2
Ts

)t

e2jπ(f0+
N−1
Ts

)t

x(t)
X = [X0; X2; ; · · · ; XN−1]

Figure 1.9: Principe de la modulation OFDM

La figure (1.9) illustre le principe de la modulation OFDM. Sur cette figure, les données à transmettre
sur les N sous-porteuses sont regroupées par séquence de N symboles avant d’effectuer la modulation
OFDM.

En effet, soitX = [X0, · · · , Xk, · · · , XN−1] une séquence deN symboles complexes à transmettre.
Chaque symboleXk est un nombre complexe généralement obtenu à partir d’une modulation numérique,
par exemple de type QAM. Le kième symbole Xk module la kième sous-porteuse fk. L’enveloppe com-
plexe du signal x(t), correspondant à l’ensemble des N symboles ré-assemblés, est la représentation
temporelle du signal OFDM tel que :

x(t) =

N−1∑
k=0

Xke
2jπfkt, 0 ≤ t < Ts (1.16)

La figure (1.10) représente un exemple de spectre d’un symbole OFDM lorsque N = 4. Les
fréquences sont orthogonales si l’espace entre deux fréquences consécutives est de ∆f = 1

Ts
. Chaque

sous-porteuse fk est modulée par un symbole numérique (QAM) pendant une période correspondant à
une fenêtre rectangulaire de durée Ts, de telle sorte que son spectre soit un sinus cardinal, fonction qui
s’annule tous les multiples de ∆f . Ainsi, lorsque l’échantillonnage de la kième sous-porteuse est réalisé
à la fréquence fk, le maximum d’amplitude est obtenu sans interférence avec les autres sous-porteuses.
Cette condition d’orthogonalité permet de garantir une occupation spectrale optimale et de simplifier les
processus d’égalisation du canal radio [35].

1.7.2 Implémentation numérique de la modulation OFDM

Le signal x(t) représenté à l’équation (1.16) est un signal continu dans le temps. L’implémentation
numérique de la modulation OFDM consiste à discrétiser le signal x(t) afin d’effectuer les traitements
numériques nécessaires. Dans l’intervalle de temps [0, Ts], on considère la période d’échantillonnage
Te tel que Ts = NTe, ainsi, l’écart fréquentiel ∆f = 1

NTe
et fk = k∆f = k

NTe
. En discrétisant ce

signal aux instants nTe et en le ramenant en bande de base, on obtient ses échantillons xn par la relation
suivante :

xn =
N−1∑
k=0

Xke
2jπn k

N , 0 ≤ n < N (1.17)
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Figure 1.10: Orthogonalité entre les sous-porteuses

où Xk représente un symbole complexe issu de la modulation numérique et N représente le nombre de
sous-porteuses.

L’équation (1.17) montre que les échantillons {xn} sont obtenus par la Transformée de Fourier
Inverse Discrète (TFID) des symboles {Xk}. À noter que le symbole OFDM (x = [x0, · · · , xN−1]) est
périodique, de période fondamentale N , c’est-à-dire que xn+N = xn,∀n ∈ [0, · · · , N − 1].

En choisissant le nombre de sous-porteuses N comme une puissance de 2, c’est-à-dire N = 2m, on
peut réaliser cette transformée de Fourier à l’aide de l’algorithme Inverse Fast Fourier Transform (IFFT)
[36]. La figure (1.11) illustre l’architecture simplifiée d’un modulateur OFDM numérique.

Modulation
numérique

X = [X0; X2; ; · · · ; XN−1]
Conversion

Série/Parallèle

(S/P)

X0

XN−1

IFFT

x0

xN−1

Conversion
Parallèle/Série

(P/S)

Figure 1.11: Architecture simplifiée d’un modulateur OFDM

En réception, la démodulation OFDM est réalisée à l’aide de l’algorithme FFT (Fast Fourier Trans-
form). Les composantes fréquentielles du symbole démodulé X = [X0, · · · , XN−1] s’obtiennent par la
relation suivante :

Xk =
1

N

N−1∑
n=0

xne
−2jπn k

N , 0 ≤ k < N (1.18)

où xn sont les échantillons du symbole OFDM initial et N représente le nombre de sous-porteuses

1.7.3 Puissance d’un signal OFDM et Théorème de Parseval

1. Définition de la puissance moyenne d’un signal OFDM

Le signal OFDM x(t) dans les circuits électroniques peut être sous forme d’une tension v(t) ou
d’un courant i(t). La puissance instantanée dissipée dans une résistance R est définie par [37] :

P (t) =
v2(t)

R
(1.19)

ou de façon équivalente :

P (t) = Ri2(t) car v(t) = Ri(t) (1.20)
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Si on suppose que la résistance à une valeur unitaire (1 Ω), alors les équations (1.19) et (1.20)
sont équivalentes. On généralise cette hypothèse en théorie du signal: la puissance instantanée
associée à un signal complexe x(t) est par définition donnée par [37] :

P (t) = |x(t)|2 (1.21)

Partant de cette définition, si le signal est périodique de période T , alors la puissance moyenne est
définie par la relation suivante :

P =
1

T

∫ T

0
|x(t)|2dt (1.22)

De même, la puissance moyenne d’un symbole OFDM discret périodique, de période fondamen-
tale N est définie par [37] :

P =
1

N

N−1∑
n=0

|xn|2 (1.23)

où {xn}n=0,··· ,N−1 représente les échantillons du symbole OFDM et N représente le nombre de
sous-porteuses.

2. Théorème de Parseval Une propriété importante en théorie du signal est exprimée par l’égalité
de Parseval qui s’exprime comme suit [37] :

Si x = IFFT(X), alors
1

N

N−1∑
k=0

|xn|2 =

N−1∑
k=0

|Xk|2 = |X|2 (1.24)

où {Xk} sont les symboles issus de la modulation numérique dans le domaine fréquentiel et {xn}
sont les échantillons du symbole OFDM dans le domaine temporel.

La quantité |X|2 est appelée DSP du symbole OFDM. Cette égalité traduit le fait que lors de la
transformée de Fourier du signal, il y a conservation de la puissance moyenne du signal OFDM.

1.7.4 Intervalle de garde

L’OFDM est une technique de transmission par blocs (un symbole OFDM est composé de N symboles
numériques). Ainsi, à cause de l’étalement temporel dû au phénomène de multi-trajets, les premières
composantes d’un symbole OFDM courant peuvent interférer avec les dernières composantes des sym-
boles OFDM précédents. Cela donne naissance au phénomène d’IES entre les symboles OFDM trans-
mis successivement. Pour s’en affranchir, une astuce consiste à ajouter un intervalle de temps entre
deux symboles OFDM consécutifs comme le montre la figure (1.12), d’une durée supérieure ou égale
au temps d’arrivée du dernier trajet. Ainsi, les derniers échos du symbole OFDM précédent auront lieu
dans cet intervalle dit Intervalle de Garde (IG) ou Guard Interval (GI), et le symbole OFDM courant
ne sera plus perturbé par les symboles précédents. Bien que l’IG permette de réduire l’IES, il conduit
naturellement à une perte de débit utile puisque aucune information utile n’est transmise pendant cet
intervalle de temps, ce qui exige en pratique un compromis entre le nombre d’échantillons M du signal
de l’IG et la perte de débit utile. Il existe deux principales méthodes permettant l’insertion de l’IG dans
un système OFDM [38] :

• La méthode du Préfixe Cyclique (CP) : elle consiste à recopier les M derniers échantillons du
symbole au début de celui-ci.

• La méthode du Bourrage de Zéros ou Zero-Padding (ZP) : elle consiste à insérerM zéros au début
du symbole.
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Figure 1.12: Intervalle de Garde

1.7.5 Caractéristiques de la dynamique des signaux OFDM

L’équation (1.16) montre que le signal OFDM est issu d’une somme de N sinusoïdes ou sous-porteuses
modulées par des symboles complexes dont les amplitudes peuvent varier de façon aléatoire. Ainsi,
l’enveloppe complexe du signal OFDM est une combinaison constructive ou destructive des différentes
amplitudes fluctuantes sur l’ensemble des N sous-porteuses. Les signaux OFDM possèdent donc une
forte dynamique d’amplitude, ce qui les rend vulnérable au comportement non-linéaire des circuits élec-
troniques, notamment l’amplificateur de puissance. Dans cette section, nous présenterons les caractéris-
tiques des signaux OFDM et nous définirons la notion de Peak-to-Average Power Ratio (PAPR) pour la
caractérisation de la dynamique d’amplitude de ces signaux.

1.7.5.1 Distribution de l’enveloppe du signal OFDM

On peut étudier les caractéristiques d’un signal OFDM en traçant sa distribution ou densité d’amplitude
comme le montre la figure (1.13) [36]. Cette figure illustre la densité d’amplitude d’un signal OFDM de
puissance moyenne unitaire (signal normalisé) lorsque le nombre de sous-porteuses est fixé à N = 64
et les symboles numériques sont issus de la modulation 16-QAM.
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Figure 1.13: Distribution d’amplitude d’un signal OFDM normalisé

On peut observer visuellement une grande plage de distribution des amplitudes de ce signal, ce qui
traduit une forte dynamique d’amplitude. Plusieurs facteurs influent la variation des amplitudes d’un
signal OFDM, à savoir le nombre de sous-porteuses, le facteur de sur-échantillonnage, la modulation
numérique et le filtrage [39] [32].
Généralement, les modulations numériques supposent que les éléments du vecteurX = [X0, · · · , XN−1]
sont des variables aléatoires mutuellement indépendantes et identiquement distribuées de moyenne nulle
et de variance 1

2σ
2, tel que [40] :

• E [Xi] = 0
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• E
[
XiX

∗
q

]
=

{
1
2σ

2 si i = q
0 si i 6= q

, où σ2 est la variance du signal OFDM.

Ainsi, le signal OFDM x(t) peut s’écrire de la façon suivante[36] :

x(t) =
N−1∑
k=0

Re(Xk)cos(2πfkt) + j
N−1∑
k=0

Im(Xk)sin(2πfkt) (1.25)

= I(t) + jQ(t)

où Re(Xk) et Im(Xk) représentent respectivement les parties réelle et imaginaire du symbole Xk.

En utilisant le Théorème de la Limite Centrale de Lyapunov [41], on démontre que lorsque N est
suffisamment grand, la partie réelle I(t) et la partie imaginaire Q(t) sont mutuellement indépendantes
et tendent vers une distribution Gaussienne de moyenne nulle et de variance 1

2σ
2 (N (0, 12σ

2)). Par
conséquent, l’amplitude du signal OFDM définie par ρ(t) =

√
|I(t)|2 + |Q(t)|2 suit asymptotiquement

une distribution de Rayleigh de paramètre σ2 [36] [42].

1.7.5.2 Peak to Average Power Ratio (PAPR)

Afin de quantifier la dynamique d’un signal OFDM, la métrique PAPR est communément utilisée dans la
littérature. Elle est définie comme étant le rapport entre la puissance instantanée maximale ou puissance
crête et la puissance moyenne du signal OFDM sur un intervalle de temps de durée T .

Le PAPR d’un signal OFDM peut être exprimé en dB par la relation suivante :

PAPR(dB) = 10log10

(
max0≤t<T |x(t)|2

E [|x(t)|2]

)
(1.26)

où max0≤t<T |x(t)|2 est la puissance crête et E
[
|x(t)|2

]
est la puissance moyenne du signal.

Dans la littérature, certains auteurs utilisent le facteur de crête (CF 1) pour caractériser la dynamique
d’un signal OFDM tel que :

CF =
√
PAPR (1.27)

Dans nos travaux, nous utiliserons le PAPR pour les signaux OFDM en bande de base comme
métrique de référence car la plupart des techniques de réduction du PAPR que nous traiterons sont
implémentées en bande de base. Il est à noter que le PAPR d’un signal transposé en RF est deux fois
supérieur au PAPR du même signal en bande de base. En effet, la transposition en fréquence du signal
OFDM correspond à une modulation à la fréquence fc tel que [36] :

xrf (t) = Re
[
x(t)ej2πfct

]
(1.28)

= I(t)cos(2πfct)−Q(t)sin(2πfct)

où xrf est le signal RF et x(t) est le signal en bande de base.

On montre que le signal modulé et son équivalent en bande de base ont la même puissance crête tel
que [36] :

max
0≤t<T

|xrf (t)|2 ' max
0≤t<T

|x(t)|2 (1.29)

Pour une modulation numérique de type MAQ on a :

E
[
|xrf (t)|2

]
=

1

2
E
[
|I(t)|2

]
+

1

2
E
[
|Q(t)|2

]
=

1

2
E
[
|x(t)|2

]
(1.30)

D’après l’équation (1.30), on montre que [36] :
1Crest Factor
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max0≤t<T |xrf (t)|2

E [|xrf (t)|2]
' max0≤t<T |x(t)|2

1
2E [|x(t)|2]

(1.31)

' 2
max0≤t<T |x(t)|2

E [|x(t)|2]

Ainsi le PAPR en bande de base est lié au PAPR en RF (PAPRRF ) par la relation suivante :

PAPRRF (dB) ' PAPR+ 3 dB (1.32)

Un PAPR élevé traduit un signal avec une puissance crête très grande devant la puissance moyenne.
Autrement dit, le signal possède une grande dynamique avec la présence de plusieurs pics d’amplitude.
Les signaux à fort PAPR sont vulnérables aux effets non-linéaires des dispositifs électroniques et en par-
ticulier de l’amplificateur de puissance. La réduction du PAPR dans les systèmes OFDM est largement
abordée dans la littérature et constituera l’un des axes majeurs de nos travaux.

1.7.5.3 Complementary Cumulative Distribution Function (CCDF)

La CCDF est aussi une métrique utilisée dans les systèmes OFDM afin de quantifier la dynamique des
signaux et le gain de réduction du PAPR. Elle est définie comme la probabilité que le PAPR soit supérieur
à un PAPR fixé, noté PAPR0 tel que [43] [36] :

CCDF = Pb(PAPR ≥ PAPR0) (1.33)

où Pb représente la fonction de probabilité.

On représente généralement la courbe de la CCDF en fonction de PAPR0. La figure (1.14) illustre
des exemples de courbes de la CDDF pour différents nombres de sous-porteuses N .
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Figure 1.14: Exemple de courbes de CCDF pour une modulation 16-QAM

On peut tout d’abord observer sur cette figure que la CCDF augmente avec le nombre de sous-
porteuses (N ). En effet, lorsque le nombre de sous-porteuses augmente, la dynamique du signal devient
plus importante. Par conséquent, la probabilité que le PAPR soit supérieur à un PAPR fixé augmente.
Ensuite, lorsque la valeur de PAPR0 augmente en abscisse, on constate que la CCDF diminue. En effet,
lorsque la valeur de PAPR0 est importante, la probabilité d’avoir un PAPR supérieur à ce PAPR0

diminue. En général dans un système OFDM, on cherche à réduire la courbe de la CCDF pour une
valeur de PAPR0 donnée, c’est-à-dire réduire la probabilité pour que le signal ait un PAPR supérieur
à PAPR0. Par conséquent, la bonne interprétation de la courbe de la CCDF dépend directement de la
valeur de PAPR0.
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1.7.5.4 Les avantages et les limites de la modulation OFDM

Les avantages de la modulation OFDM sont nombreux et sont énumérés ci-dessous de manière non-
exhaustive :

• Le premier avantage est le gain en efficacité spectrale en comparaison avec les modulations mono-
porteuses. Ceci est dû au fait que la bande passante utile est divisée en plusieurs sous-bandes qui
se chevauchent tout en gardant une orthogonalité parfaite.

• L’OFM permet également de simplifier l’égalisation du canal radio en réception et donc un dé-
codage plus simple grâce à l’ajout de l’intervalle de garde.

• Les modulations multi-porteuses et l’OFDM en particulier sont robustes aux bruits impulsifs,
puisque chaque sous-porteuse est affectée par un bruit totalement indépendant des autres sous-
porteuses. Contrairement aux modulations mono-porteuses où le bruit peut entièrement affecter
un certain nombre de symboles transmis en série. Avec la modulation OFDM, la perte d’un
symbole due au bruit impulsif n’affecte pas les autres symboles.

• La modulation OFDM facilite l’estimation du canal radio. En effet, certaines sous-porteuses sont
exclusivement réservées à l’envoi simultanée d’une séquence d’apprentissage et de pilotes pour
l’estimation du canal.

• Enfin, la réalisation du modulateur OFDM est devenue très simple grâce à l’implémentation de
l’algorithme IFFT.

Malgré ses nombreux avantages, la modulation OFDM possède néanmoins quelques inconvénients :

• Le premier et le plus important est le fort PAPR des signaux produits par la modulation OFDM.
En effet, les signaux issus de la modulation OFDM sont la combinaison de plusieurs sinusoïdes
d’amplitudes différentes, ceci produit un fort PAPR qui dégrade les signaux transmis à cause
notamment des non-linéarités de l’amplificateur de puissance. Ces non-linéarités sont des sources
de dégradation hors bande utile (remontées spectrales, interférences, etc.) et dans la bande utile
(dégradation du TEB par exemple).

• L’OFDM est également très vulnérable aux problèmes de décalage fréquentiel et de synchro-
nisation dans la partie RF. En effet, le moindre décalage fréquentiel peut engendrer une perte
d’orthogonalité entre les sous-porteuses et donc des interférences entre sous-porteuses. De même
une perte de synchronisation peut introduire un déphasage sur les symboles reçus. Ces problèmes
sont dus en grande partie au bruit de phase des oscillateurs locaux de l’émetteur et du récepteur.

1.8 L’association MIMO-OFDM

Comme nous l’avons vu, la technologie MIMO est largement utilisée dans les réseaux sans-fil pour
améliorer la capacité de communication et la robustesse des transmissions contre les erreurs liées au
canal radio. Cependant, l’utilisation des systèmes MIMO en bande de fréquence étroite contribue à la
réduction de l’efficacité spectrale. En effet, pour éviter les IES en bande étroite, le temps symbole doit
être plus long que les retards liés aux différents trajets. Ceci a pour conséquence de réduire la bande
utile. L’une des solutions les plus simples permettant d’augmenter la bande passante du canal MIMO
tout en conservant l’hypothèse de bande étroite est d’associer le système MIMO à une modulation multi-
porteuse[5]. Ainsi, l’association MIMO-OFDM a été adoptée par plusieurs standards de communication
à l’instar du Wifi [44], du WiMax [35] et de la Long-Term Evolution [45], et continue de faire l’objet de
plusieurs travaux de recherche. La figure (1.15) présente le schéma simplifié de la chaîne de communi-
cation du système MIMO-OFDM où l’émetteur et le récepteur sont munis respectivement de NT et NR

antennes.
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Figure 1.15: Principe d’un système MIMO-OFDM

Le canal MIMO-OFDM est modélisé par un vecteur de N matrices H de taille NT ×NR chacune.
Chaque matrice H de taille NT × NR représente la réponse du canal MIMO pour la fréquence de la
nième sous-porteuse, avec n = 1, · · · , N . La matrice H peut être décrite par la relation suivante [5] :

H =

 h11 . . . h1NT
...

. . .
...

hNR1 . . . hNRNT

 (1.34)

où chaque élément hij de la matrice H représente le gain complexe du canal entre l’antenne émettrice i
et l’antenne réceptrice j.

Dans la littérature, on classe les systèmes MIMO en deux grandes familles selon la connaissance des
éléments de la matrice H , qu’on appelle aussi Channel State Information (CSI): les systèmes MIMO en
boucle ouverte ou OL-MIMO (Open Loop MIMO) [46] où la CSI est disponible uniquement au récep-
teur et les systèmes MIMO en boucle fermée ou CL-MIMO (Closed Loop MIMO) [46] où l’émetteur
et le récepteur disposent des informations sur la CSI. En effet, l’estimation de la CSI est une étape très
importante avant la transmission car sa connaissance permet d’optimiser de manière significative les
systèmes MIMO-OFDM [5]. D’ailleurs, une séquence de symboles, dite séquence d’apprentissage, est
entièrement réservée pour l’estimation du canal dans certains standards [44].

Dans les systèmes OL-MIMO-OFDM, plusieurs techniques de codage espace-temps et de multiplex-
age sont utilisées pour profiter efficacement des ressources espace, temps et fréquences disponibles [5].
On peut citer par exemple les codes espace-temps en treillis (STTC 1) développés par Taraokh et al.[47]
et les codes space-temps en blocs ou Space-Time Bloc Code (STBC) comme le code d’Alamouti [48].
Le principe des STBC consiste à repartir le vecteur de symboles à transmettre en blocs de symboles,
puis à appliquer un multiplexage spatio-temporel afin d’exploiter toutes les voies de communication
disponibles. Les codes STBC ont l’avantage d’augmenter la robustesse de la transmission mais ne per-
mettent pas d’augmenter le débit par rapport à un système OFDM mono-antenne ou Single Input Single
Output (SISO) [5].

En revanche, dans les systèmes CL-MIMO-OFDM, il existe une voie de retour entre l’émetteur et le
récepteur permettant d’échanger les informations sur la qualité du canal, c’est-à-dire la CSI. La connais-
sance du canal par l’émetteur avant la transmission permet ainsi d’optimiser la transmission par une prise
en compte anticipée des effets néfastes du canal sur le signal émis. La phase d’optimisation dans ces
systèmes est généralement réalisée en utilisant un algorithme de précodage dont le rôle est d’exploiter
la connaissance de la CSI afin d’optimiser la transmission. L’utilisation des précodeurs présente de
nombreux avantages par rapport aux systèmes OL-MIMO-OFDM car ils permettent de mieux exploiter
les ressources disponibles, ils offrent des possibilités d’améliorer la robustesse des transmissions ou le
débit de transmission et de trouver un meilleur compromis entre le débit et la robustesse [5]. La con-
naissance de la CSI permet également de décomposer le canal MIMO en plusieurs sous-canaux SISO
décorrelés. Cette décomposition est très souvent exploitée grâce au précodage qui permet de mettre en

1Space-Time Treillis Code
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place des stratégies d’allocation de puissance inégale ou Unequal Power Allocation (UPA). L’objectif
d’une stratégie UPA consiste à optimiser un ou plusieurs critères de la chaîne de communication tels que
la capacité, le débit, l’erreur quadratique et la robustesse [5]. Alors que dans les systèmes OL-MIMO-
OFDM, la seule stratégie d’allocation de puissance optimale est la répartition uniforme [5].

Plusieurs études dans la littérature ont permis de montrer que l’utilisation des précodeurs dans
les systèmes CL-MIMO-OFDM permet d’améliorer considérablement l’efficacité des transmissions
[17][19][5], en comparaison avec les systèmes OL-MIMO-OFDM. Ainsi, nous nous intéresserons dans
nos travaux aux systèmes MIMO-OFDM en bouche fermée intégrant les précodeurs linéaires.

1.9 Généralités sur l’amplificateur de puissance (AP)

L’AP est un composant essentiel dans les émetteurs de systèmes de communications. Il est utilisé pour
amplifier le signal RF émis afin de compenser les atténuations introduites par le canal de transmis-
sion. Cependant, l’AP est un composant analogique pouvant dégrader le signal utile de part sa nature
non-linéaire. De plus, il représente l’élément qui consomme le plus d’énergie à l’émission [49]. Par con-
séquent, la linéarité et le rendement énergétique de l’AP sont deux critères très importants à prendre en
compte dans la conception d’un système de communication, en particulier dans le contexte de l’OFDM
où les signaux présentent une forte fluctuation d’enveloppe (PAPR élevé).

Dans l’objectif d’améliorer la qualité de transmission tout en réduisant la consommation électrique
dans les systèmes de communications actuels, il est donc nécessaire d’étudier et d’intégrer le comporte-
ment de l’AP dans les stratégies de transmission envisagées. Dans cette section, nous présenterons des
généralités sur l’AP à savoir, la fonction de transfert qui traduit la relation entrée-sortie, les notions de
recul en puissance et de rendement, les différentes classes de fonctionnement de l’AP et les différentes
méthodes de modélisation existantes. Pour évaluer l’effet de la non-linéarité sur le signal amplifié,
nous définirons également les grandeurs de mérite comme l’Adjacent Chanel Power Ratio (ACPR) et
l’EVM. Cette section se terminera par des exemples mettant en évidence l’impact de la non-linéarité de
l’amplificateur de puissance sur la qualité de transmission en termes d’EVM et de TEB.

1.9.1 La fonction de transfert

La caractéristique de transfert d’un AP représente la relation entrée-sortie de l’amplificateur. La car-
actéristique AM/AM (Amplitude à Amplitude) traduit la relation entre l’amplitude du signal de sortie
et l’amplitude du signal d’entrée tandis que la caractéristique AM/PM (Amplitude à Phase) traduit le
déphasage entrée/sortie. La fonction AM/AM peut aussi être représentée en fonction des puissances
d’entrée et de sortie. La figure (1.16) représente l’allure typique de la caractéristique AM/AM pour tous
les amplificateurs de puissance à l’état solide (SSPA1), largement utilisés dans les réseaux sans-fil [50].

La fonction de transfert AM/PM n’a pas d’allure de référence. Elle varie selon la technique de con-
ception et les conditions de fonctionnement de l’amplificateur [51]. En se focalisant sur la caractéristique
AM/AM présentée à la figure (1.16), on peut distinguer trois zones :

• La zone linéaire (Zone 1) : Dans cette zone, l’amplificateur possède un comportement linéaire. La
puissance de sortie Ps est proportionnelle à la puissance d’entrée Pe selon une valeur constante
appelée gain de l’amplificateur tel que :

Ps(dBm) = Pe(dBm) +G(dB) (1.35)

où G(dB) représente le gain de l’amplificateur exprimé en décibel.

Cette zone se caractérise aussi par des niveaux de puissance très faibles et des distorsions quasi
inexistantes. Cependant, le rendement de l’amplificateur est très faible dans cette zone.

1Solid State Power Amplifier
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Pe (dBm)

Ps (dBm)

1 dB
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de Compression
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de saturation

fonctionnement
linéaire

fonctionnement
non-linéaire

Pe;1dB

Ps;1dB

Pe;sat

Ps;sat

Figure 1.16: Exemple de caractéristique AM/AM d’un amplificateur SSPA

• La zone de compression (Zone 2) : Dans cette zone, la puissance de sortie n’est plus proportion-
nelle à la puissance d’entrée. La courbe de fonctionnement commence à s’éloigner de la droite
linéaire et les distorsions commencent à appraître. Le gain de l’amplificateur commence à dimin-
uer avec l’augmentation de la puissance d’entrée : on parle de compression du gain. Le point à
1dB de compression est situé dans cette zone [52]; c’est le point où l’écart entre les courbes de
fonctionnement linéaire et non-linéaire en puissance vaut 1 dB. Il est largement utilisé dans la
littérature pour caractériser le niveau de recul en puissance à l’entrée ou à la sortie l’amplificateur
de puissance.

• La zone de saturation (Zone 3) : Dans cette zone, la puissance de sortie est quasi constante quelle
que soit la puissance d’entrée. Cette zone est caractérisée par d’importantes distorsions, rendant
la réception du signal quasi impossible.

Les distorsions non-linéaires de l’AP peuvent modifier de manière irréversible le signal utile. Très
souvent, la solution la plus simple pour éviter ces distorsions consiste à sur-dimensionner l’AP en ap-
pliquant un recul en puissance très important à son entrée pour qu’il puisse fonctionner dans sa zone
linéaire. Cette solution est très coûteuse car elle entraîne une perte du rendement énergétique.

1.9.2 Recul en puissance

Un recul en puissance important permet d’éviter les distorsions causées par l’amplificateur. Pour appli-
quer ce recul, on utilise souvent le point à 1dB de compression comme référence de recul. On définit
alors les notions de recul en entrée ou Input Back-Off (IBO) et de recul en sortie ou Output Back-Off
(OBO) [3][38][32].
Soient Pe,1dB et Ps,1dB les puissances en entrée et en sortie au point à 1dB de compression (voir figure
(1.16)). La grandeur IBO généralement exprimée en dB, est le rapport entre la puissance d’entrée au
point à 1dB de compression et la puissance du signal à amplifier (Pe) tel que [53] :

IBO(dB) = 10log10

(
Pe,1dB
Pe

)
(1.36)

De même, on définit la grandeur OBO comme le rapport entre la puissance de sortie au point de
compression à 1dB et la puissance moyenne du signal à la sortie de l’amplificateur (Ps) tel que [53] :

OBO(dB) = 10log10

(
Ps,1dB
Ps

)
(1.37)
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Chapitre 1. Transmission dans les réseaux sans-fil

À partir des équations (1.36) et (1.37) et de la figure (1.16), on peut en déduire que plus le recul
en entrée ou en sortie est élevé, plus l’amplificateur fonctionne en zone linéaire et par conséquent il y
a moins de distorsions. En revanche, le rendement énergétique diminue lorsque le recul en puissance
augmente.

1.9.3 Notion de rendement

L’amplificateur de puissance est un dispositif transformateur d’énergie présentant deux entrées (alimen-
tation et signal à amplifier) et une sortie (signal amplifié). En effet, l’amplificateur reçoit de l’énergie
d’une source d’alimentation. La puissance Pdc fournie par cette source contribue à fournir la puissance
de sortie Ps. Pour faire le bilan de puissance, il faut considérer une puissance Pdiss dissipée sous-forme
de chaleur au sein de l’amplificateur comme illustré à la figure (1.17).

Puissance d'entrée
(Pe)

Puissance de sortie
(Ps)

Alimentation (Pdc)

Puissance dissipée (Pdiss)

AP

Figure 1.17: Bilan simplifié de puissance d’un amplificateur SSPA

Le bilan de puissance d’un amplificateur est donné par la relation suivante[38] :

Pe + Pdc = Ps + Pdiss (1.38)

On définit la notion de rendement pour estimer la quantité de puissance totale Pdc qui a été effec-
tivement convertie en puissance utile Ps. Le rendement permet ainsi d’avoir une information concernant
la quantité de puissance dissipée, qui constitue un paramètre important dans la conception et le dimen-
sionnement d’un amplificateur de puissance.

Ps (dBm)

R
en
d
em

en
t
η
(%

)

Zone 1

Zone 2 Zone 3

Ps;1dB Ps;sat

Figure 1.18: Courbe du rendement en fonction de la puissance de sortie

La figure (1.18) représente l’allure typique du rendement d’un amplificateur de puissance en fonc-
tion de la puissance de sortie Ps. On constate qu’en zone linéaire (zone 1) où les non-linéarités sont
négligeables, on obtient un rendement très faible comparativement aux zones non-linéaires ( zones 2 et
3). Ceci montre que le rendement et la qualité de transmission sont deux notions opposées. En effet,
l’augmentation du rendement se fait au prix d’une dégradation plus importante de la qualité du signal à
cause des non-linéarités.

30



1.9. Généralités sur l’amplificateur de puissance (AP)

Plusieurs expressions, permettant de mesurer la valeur du rendement, existent dans la littérature.
Parmi les plus répandues, nous pouvons citer [38] :

• Le rendement DC, qui se définit comme le rapport entre la puissance de sortie Ps et la puissance
totale fournie par l’alimentation Pdc tel que :

ηdc =
Ps
Pdc

(1.39)

• Le rendement total défini par :

ηtotal =
Ps

Pe + Pdc
(1.40)

• Le rendement PAE (Power Added Efficiency) défini par :

ηPAE =
Ps − Pe
Pdc

(1.41)

1.9.4 Modélisation d’un amplificateur de puissance

Il faut noter que dans la littérature, les amplificateurs de puissance sont classés en plusieurs catégories
selon les classes de fonctionnement [54]. Historiquement, les amplificateurs sont classés en catégories
A, B, AB, C pour les amplificateurs de type analogique, et D, E, F, G, H et S pour les amplificateurs
à découpage [36]. La modélisation fait abstraction des classes de fonctionnement et consiste à décrire
mathématiquement le comportement de la fonction de transfert de l’amplificateur de puissance.
De façon générale, soit un signal x(t) à l’entrée d’un amplificateur de fonction de transfert complexe
F(.), le signal de sortie (amplifié) z(t) peut s’écrire sous la forme :

z(t) = F(x(t)) (1.42)

= FA(ρ(t))ej(φ(t)+Fφ(ρ(t)))

où ρ(t) et φ(t) sont respectivement le module et la phase du signal x(t). FA(.) décrit le comportement de
la caractéristique de transfert AM/AM et Fφ(.) décrit le comportement de la caractéristique de transfert
AM/PM de l’amplificateur.

La première étape de la modélisation d’un système non-linéaire consiste à choisir le modèle des
fonctions FA(.) et Fφ(.). La deuxième étape consiste à estimer les paramètres de ces deux fonctions à
partir des mesures. La troisième et dernière étape est l’analyse des performances et la généralisation du
modèle [55].

Plusieurs modèles existants permettent de modéliser le comportement d’un amplificateur de puis-
sance. On peut les classer en deux grandes familles à savoir, les modèles sans effet mémoire et les
modèles avec effets mémoire [55].

1.9.4.1 Les modèles sans effet mémoire

Lorsque le signal à la sortie de l’amplificateur est une valeur instantanée du signal d’entrée, alors le
modèle est qualifié de sans effets mémoire ou statique. La relation entrée-sortie peut être décrite par la
caractéristique AM/AM pour les modèles simplistes ou complétée par la caractéristique AM/PM pour
les modèles plus complets. Dans cette famille de modèles, les plus cités dans la littérature sont le modèle
polynomial sans effet mémoire, le modèle de Rapp et le modèle de Saleh.

• Le modèle polynomial sans effet mémoire:
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Chapitre 1. Transmission dans les réseaux sans-fil

Il fait partie des modèles les plus utilisés pour décrire le comportement des composants non-
linéaires et en particulier de l’amplificateur de puissance [56] [3]. Il traduit sous forme polynomi-
ale les variations du signal de sortie en fonction du signal d’entrée. La relation entrée-sortie est
donnée par l’équation suivante :

z(t) =
K∑
k=0

akx(t)k (1.43)

où x(t) et z(t) représentent respectivement le signaux d’entrée et de sortie à l’instant t. Les
coefficients {ak} sont déterminés expérimentalement. k représente le degré du polynôme. Il a
été démontré que lorsque l’amplificateur est modélisé sous forme polynomiale, le polynôme est
constitué de monômes de degrés impairs et la caractéristique AM/AM s’écrit comme suit [57]
[58] :

FA (ρ(t)) =
K∑
k=0

akρ(t)k (1.44)

Lorsque les coefficients ak sont réels, on considère uniquement la caractéristique AM/AM. Par
contre, lorsqu’ils sont complexes, la caractéristique AM/PM est aussi prise en compte.

• Le modèle de Rapp :

Ce modèle permet une modélisation simple de la conversion d’amplitude. Il est donné par la
relation suivante [36]:

FA (ρ(t)) =
Gaρ(t)(

1 +
(
Gaρ(t)
A

)2p) 1
2p

et Fφ (ρ(t)) = 0 (1.45)

où A représente l’amplitude maximale en zone de saturation et Ga est le gain d’amplification en
zone linéaire. Le paramètre p permet d’ajuster la caractéristique en contrôlant la transition entre
la zone linéaire et la zone de saturation de la caractéristique AM/AM.

• Le modèle de Saleh :

Ce modèle considère les caractéristiques AM/AM et AM/PM contrairement au modèle de Rapp.
C’est un modèle considéré comme quasi-statique avec des effets mémoires négligeables [3][36].
Il est décrit en fonction de quatre paramètres αa, βa, αφ et βφ. Les caractéristiques AM/AM et
AM/PM sont données par :

FA (ρ(t)) =
αaρ(t)

1 + βaρ(t)2
et Fφ (ρ(t)) =

αφρ(t)2

1 + βφρ(t)2
(1.46)

1.9.4.2 Les modèles à effets mémoire

En pratique, les amplificateurs sont des dispositifs à effets mémoire et présentent des caractéristiques
AM/AM et AM/PM qui dépendent de la fréquence. Ces effets mémoire doivent être pris en compte dans
les systèmes large bande [36]. Un dispositif est dit à effets mémoire si à un instant donné, le signal à sa
sortie dépend du signal d’entrée à ce même instant et aux instants précédents.

L’effet mémoire est dû principalement à l’emmagasinement de l’énergie dans l’amplificateur de
puissance. Cette énergie peut être stockée sous forme électrique ou thermique. La constante de temps
de la charge et de la décharge de cette énergie détermine la gamme de fréquence où agit l’effet mémoire
[36]. On distingue en général deux types d’effets mémoire :
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• Les effets mémoire basse fréquence dus aux phénomènes électro-thermiques liés aux variations
de la température des circuits semi-conducteurs.

• Les effets mémoire haute fréquence qui ont principalement pour origine les éléments réactifs des
circuits d’adaptation et les défauts physiques des semi-conducteurs.

Les effets mémoire créent des hystérésis au niveau des caractéristiques de l’amplificateur comme
illustré à la figure (1.19). Pour prendre en compte ces effets mémoire, plusieurs modèles existent dans la
littérature. Ces modèles introduisent généralement des filtres continus ou discrets permettant de prendre
en compte les variations fréquentielles du signal à amplifier. Parmi ces modèles, nous pouvons citer le
modèle de Volterra, le modèle de Hammerstein et le modèle de Wiener.

Pe(dBm)

Ps(dBm)

Sans effet mémoire

Avec effet mémoire

Figure 1.19: Exemple d’impact des effets mémoire sur la caractéristique AM/AM d’un amplificateur

• Le modèle de Volterra :

Les séries de Volterra permettent généralement de modéliser la réponse impulsionnelle d’un sys-
tème non-linéaire. Dans le cas de la modélisation des amplificateurs avec effets mémoire, la
relation entre les enveloppes complexes d’entrée x(t) et de sortie z(t) peut être donnée comme
suit[38] :

z(t) =
M∑
i=0

h1(i)x(t− i) +
M∑
i=0

M∑
j=0

M∑
k=0

h3(i, j, k)x(t− i)x(t− j)x∗(t− k) · · ·+ ε(t) (1.47)

où h1 et h3 sont respectivement les noyaux de Volterra linéaire et cubique. M est la profondeur
de la mémoire et ε(t) représente l’erreur de modélisation.

Le modèle de Volterra permet une modélisation précise de l’amplificateur de puissance avec la
prise en compte des effets mémoire. Cependant, les paramètres de ce modèle sont difficiles à
obtenir en pratique, ce qui rend le processus de modélisation très complexe et difficile à réaliser.
Une multitude de modèles particuliers du modèle de Volterra est alors proposée dans la littérature
comme les modèles de Hammerstein et de Wiener.

• Le modèle de Wiener:

Le modèle de Wiener permet la décomposition du modèle de Volterra en associant un filtre mod-
élisant les effets mémoire et une fonction non-linéaire [59]. Comme le montre la figure(1.20), le
signal d’entrée x(t) est filtré par un filtre de réponse impulsionnelle h(t) pour fournir le signal
intermédiaire xi(t). Le signal xi(t) est ensuite transformé par la fonction non-linéaire FNL(.)
pour fournir le signal de sortie z(t).
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Filtre de RI h(t)

x(t) Fonction

Non-linéaire

FNL(:)

z(t)xi(t)

Figure 1.20: Représentation du modèle de Wiener

La relation entrée-sortie peut être exprimée par :

xi(t) =

∫ t

−∞
h(τ)x(t− τ)dτ et z(t) =

K∑
k=0

a2k+1|xi(t)|2kxi(t) (1.48)

où les coefficients {a2k+1} sont les paramètres de la fonction non-linéaire FNL(.).

• Le modèle de Hammerstein :

Le modèle de Hammerstein est basé sur le même principe que le modèle de Wiener comme le
montre la figure (1.21). Ce modèle permet de prendre en compte les effets mémoire après la
fonction non-linéaire FNL(.).

Filtre de RI h(t)

x(t)
Fonction

Non-linéaire

FNL(:)

z(t)xi(t)

Figure 1.21: Représentation du modèle de Hammerstein

La relation entrée-sortie peut être exprimée par :

xi(t) =

K∑
k=0

a2k+1|x(t)|2kx(t) et z(t) =

∫ t

−∞
h(τ)xi(t− τ)dτ (1.49)

Pour le modèle de Hammerstein discret, la relation entrée-sortie peut être donnée par [3]:

z(k) =
M∑
i=0

K∑
k

αi,2k+1|x(k − i)|2k+1x(k − i) (1.50)

où αi,2k+1 = hia2k+1 est le coefficient qui modélise l’effet de filtrage et la non-linéarité. hi
représente les coefficients de la réponse impulsionnelle du filtre.

1.9.5 Mesure des distorsions

Dans le cadre des transmissions multi-porteuses, plusieurs critères pour mesurer la qualité de transmis-
sion à l’émission permettent d’évaluer de façon objective la linéarité d’un amplificateur de puissance.
Nous présentons dans cette section les métriques ACPR [36] et EVM [36] largement utilisées dans la
littérature.

1.9.5.1 Mesure des distorsions hors bande : ACPR

L’amplification non-linéaire des signaux multi-porteuses comme l’OFDM engendre un étalement de
spectre qui se traduit par l’apparition des lobes secondaires dans les bandes adjacentes à la bande utile
comme le montre la figure (1.22). La métrique ACPR est souvent utilisée pour quantifier les remontées
spectrales dans les bandes adjacentes. L’ACPR se définit comme le rapport entre la puissance dans la
bande utile (BU) et la puissance dans les bandes adjacentes gauche (BAg) et droite (BAd) tel que [3]
[36] :
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ACPR =
2
∫
BU DSP (f)df∫

BAg
DSP (f)df +

∫
BAd

DSP (f)df
(1.51)

où DSP (f) est la densité spectrale de puissance sur la largeur de bande considérée.

Fréquence (f)

DSP (f)

DSP à l'entrée
de l'amplificateur

DSP à la sortie
de l'amplificateur

AP

x(t) z(t)

Fréquence (f)

DSP (f)
BU

BAg BAd

Figure 1.22: Illustration de l’ACPR

1.9.5.2 Mesure des distorsions dans la bande utile : EVM

L’EVM est une métrique utilisée pour mesurer l’impact des non-linéarités sur le signal utile à l’émission
ou à la réception. L’EVM est par définition une erreur quadratique moyenne normalisée de la con-
stellation du signal en bande de base. La diagramme de constellation est une représentation de tous
les symboles numériques constituant le signal dans le plan complexe. La partie imaginaire (Q) de
chaque symbole est représentée en fonction de sa partie réelle (I). La figure (1.23) illustre l’impact
de l’amplificateur de puissance sur une modulation 16-QAM.

AP

x(t) z(t)

Constellation du signal

à l'entrée de l'amplificateur

Constellation du signal

à la sortie de l'amplificateur

I

Q

I

Q

Figure 1.23: Exemple de distorsions sur une constellation 16-MAQ

Nous pouvons observer une dispersion des différents points de la constellation à la sortie de l’amplificateur.
Ceci est dû à la non-linéarité introduite par l’amplificateur.
L’EVM est un paramètre qui permet d’évaluer les distorsions appliquées au diagramme de constellation.
Il caractérise à la fois les erreurs dues aux fluctuations d’amplitudes et de phase comme illustré à la
figure (1.24).

La mesure de l’EVM s’effectue sur des signaux en bande de base. Par conséquent, il faut d’abord
démoduler le signal OFDM pour récupérer les symboles numériques. Soit {Zn} l’ensemble des sym-
boles qui forment le signal mesuré en émission ou en réception et soit {Sn} l’ensemble des symboles
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φ

EVM

Symbole idéal

Symbole réel

Erreur de phase

I

Q
Erreur d'amplitude

Figure 1.24: Définition de la mesure de l’EVM

qui constituent le signal de référence idéal. L’EVM est calculé comme suit [3] :

EVM(%) = 100

√∑
n |Zn − Sn|

2∑
n |Sn|

2 (1.52)

1.9.6 Influence de l’amplificateur de puissance sur les performances d’un système de
communication

La non-linéarité aurait eu moins d’impact si les signaux à amplifier étaient à enveloppe constante et à
faible dynamique d’amplitude (faible PAPR). Cependant, la majorité des standards de communication
actuels utilisent les modulations multi-porteuses comme l’OFDM pour les avantages qu’elles offrent.
Ceci pose un problème supplémentaire lié à la très forte dynamique des signaux (PAPR élevé). Dans
cette section, nous illustrons les effets de la non-linéarité et ses conséquences sur la qualité de transmis-
sion.

Nous utilisons une chaîne de communication simpliste constituée d’un générateur binaire pseudo-
aléatoire modulé en 16-QAM suivi par un modulateur OFDM à 64 sous-porteuses et un amplificateur de
puissance modélisé suivant le modèle polynomial sans effet mémoire comme suit [3] :

z(t) = 4.3170x(t)− 0.0678x(t)3 + 0.0005x(t)5 (1.53)

où z(t) et x(t) représentent respectivement l’enveloppe complexe du signal d’entrée et de sortie de
l’amplificateur. Ce modèle décrit un amplificateur avec une caractéristique AM/AM représentée dans la
figure (1.25).

La figure (1.26) illustre le synoptique de la chaîne de communication considérée. Le canal est
modélisé à travers un BBAG noté n(t) et le signal reçu r(t) s’écrit tel que :

r(t) = z(t) + n(t) (1.54)

1.9.6.1 Impact sur la constellation et mesure de l’EVM

L’amplificateur a une incidence directe sur la constellation du signal émis, ce qui se traduit par une
déformation du signal entraînant de ce fait des erreurs sur les bits émis. Pour illustrer ce phénomène,
nous avons calculé l’EVM en fonction du recul en entrée (IBO) à partir du signal à la réception pour
plusieurs valeurs du RSB comme le montre la figure (1.27).

On peut observer que l’EVM décroît lorsque le recul en entrée augmente. En effet, lorsque l’IBO
augmente , les signaux d’entrée de l’amplificateur sont de plus en plus en zone linéaire où il y a moins
de distorsions sur la constellation du signal reçu. Pour les grandes valeurs d’IBO (≥ 7 dB), on constate
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Figure 1.25: Caractéristique AM/AM de l’amplificateur considéré
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Figure 1.26: Synoptique de la chaîne de communication
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Figure 1.27: Exemple d’EVM en fonction de l’IBO pour différents RSB
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que la courbe d’EVM est constante pour chaque valeur du RBS. En effet, pour des reculs en entrée très
importants, on peut considérer que le canal BBAG est la seule source de distorsion du signal reçu.

On observe aussi que l’EVM s’améliore lorsque la valeur du RSB augmente. En effet, un RSB
faible traduit un niveau de bruit plus important et donc une déformation plus importante du signal dans
la bande utile. Pour un RSB de 15 dB, la distorsion liée au canal peut être négligée. Ceci nous nous
permet d’estimer le niveau de distorsion causées par la non-linéarité de l’amplificateur de puissance toute
seule. La figure (1.27) montre par exemple que pour un IBO(dB) = 1 dB, la non-linéarité engendre
une dégradation de l’EVM d’environ 13%

1.9.6.2 Impact sur le TEB

Les résultats précédents montrent que l’amplificateur de puissance en zone non-linéaire a un impact
très important sur la constellation du signal émis, qui se traduit par une dégradation de l’EVM et donc
une dégradation de la qualité de transmission. Pour illustrer cette dégradation, la figure (1.28) montre
les performances du TEB en fonction du RSB pour différentes valeurs d’IBO. On rappelle que le TEB
représente le rapport entre le nombre de bits erronés et le nombre de bits reçus ou transmis pour la
séquence binaire considérée tel que :

TEB =
nombre de bits erronés
nombre de bits transmis

(1.55)

Nous pouvons observer une dégradation plus importante du TEB lorsque la valeur de l’IBO diminue
car la non-linéarité de l’amplificateur de puissance devient plus importante. Lorsque l’IBO devient
important (IBO(dB) = 4 dB par exemple), la courbe du TEB se rapproche peu à peu de la courbe
théorique du TEB.
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Figure 1.28: Impact de l’amplificateur de puissance sur le TEB

Ces résultats montrent que la non-linéarité liée à l’amplificateur de puissance est moins présente
en zone linéaire et plus importante lorsqu’on s’approche de la zone non-linéaire. Par conséquent, pour
éviter les distorsions de l’amplificateur de puissance, il faut appliquer un recul en puissance très im-
portant. En revanche, un recul en puissance important implique une diminution du rendement car c’est
précisément en zone non-linéaire que l’amplificateur est capable de fournir des niveaux de puissance
plus élevés, ce qui permet d’augmenter son rendement énergétique. Ceci entraîne donc un compromis
entre la distorsion et le rendement de l’amplificateur et constitue un enjeu majeur dans les systèmes de
communication actuels. Il existe dans la littérature plusieurs techniques de traitement de la non-linéarité
de l’amplificateur de puissance. Dans la suite de ce chapitre, nous présenterons un état de l’art sur ces
différentes techniques.
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1.10 État de l’art sur les techniques de correction des non-linéarités et de
réduction du PAPR

L’utilisation de l’amplificateur de puissance dans les systèmes de communications est indispensable.
Cependant, nous avons montré que les modulations multi-porteuses comme l’OFDM utilisées dans ces
systèmes sont vulnérables aux non-linéarités de l’amplificateur. Travailler avec l’amplificateur en zone
linéaire (IBO élevé) n’étant pas optimale à cause du mauvais rendement, une autre solution consiste
soit à traiter les non-linéarités de l’amplificateur en agissant sur la fonction de transfert (techniques de
linéarisation), soit à réduire les fluctuations d’enveloppe des signaux OFDM (techniques de réduction
du PAPR) afin de pouvoir faire fonctionner l’amplificateur le plus proche de sa zone non-linéaire [39].

Dans la littérature, il existe une diversité de techniques de traitement des non-linéarités à l’émission
suivant les contextes, les possibilités offertes aux utilisateurs et les performances attendues en termes de
complexité, de consommation en ressources mémoires, d’efficacité spectrale et de qualité de transmis-
sion.

Compte tenu de la diversité des techniques existantes, nous allons établir dans la suite de cette sec-
tion un état de l’art non-exhaustif des différentes techniques de traitement des non-linéarités à l’émission
sachant que dans la suite de nos travaux, nous allons nous intéresser plus particulièrement aux techniques
de réduction du PAPR dites “à ajout de signal” parce qu’elles sont relativement plus simples à implé-
menter et satisfont aux contraintes des systèmes embarqués [36].

1.10.1 Techniques de linéarisation

Les techniques de linéarisation consistent à établir une relation entre l’entrée d’un amplificateur et sa
sortie de sorte que la caractéristique non-linéaire engendrée soit la plus proche possible de celle d’un
amplificateur linéaire [3]. On peut classer ces techniques en deux catégories [60]; celles basées sur une
modification des tensions de polarisation de l’amplificateur comme les techniques Enveloppe Elimina-
tion and Restauration (EER) [2] et Enveloppe Tracking (ET) [61] et celles basées sur l’utilisation de
systèmes de type Prédistorsion, Feedback et FeedForward.

1.10.1.1 Enveloppe Elimination and Restauration (EER)

Le principe de la technique EER est illustré à la figure (1.29). L’idée de base consiste à décomposer le
signal à amplifier x(t) en deux signaux; un signal à enveloppe constante xp(t) qui attaque l’amplificateur
et un signal à enveloppe non constante xA(t) qui module l’alimentation de l’amplificateur de puissance.

Détecteur
d'enveloppe

Limiteur AP

Modulateur
DC-DC

Alimentation
courant continu (DC)

x(t)

xA(t)

xp(t) z(t)

Figure 1.29: Architecture simplifiée de la technique EER [2]

La technique EER permet d’obtenir de bons résultats en terme de rendement. Cependant, d’un point
de vue linéarité, ses performances sont limitées aux variations limitées de l’enveloppe du signal d’entrée.
En effet, de très fortes variations peuvent engendrer d’importantes distorsions [38].
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1.10.1.2 Enveloppe Tracking (ET)

La technique ET est basée sur le même principe que la technique EER comme le montre la figure (1.30).
Elle utilise uniquement un circuit de détection d’enveloppe et un modulateur DC-DC qui permet de
contrôler dynamiquement l’alimentation de l’amplificateur.

Détecteur
d'enveloppe

AP

Modulateur
DC-DC

Alimentation
courant continu (DC)

x(t)

xA(t)

xp(t) z(t)

Figure 1.30: Architecture simplifiée de la technique ET

La technique ET permet d’améliorer la qualité du signal par rapport à la technique EER en dimen-
sionnant la plage de variation de l’alimentation de manière à laisser une marge de variation par rapport
au niveau de saturation [38]. Malgré les performances des technique ET et EER, l’implémentation en
pratique est très complexe car plusieurs phénomènes peuvent contribuer à la dégradation de la qualité
du signal. En effet, ces méthodes exigent par exemple une synchronisation parfaite entre les différents
signaux qui attaquent l’amplificateur afin d’éviter d’introduire de nouvelles distorsions sur le signal
résultant [38, 62].

1.10.1.3 Prédistorsion

Le principe est de compenser les distorsions de l’amplificateur par un autre dispositif non-linéaire inverse
placé juste avant l’amplificateur [63] [38]. Cette non-linéarité inverse est introduite de telle sorte que la
fonction de transfert globale soit linéaire comme l’illustre la figure (1.31).

Prédistortion

P(:) F(:)

Amplificateur

de puissance

x(t) z(t)

Fonction
non-linéaire

inverse

Fonction
non-linéaire

Fonction
linéaire

' Gain linéaire

Systéme

linéaire

Figure 1.31: Architecture simplifiée de la technique de prédistorsion

Pour analyser les spécificités de cette technique, on considère un amplificateur de fonction de trans-
fert F(.). De part son principe, le module de prédistorsion doit présenter une fonction de transfert P(.)
tel qu’en sortie de l’amplificateur on trouve :

z(t) = F(P(x(t))) = Gpx(t) (1.56)

où x(t) représente le signal d’entrée et Gp est un gain constant. On peut ainsi dire que P ' F−1.

Malgré son principe qui semble évident, la prédistorsion requiert une connaissance parfaite de la
caractéristique de l’amplificateur afin de trouver sa fonction inverse. La fonction F est déterminée
généralement en utilisant les modèles présentés précédemment. Ceci limite les performances de la
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technique de prédistorsion car la fonction F(.) est souvent très complexe et difficile à inverser, surtout
dans le cas des modèles avec effets mémoire.

1.10.1.4 Feedback

Contrairement à la technique de prédistorsion qui est basée sur le modèle de l’amplificateur de puissance,
les techniques Feedback utilisent une boucle de contre réaction “Feedback” permettant d’effectuer une
comparaison entre les signaux à l’entrée et à la sortie de l’amplificateur afin de corriger les distorsions
introduites lors de l’amplification [64]. Comme l’illustre la figure (1.32), la comparaison entre le signal
en entrée et le signal en sortie atténué d’un gain K permet de corriger le signal avant son passage dans
l’amplificateur. La linéarité de l’amplificateur est ainsi améliorée mais au détriment d’une perte de gain
de l’ensemble du dispositif.

Atténuateur

K

AP

x(t) z(t)

Figure 1.32: Architecture simplifiée de la technique Feedback

Cette technique reste aussi limitée aux applications bande étroite et est applicable uniquement en
basse fréquence car elle est très sensible à la stabilité fréquentielle du système et aux délais engendrés
dans la boucle de contre réaction.

Plusieurs solutions dérivées de la technique du Feedback ont été proposées afin de corriger certaines
de ces limitations. On peut citer par exemple le Feedback cartésien pour les signaux en bande de base
qui consiste à appliquer des modifications sur les composantes I et Q du signal à amplifier et le Feedback
d’enveloppe qui reprend le même principe mais ne compare que les enveloppes des signaux d’entrée et
de sortie [38].

1.10.2 Techniques de réduction du PAPR

Les signaux OFDM présentent de forte fluctuations d’enveloppe caractérisées par l’apparition des pics
d’amplitude très élevés, ce qui les rend vulnérables aux non-linéarités de l’amplificateur de puissance.
À côté des techniques de linéarisation, une autre solution consiste à réduire le PAPR des signaux OFDM
afin d’éviter une saturation de l’amplificateur lors de l’apparition des pics d’amplitude du signal. La
réduction du PAPR permet ainsi de faire fonctionner l’amplificateur le plus près de sa zone de saturation
où le rendement est meilleur.

Différentes méthodes permettant de réduire le PAPR ont été proposées dans littérature [43] [60].
Ces dernières peuvent être classées en deux catégories selon le critère de compatibilité descendante
[39]. Il y a compatibilité descendante lorsque l’implémentation d’une méthode de réduction du PAPR
à l’émission ne nécessite pas de modification au niveau du récepteur. Dans le cas contraire, la méthode
est dite à compatibilité non descendante [36].

Plusieurs autres critères de classification peuvent aussi être proposés comme [60] :

• La dégradation du TEB: C’est un paramètre très important pour toute technique de réduction
du PAPR. En effet, certaines techniques de réduction du PAPR peuvent dégrader la qualité de
transmission. Il est donc important pour chaque technique de vérifier que le niveau de dégradation
du TEB est acceptable.

• La diminution du débit utile : Certaines techniques ont besoin de transmettre une information
complémentaire au récepteur pour permettre le décodage des données utiles. Ceci a pour con-
séquence une réduction du débit utile.
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• La complexité d’implémentation : En fonction des caractéristiques des techniques de réduction
du PAPR, la complexité peut fortement augmenter et rendre son implémentation dans les circuits
de traitement du signal irréalisable.

• L’augmentation de la puissance moyenne : Certaines techniques génèrent une augmentation de
la puissance moyenne du signal. En présence de la non-linéarité de l’amplificateur de puissance,
cette augmentation peut avoir des conséquences néfastes comme la génération d’interférences, les
remontées spectrales et la dégradation de l’EVM.

1.10.2.1 Méthodes sans compatibilité descendante

Ces méthodes impliquent une modification du récepteur. Parmi elles, nous pouvons citer les méthodes
suivantes :

• La méthode Coding [65]:

La méthode Coding ou de Codage utilise des codes bien définis pour réduire le PAPR. On peut
citer par exemple les codes de Reed Muller ou les codes de Treillis Shapping [66] qui permettent
de générer à partir du signal original des séquences à faible PAPR [67]. L’idée de base de la
méthode de Coding est énoncée comme suit : en exploitant la redondance introduite par un choix
adéquat de code, il est possible d’éviter de transmettre des symboles OFDM avec un PAPR élevé.
La figure (1.33) illustre le principe de base de cette méthode.

S=P

Séquence
binaire

Série /
Parallèle

Codage

Sélection
du code

Modulation

fXkg

IFFT
fxng

Figure 1.33: Principe de base de la méthode de codage

Pour un PAPR plus faible, l’émetteur doit effectuer une recherche exhaustive afin de trouver le
bon code. Cela demande une grande capacité de stockage et une complexité élevée, en particulier
lorsque le nombre de sous-porteuses est élevé. Le code optimal doit ensuite être transmis au
récepteur, ce qui réduit le débit utile.

• La méthode Selective Mapping (SLM) [65][68]:

Le principe consiste à multiplier la séquence de symboles complexes {Xk}k=0,··· ,N−1 issue de
la modulation numérique par une série de L vecteurs {Φu

k}k=0,··· ,N−1,u=0,··· ,L−1 afin de générer
plusieurs versions de blocs de données représentant toutes la séquence originale. Ensuite, on
choisit le bloc ayant le plus faible PAPR pour la transmission. La figure (1.34) illustre le principe
de cette méthode.
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Figure 1.34: Principe de base de la méthode SLM

Les informations sur la phase doivent être transmises au récepteur car elles permettent de savoir
le vecteur qui a été sélectionné [68]. Le débit utile est ainsi réduit. De plus, il faut également
envoyer les informations permettant au récepteur de décoder les données. Un autre inconvénient
de cette méthode est sa complexité liée à la répétition de l’algorithme d’IFFT.

• La méthode Partial Transmit Sequence (PTS) [68]:

La méthode PTS est basée sur le même principe que la méthode SLM. L’idée de base est de tron-
quer la séquence de N sous-porteuses en M vecteurs disjoints [39] [3]. Chaque bloc est ensuite
pondéré par un facteur de phase qui minimise le PAPR. Cependant, la complexité augmente rapi-
dement avec le nombre de blocs et le nombre de facteur de phase. En outre, les informations sur
la phase doivent être transmises au récepteur, ce qui réduit de façon considérable le débit utile.

1.10.2.2 Méthodes avec compatibilité descendante

Certaines méthodes permettent d’assurer la compatibilité descendante, parmi celles ci, la plus simple à
implémenter est la méthode du Clipping avec filtrage (Clipping and Filtering) [69] [68]. Elle est basée
sur le principe de saturation qui consiste à écrêter le signal à amplifier afin de supprimer les amplitudes
supérieures à un seuil de saturation prédéfini. Étant donné le signal original x(t), le signal écrêté xe(t)
s’exprime alors comme suit :

xe(t) =

{
x(t) si |x(t)| ≤ Aclip
Aclipe

jφ(t) si |x(t)| > Aclip
(1.57)

où Aclip est l’amplitude de saturation et φ(t) est la phase du signal OFDM original.

Malgré sa simplicité, cette méthode a des inconvénients majeurs à savoir les interférences dans la
bande utile (dégradation du TEB et de l’EVM) et hors bande (remontée spectrale des lobes secondaires).
Un filtre est généralement utilisé pour réduire les interférences hors bande, cependant la dégradation du
TEB reste l’inconvénient majeur de cette méthode [38]. Plusieurs travaux permettant d’améliorer cette
méthode sont proposées dans la littérature [38].

Les autres méthodes à compatibilité descendante sont dites “à ajout de signal” [68] car elles sont
toutes basées sur l’ajout d’un signal dit “signal de correction” permettant de réduire la dynamique du
signal original et donc de réduire le PAPR tel que :

PAPR (x(t) + c(t)) ≤ PAPR (x(t)) (1.58)

où x(t) est le signal original et c(t) est le signal de correction dans le domaine temporel.

La plupart de ces méthodes sont implémentées en bande de base, on peut citer par exemple :

• La méthode Tone Injection (TI) [70] :

Le principe de la méthode TI consiste à augmenter la taille de la constellation pour que chaque
point de la constellation initiale puisse correspondre à plusieurs points équivalents. Ceci permet
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d’obtenir un degré de liberté supplémentaire dans le choix du point de constellation afin de réduire
les pics d’amplitude. Ainsi, un point de la constellation de départ peut être substitué par un point
de la nouvelle constellation. La technique TI opère sur les parties réelles et imaginaires de chaque
symbole du signal afin de réduire le PAPR [68].

• La méthode Active Constellation Extension (ACE) [71] :

La méthode ACE est basée sur le même principe que la méthode TI avec à priori une non dégra-
dation du TEB. En revanche, l’ajout du signal d’extension de la constellation dans cette méthode
augmente la puissance moyenne du signal original, ce qui peut dégrader le TEB [68].

• La méthode Tone Reservation (TR) :

La méthode TR est l’une des méthodes les plus utilisées pour la réduction du PAPR dans les
systèmes OFDM. Le précurseur de cette méthode est J. Tellado [72]. Le principe de base consiste
à réserver un nombre de sous-porteuses sur lesquelles sera ajoutée une information optimisée
afin de modifier la dynamique d’enveloppe du signal original. Dans ce contexte, pour assurer la
compatibilité descendante, l’émetteur et le récepteur doivent s’accorder au préable sur le nombre
et les positions des sous-porteuses qui seront utilisées pour l’ajout du signal de correction. Ceci
réduit évidemment le débit utile.

Afin d’assurer la compatibilité descendante de façon permanente et éviter la réduction du débit
utile, certains travaux ont proposé la méthode Tone Reservation Using Null Subcarriers (TRNS),
qui consiste à utiliser uniquement les sous-porteuses nulles des différents standards pour l’ajout
du signal de correction [73] [39], à l’instar des 12 sous-porteuses nulles du standard IEEE 802.11a
[3].

Dans la suite de cette thèse, nous présenterons de manière plus détaillée la méthode TR car l’un
de nos objectifs sera de proposer une nouvelle approche permettant d’améliorer ses performances
en termes de gain de réduction du PAPR.

1.11 État de l’art sur les stratégies de transmission dans les systèmes
MIMO-OFDM

Avec le développement rapide des systèmes de communication numérique, les exigences en termes de
quantité et de qualité des services multimédia transmis ne cessent d’augmenter. Ainsi, de plus en plus
d’utilisateurs exigeant du multi-service (images, vidéos, Internet, etc.) doivent se partager les ressources
radio, qui sont par nature limitées. D’autre part, la miniaturisation et l’exigence en autonomie énergé-
tique des équipements de communication obligent les opérateurs de télécommunications à innover dans
la conception des stratégies de communication. L’objectif des systèmes de communication actuels est
alors de fournir une qualité de service satisfaisante avec une consommation électrique minimale, tout en
faisant face à certaines contraintes pouvant dégrader la qualité de transmission. Les sources de dégra-
dation peuvent être liées à la nature des données à transmettre (par exemple les contenus multimédia
scalables sont très vulnérable aux erreurs de transmission), aux phénomènes liés du canal radio (multi-
trajets, évanouissements, etc.), aux bruits non-linéaires générés par les composants électroniques de la
chaîne de communication, en particulier l’amplificateur de puissance.

Pour pallier à ces différentes contraintes, plusieurs stratégies de transmissions existent dans la littéra-
ture. Elles consistent généralement à trouver une configuration optimale pour les différents paramètres
constitutifs des blocs de la chaîne de communication afin d’atteindre des objectifs fixés (augmentation
de la capacité du réseaux, réduction des dégradations liées au canal radio, amélioration du rendement
énergétique, etc.).
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On peut distinguer dans la littérature trois facteurs récurrents dans les problèmes d’optimisation des
stratégies de communication [5]. Le premier facteur est associé à une fonction dite fonction objectif. La
résolution du problème d’optimisation consiste alors à trouver une solution optimale qui maximise ou
minimise, selon le contexte, la fonction objectif. Dans le cadre des stratégies d’amélioration de la qualité
de transmission, la fonction objectif du problème d’optimisation consiste le plus souvent à réduire les
dégradations générées lors de la transmission du signal entre l’émetteur et le récepteur. On définit alors
la notion de Qualité de Service (QoS), permettant d’estimer le gain de réduction des dégradations. Le
deuxième facteur du problème d’optimisation est associé à un critère permettant de mesurer la QoS.
Pour ce qui est de la qualité de transmission, le critère le plus répandu est le TEB. On trouve également
le critère d’erreur quadratique moyenne ou Peak Signal-to-Noise Ratio (PSNR).

Une fois que la fonction objectif et le critère ont été identifiés, le dernier facteur est associé à la
définition des contraintes que le système doit respecter. On retrouve généralement les contraintes liées
à la complexité des calculs, au débit visé, à la puissance d’émission, à la consommation énergétique,
etc. Ainsi, les contraintes dépendent étroitement du contexte considéré et des paramètres ou blocs de la
chaîne de communication mis en jeu dans le problème d’optimisation. Pour ce qui est de nos travaux,
nous imposerons comme contrainte la réduction de la puissance consommée ou l’amélioration du ren-
dement énergétique.

Les stratégies d’amélioration de la qualité de transmission proposées dans la littérature peuvent être
classifiées en deux grandes familles: la première est constituée des stratégies de protection inégale contre
les erreurs de transmissions ou stratégies UEP (Unequal Error Protection) et la deuxième est constituée
des stratégies d’allocation inégale de puissance ou stratégies UPA (Unequal Power Allocation).

Ces deux stratégies ont démontré des performances pertinentes, il existe d’autres stratégies qui pro-
posent d’utiliser conjointement les stratégies UPA et UEP, généralement au prix d’une complexité plus
élevée [5].

1.11.1 Les stratégies de protection inégale contre les erreurs (UEP)

Les systèmes MIMO-OFDM présentent une architecture favorable à la mise en place des stratégies de
protection inégale contre les erreurs ou stratégies Unequal Error Protection (UEP). Ces stratégies ont
pour objectif d’exploiter la hiérarchisation des données issues du codeur de source afin d’améliorer
les performances des systèmes de transmission MIMO-OFDM [5]. Le principe est de protéger plus
efficacement les données les plus sensibles aux erreurs de transmission à l’aide de CCEs. En effet, les
données compressées issues du codeur source peuvent être classées en différentes couches de qualité
suivant le critère de sensibilité aux erreurs de transmission. Ainsi, les couches les plus importantes se
voient attribuer un CCE de rendement faible pour plus de protection (plus de redondance) alors que les
données moins importantes se voient attribuer un CCE de rendement important (moins de redondance).
L’attribution de CCE dans une stratégie UEP doit également se faire tout en maximisant le débit utile. Il
convient donc à la stratégie UEP de déterminer les débits à allouer aux différentes couches et au codage
canal permettant d’avoir des performances optimales.

Par exemple, les codeurs JPEG2000 et JPWL dédiés à la transmission d’images sont caractérisés par
une forte hiérarchisation des données. Ainsi, l’image ou la vidéo source est hiérarchisée de façon à sé-
parer les parties les plus sensibles (en-têtes et Tuile-partie) du reste des données (coefficients fréquentiels
de l’image). Ces données sensibles contiennent les informations spécifiques de l’image et les paramètres
de codage. Cette hiérarchisation est exploitée dans plusieurs travaux pour mettre en oeuvre des stratégies
UEP par le biais de CCE de Reed Solomon (RS) [74][75][76]. Les résultats montrent une amélioration
de la qualité des images reçues, comparativement à une stratégie de protection uniforme. Cependant,
ces travaux ne permettent pas une allocation optimale du débit utile. Pour allouer efficacement le débit
utile, les auteurs dans [77] [78] [79] ont proposé des stratégies UEP conjointes entre le codeur source
et le codeur canal. L’objectif de ces stratégies est d’ajuster les débits à allouer au codeur de source et
au codeur de canal afin d’améliorer la qualité des contenus reçus tout en optimisant la courbe débit-
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distorsion du système de transmission. Dans ces nouvelles stratégies, l’optimisation est réalisée de telle
sorte que la réduction de la distorsion soit maximisée sous la contrainte que le débit alloué soit inférieur
au débit disponible. Dans [80], les auteurs proposent également une stratégie UEP conjointe pour la
transmission d’images JPEG 2000 intégrant les codes STTC1 variables. Dans ce schéma, les différentes
couches de l’image codée sont protégées en utilisant les codes RS. Un entrelacement est appliqué au
sein de chaque couche de qualité pour limiter l’impact des erreurs par paquets. Ensuite, les couches de
qualité sont à nouveau protégées par un code STTC. Un bloc conjoint d’optimisation du débit permet de
déterminer le nombre de couches de qualité ainsi que le rendement des différents codes RS à appliquer
sur chaque couche.

Dans [81], les auteurs ont proposé une étude d’évaluation des différentes stratégies UEP conjointes
pour un système MIMO-OFDM en boucle ouverte dédié à la transmission d’images JPEG 2000 Wireless
(JPWL). Cette étude montre que les meilleures performances de la courbe débit-distorsion sont obtenus
en combinant les codes STBC d’Alamouti à faible gain de codage avec les codes RS à faible rendement
ou en utilisant les codes STBC présentant un fort gain de codage avec les codes RS à fort rendement.
Les auteurs montrent aussi qu’aucune stratégie ne permet d’atteindre des performances optimales pour
tous les états du canal radio, ce qui implique de mettre en place des stratégies UEP adaptatives afin de
garantir la meilleure qualité de service face aux fluctuations du canal radio.

Les stratégies UEP, étudiées dans la littérature, montrent qu’il est donc indispensable de prendre
conjointement en compte la hiérarchisation des données issues du codeur de source et les distorsions
liées au canal radio. Cependant, les fluctuations du canal nécessitent d’intégrer l’adaptabilité dans les
stratégies proposées.

1.11.2 Les stratégies d’allocation inégale de puissance (UPA)

La limitation des ressources spectrales et de la puissance d’émission dans les systèmes MIMO-OFDM
pose une contrainte majeure à la transmission des contenus multimédias à très haut débit. En plus, la
miniaturisation des équipements de communication pose le problème d’autonomie des batteries, princi-
pale source d’alimentation des amplificateurs de puissance. Par conséquent, la gestion de la puissance
d’émission disponible constitue un problème essentiel dans les systèmes destinés aux nouvelles généra-
tions. En effet, ces systèmes doivent garantir la qualité de service tout en gérant au mieux la puissance
totale disponible. Plusieurs travaux de recherche se sont focalisés sur l’optimisation de la puissance
d’émission en fonction des autres paramètres de la chaîne de communication, comme la nature des don-
nées à transmettre, la consommation électrique, le débit, les distorsions du canal radio, etc. Tout comme
les stratégies UEP présentées précédemment, les stratégies d’allocation inégale de puissance, encore
appelées stratégies UPA sont largement exploitées dans de nombreux standards de communication afin
d’améliorer la qualité de service. Dans un contexte MIMO-OFDM, les auteurs exploitent généralement
la hiérarchisation des données issues du codeur de source afin de mettre en place les stratégies UPA.
L’idée de base est d’allouer davantage la puissance aux couches les plus sensibles aux erreurs de trans-
mission, tout en respectant la puissance totale d’émission disponible. Dans [82] et [83], les auteurs
proposent une stratégie UPA pour la transmission d’images JPEG 2000 sur un canal MIMO fortement
bruité. Dans cette stratégie, l’image source est subdivisée en plusieurs couches de qualité et la puis-
sance totale est ensuite partagée entre les différentes couches en fonction de leur contribution sur la
qualité de l’image reçue et l’état du canal radio. Les résultats montrent un gain de la qualité des images
reçues d’environ 4 dB sur un canal BBAG et un canal de Rayleigh, comparativement à une stratégie
d’allocation égale de puissance (EPA2).

On peut également citer les stratégies UPA d’adaptation de lien dédiées à la transmission des con-
tenus multimédias, proposées dans [84] et [85] où les auteurs proposent des algorithmes de précodage
prenant en compte conjointement la hiérarchisation des données, le rendement du CCE, la modulation

1Space-Time Treillis Code
2Equal Power Allocation
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numérique et la qualité du canal radio dans un système MIMO-OFDM en boucle fermée. Dans ce
schéma, la connaissance de la CSI permet de décomposer le canal MIMO en plusieurs sous-canaux
SISO décorrelés. Ensuite, la stratégie UPA alloue successivement la puissance sur les différents sous-
canaux afin de maximiser la qualité des images reçues. Contrairement aux stratégies EPA, le processus
d’allocation de puissance permet de prendre en compte les fluctuations du canal radio. Par exemple,
lorsque la valeur du RSB des sous-canaux est très faible, la puissance totale est allouée à la couche de
qualité la plus sensible afin de minimiser les erreurs de transmission. Dans [86], les mêmes auteurs intè-
grent l’adaptabilité dans la stratégie UPA proposée dans [84]. Cette solution d’adaptation de lien permet
de régler dynamiquement les paramètres de la chaîne de communication en fonction des variations du
canal radio sous contrainte de la puissance totale disponible.

Dans [87], une stratégie UPA permettant de minimiser l’énergie d’un système MIMO-OFDM dédié
à la transmission d’images en environnement indoor a été proposée. Dans cette stratégie, le système
exploite la variabilité des données présentes dans l’image et la réponse impulsionnelle du canal pour
proposer un algorithme dynamique permettant de déterminer la configuration de puissance optimale en
fonction des contraintes sur le TEB en réception.

1.11.3 Optimisation de la qualité de transmission dans les systèmes MIMO-OFDM en
présence de la non-linéarité

Comme nous l’avons montré, l’inconvénient majeur de la modulation OFDM est la génération des sig-
naux à fort PAPR, qui engendre des distorsions nonlinéaires de signaux à la sortie de l’amplificateur de
puissance. Dans les stratégies UPA classiques, les auteurs préconisent l’utilisation des amplificateurs de
puissance exclusivement en zone linéaire. Cette appproche peut cependant affecter l’efficacité énergé-
tique des systèmes MIMO-OFDM ou réduire la puissance totale d’émission disponible. Plusieurs études
sur les performances des systèmes MIMO-OFDM en présence de la nonlinéarité de l’amplificateur de
puissance ont été proposées dans la littérature [6][88][89]. Les travaux proposés dans [90] permettent
de caractériser analytiquement les distorsions nonlinéaires de l’amplificateur dans un système OFDM
et montrent que le choix du recul en puissance à l’entrée de l’amplificateur de puissance doit se faire
de manière dynamique. Dans cette étude, l’amplificateur est modélisé par un modèle polynomial sans
effet mémoire et la distorsion engendrée par sa nonlinéarité est traitée comme un bruit additionnel. Le
bruit est introduit par le modèle de Bussgang [91] et sa variance est exprimée en fonction du recul
en puissance ou de l’IBO à l’entrée de l’amplificateur. Dans [92], les auteurs proposent d’étudier la
capacité des systèmes MIMO-OFDM en présence de la non-linéarité de l’amplificateur de puissance
modélisé sous forme polynomiale sans effet mémoire. Les résultats sur un canal de Rayleigh montrent
qu’en déterminant les expressions analytiques traduisant les distorsions non-linéaires à l’émission, des
algorithmes de compensation d’erreur peuvent être appliqués à la réception afin d’améliorer la capacité
des systèmes MIMO-OFDM. Cependant, ces travaux ne prennent pas en compte les effets mémoires de
l’amplificateur.

Au vu de ces études, quelques auteurs se sont intéressés à l’études des systèmes MIMO-OFDM pré-
codés en présence de la nonlinéarité de puissance. Dans [6], les auteurs proposent une formule générale
permettant de caractériser la disrtosion du signal utile dans un système MIMO-OFDM précodé où les
effets mémoires de l’amplificateur de puissance sont pris en compte. Dans ces travaux, une stratégie
EPA est utilisée et l’amplificateur sur chaque branche du système MIMO est modélisé en utilisant le
modèle de Wiener-Hammerstein. Dans [93], les auteurs proposent d’analyser l’impact de la nonlinéarité
sur les performances d’un système MIMO précodé, dédié aux transmissions par satellite. Dans cette
article, une stratégie de précodage connue sous le nom de zero-forcing (ZF) qui consiste à inverser la
matrice du canal MIMO est utilisée à l’émission. Les résultats montrent qu’en présence de ce précodeur,
le signal transmis est plus vulnérable en présence de la non-linéarité, en comparaison aux systèmes tra-
ditionnels qui n’utilisent pas de précodage. Par conséquent, l’application du précodage impose un recul
en puissance beaucoup plus important pour la même qualité de service.
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Dans [7], les auteurs proposent une étude sur la recherche du débit maximal des systèmes MIMO-
OFDM en boucle fermée en présence de la non-linéarité de l’amplificateur. Dans cette étude, l’algorithme
Singular Value Decomposition (SVD) [94] est utilisé pour la décomposition du canal MIMO et le pré-
codeur Water-Filling (WF) [95] pour l’allocation de puissance. Les paramètres du précodeur WF clas-
sique dépendent uniquement de l’état du canal MIMO. Les auteurs ont d’abord montré que l’utilisation
de la puissance totale disponible à l’émission ne permet pas de maximiser la capacité du système à cause
de la non-linéarité. Ensuite, en modélisant la non-linéarité de l’amplificateur de puissance sous forme
de bruit additionnel de Bussgang comme dans [90], ils ont utilisé la recherche par Dichotomie pour
déterminer les paramètres optimaux du précodeur WF permettant d’avoir un compromis optimal entre
le rendement et la capacité du système. Les résultats montrent que cette version optimisée du précodeur
WF permet d’améliorer considérablement les performances du système, en comparaison à la méthode
classique où la valeur de l’IBO à l’entrée de l’amplificateur est toujours fixe.

1.12 Positionnement de la thèse et contributions

La demande en services multimédia à hauts débits dans des environnements caractérisés par des sources
de distorsions et la miniaturisation des équipements de communication mobile nécessitent des exigences
en qualité de service avec une consommation électrique minimale. Pour aider au développement des
systèmes de communication sans-fil et répondre à la demande des utilisateurs, plusieurs travaux de
recherche proposent des stratégies de plus en plus élaborées permettant de réduire l’impact des sources
de distorsions sur la qualité de transmission dans un contexte de réduction de la consommation élec-
trique. Ces sources de distorsions sont en général liées aux contraintes propres des contenus multimédia
(image, vidéos, temps réel, latence, etc.), aux défauts intrinsèques des composants électroniques (non-
linéarité, durée de vie, fiabilité, etc.) et aux propriétés spatio-temporelles du canal de transmission
(multi-trajets, interférences, atténuations, effet Doppler, etc.).

Dans ce contexte, nous nous sommes intéressés dans ce chapitre à l’impact de deux sources de
distorsions à savoir la non-linéarité de l’amplificateur de puissance et le canal de transmission [29].
L’utilisation de la modulation OFDM permet de compenser les effets néfastes introduits par le canal
de transmission tout en augmentant le débit de transmission. Cependant, elle génère des signaux à fort
PAPR et donc vulnérables à la non-linéarité de l’amplificateur de puissance [36]. Dans ce contexte,
plusieurs méthodes de réduction du PAPR dans les systèmes OFDM ont été proposées dans la littéra-
ture. À travers ce chapitre, nous avons présenté un état de l’art de ces méthodes, ce qui nous a permis
de choisir les méthodes à compatibilité descendante et en particulier la méthode Tone Reservation (TR)
proposée par J. Tellado dans [72]. En effet, la méthode TR est utilisée dans les émetteurs de communi-
cation actuels et permet de réduire le PAPR sans dégradation du TEB et sans modification du récepteur.
Cependant, le nombre limité de sous-porteuses utilisées pour ajouter le signal de correction du PAPR
dans la méthode TR diminue les performances des algorithmes d’optimisation utilisés. Dans le cadre
de nos travaux, nous étudierons dans le deuxième chapitre la méthode TR et nous proposerons une nou-
velle approche permettant d’améliorer ses performances en terme de gain de réduction du PAPR tout en
garantissant une bonne qualité de transmission. Cette nouvelle approche consiste à inclure le signal de
l’intervalle de garde dans le processus de réduction du PAPR afin d’augmenter le degré de liberté des
algorithmes d’optimisation utilisés.

Habituellement, le modulation OFDM est combinée avec la technologie MIMO afin d’exploiter la
diversité spatiale offerte par le canal de transmission. La technologie MIMO consiste à utiliser plusieurs
antennes à l’émission et à la réception afin d’améliorer le débit de transmission et la robustesse des
transmissions contre les sources de distorsions liées au canal de transmission. Pour atteindre ces ob-
jectifs dans les systèmes MIMO-OFDM, de nombreux mécanismes de précodage, comme les stratégies
UPA, sont généralement implémentées. Malgré les avantages offerts par les systèmes MIMO-OFDM
précodés, ces derniers sont caractérisés par un PAPR très élevé, ce qui engendre aussi des dégradations
des signaux en présence de la nonlinéarité des amplificateurs de puissance et augmente la consommation
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électrique [96]. Dans ce contexte, plusieurs travaux de recherche dans la littérature se sont focalisés sur
la réduction du PAPR dans les systèmes MIMO-OFDM [97][98][99][100][101].

Cependant, à l’exception des travaux réalisés par B. Koussa dans sa thèse [3], très peu d’auteurs
ont abordé l’impact des méthodes de réduction du PAPR sur l’amélioration de la qualité de service
en présence de l’amplificateur de puissance dans les systèmes MIMO-OFDM précodés, dédiés à la
transmission des contenus multimédia. En effet, les stratégies UPA classiques sont exploitées dans les
systèmes MIMO-OFDM pour optimiser la puissance de transmission avec une garantie de la qualité de
service requise, mais ne considèrent pas la non-linéarité de l’amplificateur de puissance dans le processus
d’allocation de puissance. Ainsi, les auteurs qui développent ces stratégies préconisent en général de
limiter la puissance de transmission dans la zone linéaire de l’amplificateur de puissance afin d’éviter
les dégradations des signaux précodés [102] [103] [7]. En revanche, cette démarche ne constitue pas
une solution optimale dans un contexte de réduction de la consommation électrique. Pour optimiser
le rendement énergétique de la chaîne de transmission et réduire le coût énergétique, les méthodes de
réduction du PAPR sont alors utilisées à l’émission. Néanmoins, ces méthodes ne s’intéressent pas à
l’optimisation de la puissance de transmission. La difficulté actuelle pour les stratégies d’allocation de
puissance dans les systèmes MIMO-OFDM est alors de maintenir la qualité de service exigée dans un
contexte de réduction de la consommation électrique. Les évaluations menées par B. Koussa dans [3]
intègrent déjà une stratégie UPA d’optimisation de la puissance de transmission et la prise en compte de
la réduction du PAPR par la méthode TR dans un système MIMO-OFDM 4 × 4 (IEEE 802.11n) dédié
à la transmission de contenus multimédias (images JPWL). Les résultats obtenus permettent de mettre
en relation le gain de réduction apporté par la méthode TR et la qualité visuelle des images reçues en
présence d’un amplificateur de puissance. Par contre, cette relation reste sous-optimale et ne permet
pas d’évaluer de manière réaliste les performances de la chaîne de communication car elle ne considère
pas une modélisation réaliste de la non-linéarité engendrée par les amplificateurs de puissance sur les
différentes branches du système MIMO. Fort de ces travaux, nous allons développer dans le chapitre
3 une nouvelle méthode d’évaluation réaliste de l’impact de la réduction du PAPR par la méthode TR
dans un système MIMO-OFDM en boucle fermée, dédié à la transmission d’images JPWL en utilisant
le standard IEEE 802.11n. Cette nouvelle évaluation aura aussi pour objectif de comprendre de manière
explicite les limites d’une stratégie UPA dans un système MIMO-OFDM réaliste, dédié à la transmission
de contenus multimédias hiérarchisés.

Les stratégies UPA ou UEP sont généralement utilisées dans les systèmes MIMO-OFDM pour pro-
téger les couches les plus sensibles aux erreurs liées au canal de transmission. Dans ces stratégies, le
canal de transmission est généralement considéré comme la seule source de distorsion et la non-linéarité
de l’amplificateur de puissance est rarement prise en compte lors du processus d’optimisation [3]. Or
dans un système de communication destiné à fournir la meilleure qualité de service tout en réduisant
la consommation électrique, la mise en place d’une stratégie d’amélioration de la qualité de transmis-
sion doit considérer de manière conjointe toutes les contraintes liées aux contenus à transmettre, à la
non-linéarité de l’amplificateur de puissance et au canal de transmission. En effet, ces contraintes ont
un impact sur les performances globales de la chaîne de communication. Dans la littérature, quelques
auteurs s’intéressent de plus en plus aux stratégies de précodage prenant conjointement en compte les
distorsions du canal de transmission et la nonlinéarité de l’amplificateur de puissance. Dans [90] par
exemple, les auteurs ont proposé une optimisation de la stratégie classique de précodage Water Filling
(WF) en présence des non-linéarités de l’amplificateur de puissance dans un système MIMO-OFDM.
Mais, la solution WF n’est pas adaptée à la transmission de contenus hiérarchisées. Partant des résultats
d’évaluation de la non-linéarité et de la réduction du PAPR obtenus dans le chapitre 3, nous proposerons
dans le chapitre 4 une nouvelle stratégie UPA dans un système MIMO-OFDM dédié à la transmission de
contenus hiérarchisés. Cette nouvelle stratégie permettra de prendre conjointement en compte les con-
traintes sur le contenu à transmettre, les paramètres physiques des amplificateurs de puissance utilisés et
les variations du canal de transmission. L’objectif sera d’améliorer la qualité visuelle des images reçues
tout en évitant une surconsommation électrique. À travers cette nouvelle stratégie, le recul en puissance
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à l’entrée des amplificateurs de puissance sera déterminé de façon dynamique selon les critères liés à la
qualité de service, contrairement aux systèmes MIMO-OFDM traditionnels.

Tous les travaux que nous présenterons dans les systèmes MIMO-OFDM sont basés sur des études
antérieures élaborées au sein de l’Institut de Recherche XLIM de l’Université de Poitiers. Tout d’abord,
nous exploiterons les spécificités de la stratégie de précodage CBP (Content-Based Precoder) dédiée à
la transmission des contenus hiérarchisés, développé par Julien Abot dans sa thèse [5]. Ensuite, nous
utiliserons une chaîne de communication MIMO-OFDM en boucle fermée où l’émetteur et le récepteur
ont une parfaite connaissance de la CSI. Cette chaîne est dédiée à la transmission d’images JPWL et
comprend un modèle de canal de transmission réaliste ainsi que toutes les spécifications du standard
IEEE 802.11n.

1.13 Synthèse et conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons présenté quelques généralités sur les transmissions numériques
en décrivant succinctement les différents traitements que subit l’information lors de la transmission tels
que le codage de source, le codage canal et la modulation numérique. Nous avons ensuite présentés les
phénomènes spécifiques au canal de transmission radio-mobile tels que le phénomène de multi-trajets,
l’effet Doppler et le bruit de transmission. Pour prendre en compte ces phénomènes dans la mise en
place d’une chaîne de communication, quelques modèles de canaux utilisés dans la littérature ont été
décrits, en particulier les modèles permettant de caractériser les canaux radio-mobiles. Les inconvénients
inhérents au canal radio-mobile peuvent être surmontés en utilisant des techniques qui tirent parti de la
diversité temporelle, fréquentielle ou spatiale du canal de transmission. Ainsi, les modulations multi-
porteuses ou les systèmes multi-antennes (MIMO) apparaissent comme des techniques incontournables
permettant d’augmenter la robustesse des transmissions sur des canaux radio. Nous avons donc proposé
une étude des caractéristiques des signaux issus de la modulation OFDM, qui sera la modulation multi-
porteuses utilisée dans toute la suite de nos travaux.

Au vu des fortes fluctuations d’enveloppe des signaux OFDM et de la non-linéairité de l’amplificateur
de puissance, qui est un élément indispensable dans les systèmes de communication sans-fil, nous nous
sommes focalisés sur les généralités ainsi que les modèles existants dans la littérature permettant de
décrire son comportement non-linéaire. Ensuite, nous avons étudié l’influence de la non-linéarité de
l’amplificateur de puissance dans un système utilisant la modulation OFDM. En effet, la non-linéarité
de l’amplificateur de puissance est un phénomène qui affecte la qualité de transmission surtout dans le
cas des signaux OFDM caractérisés par un PAPR élevé. Nous avons aussi dressé un état de l’art des dif-
férentes méthodes de traitement de la non-linéarité. Ceci nous a permis de sélectionner les méthodes à
compatibilité descendante et en particulier la méthode Tone Reservation (TR), qui sera celle considérée
dans la suite de nos travaux.

En fin de ce chapitre, nous avons présenté un état de l’art sur les différentes stratégies d’amélioration
de la qualité de transmission dans les systèmes de communication actuels. Nous avons ensuite positionné
nos travaux par rapport à cet état de l’art suivant deux axes :

• Il s’agira tout d’abord de proposer une approche permettant d’améliorer les performances de la
méthode TR en terme de gain de réduction du PAPR tout en maintenant une bonne qualité de
service.

• Et par la suite de concevoir et de développer de nouvelles stratégies d’amélioration de la qualité
de transmission prenant conjointement en compte les distorsions et les variations du canal ra-
dio, la non-linéarité de l’amplificateur de puissance et la scalabilité des contenus multimédia à
transmettre. L’objectif de ces stratégies sera de garantir la qualité de service tout en évitant la
surconsommation électrique de l’amplificateur de puissance.
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Dans le chapitre suivant, nous allons étudier en détails les caractéristiques de la méthode TR pour la
réduction du PAPR et proposer une nouvelle approche permettant d’améliorer ses performances.
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Chapitre 2

Optimisation de la méthode Tone
Reservation pour la réduction du PAPR

dans les systèmes OFDM

2.1 Introduction

L’utilisation de la modulation OFDM dans les standards de communication sans-fil offre plusieurs avan-
tages comme la robustesse de la transmission face aux canaux multi-trajets et sélectifs en fréquence,
l’utilisation optimale de la bande de fréquence disponible et la simplicité d’implémentation à travers
l’algorithme IFFT [36]. Elle est notamment déployée dans plusieurs standards de télécommunication
comme la norme LTE, le réseau WiMAX, le réseau WLAN IEEE 802.11 et bien d’autres [104]. Cepen-
dant, l’un des inconvénients majeurs de la modulation OFDM est la génération de signaux à très forte
dynamique d’enveloppe, qui se caractérise par un PAPR très élevé (cf. Chapitre 1). En effet, la très
forte dynamique de signaux issus de la modulation OFDM est difficile à gérer par les composants élec-
troniques non-linéaires de la chaîne de communication comme l’AP. Ce dernier constitue d’ailleurs
l’élément le plus consommateur d’énergie de la chaîne (près de 60 % de la consommation totale) [49].
Lorsqu’un signal possède un PAPR élevé, il apparait plusieurs pics d’amplitude qui ne peuvent plus être
négligés dès lors que l’on travaille à très forts niveaux d’amplification. La solution la plus simple est
donc d’appliquer un certain recul en puissance à l’entrée de l’amplificateur afin d’éviter que ces pics ne
se retrouvent dans la zone où la réponse de l’amplificateur est non-linéaire. En revanche, cette solution
diminue considérablement le rendement énergétique de la chaîne de communication.

Pour avoir un rendement énergétique optimal, l’AP doit fonctionner le plus proche de sa zone de sat-
uration. Cependant, cette zone est caractérisée par d’importantes distorsions causées par la non-linéarité
de l’amplificateur (remontées spectrales, dégradation du taux d’erreur binaire, interférences entre les
canaux adjacents, etc.). Ces distorsions sont d’autant plus importantes quand les signaux à l’entrée de
l’amplificateur ont une forte dynamique d’enveloppe. Par conséquent, l’amélioration du rendement én-
ergétique occupe une place prépondérante dans tous les systèmes qui utilisent la modulation OFDM.

L’état de l’art regroupe plusieurs méthodes traitant la non-linéarité de l’amplificateur afin d’améliorer
son rendement. Ces méthodes proposent de réduire le PAPR juste avant la phase d’amplification. Ainsi,
diverses méthodes assurant le critère de compatibilité descendante sont proposées. Parmi ces méthodes,
la méthode TR est de loin l’une des plus utilisées car elle ne dégrade par le TEB, ne génère pas de
remontées spectrales et est simple à implémenter [104]. Le principe de la méthode TR consiste à utiliser
un ensemble de sous-porteuses dans la bande de fréquence allouée pour générer un signal dit “signal de
correction”. Ce signal de correction est ensuite ajouté au signal original pour former un signal résultant
ayant un PAPR plus faible. Pour assurer la compatibilité descendante, une variante de la méthode TR
connue sous le nom de méthode Tone Reservation Using Null Subcarriers (TRNS) propose de générer le
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signal de correction en utilisant les Sous-porteuses Nulles (SPN), ou non utilisées, disponibles dans les
différents standards de communication. La méthode TRNS permet par exemple d’atteindre un gain de
réduction du PAPR d’environ 3 dB et 4.5 dB en utilisant respectivement les SPN des standards WLAN
IEEE 802.11a et WiMAX [105] [106]. Toutefois, la flexibilité et les performances de la méthode TRNS
sont limitées au nombre de SPN disponibles. En effet, le degré de liberté des différents algorithmes
d’optimisation, utilisés par la méthode TRNS pour la recherche du signal de correction optimal, est lim-
ité au nombre de SPN. Par conséquent, la capacité de correction du PAPR offerte par la méthode TRNS
diminue lorsque ce nombre est relativement faible. Dans ce chapitre, notre objectif est d’apporter des
solutions à cet inconvénient.

L’une des particularités des systèmes OFDM est l’utilisation de l’IG pour combattre les IES et les
Interférences Entre Canaux (IEC) (cf. Chapitre 1). Le principe consiste à générer et à insérer entre deux
symboles OFDM à l’émission un signal dit signal de l’IG d’une durée supérieure au retard maximal des
différents trajets du canal. Les techniques du Préfixe Cyclique (CP) et du Zero-Padding (ZP) sont large-
ment utilisées dans les systèmes actuels pour générer ce signal. Malgré son utilité durant la transmission,
sa suppression à la réception sans aucune autre forme d’utilisation peut être interprétée comme une perte
du débit utile. Par conséquent, nous proposons dans ce chapitre d’adjoindre le signal de l’IG aux SPN
dans le processus d’optimisation de la méthode TRNS pour la réduction du PAPR. Ainsi, le signal de
l’IG sera généré à partir du bloc de réduction du PAPR de la chaîne de communication, ce qui constituera
un degré de liberté supplémentaire pour les algorithmes d’optimisation utilisés. Cette nouvelle approche
que nous appellerons “Hybrid Tone Reservation (HTR)” sera étudiée plus en détails dans la suite de ce
chapitre. Nous commencerons par une étude analytique de la méthode TR en général avant de nous con-
centrer sur la méthode HTR. Une nouvelle architecture offrant des possibilités d’inclusion du signal de
l’IG dans le bloc de réduction du PAPR sera proposée. Ensuite, une évaluation des performances de la
méthode HTR en présence des dégradations du canal radio et des effets non-linéaires de l’amplificateur
de puissance sera proposée. Nous terminerons ce chapitre par une synthèse et une conclusion.

2.2 Principe de la méthode Tone Reservation

La méthode TR fait partie des méthodes dites à “ajout de signal” dont l’idée de base est d’ajouter un
signal temporel dit “signal de correction” au signal original afin de réduire le PAPR de ce dernier. Le
signal de correction est obtenu par optimisation et la problématique de réduction du PAPR peut être
traduite par la relation suivante[32] :

min
c
PAPR{x+ c} (2.1)

où x est le signal original et c représente le signal de correction dans le domaine temporel.

Afin d’assurer la compatibilité descendante, le signal c doit être ajouté de façon à ce que le signal
de données x ne subisse aucune distorsion (dans le cas idéal) et sans modification du récepteur. On
peut aussi de façon équivalente traduire le processus de réduction du PAPR de l’équation (2.1) dans le
domaine fréquentiel sous la forme[32] :

min
C
PAPR{IFFT (X + C)} (2.2)

où X et C sont les signaux de données et de correction dans le domaine fréquentiel tel que : x =
IFFT (X) et c = IFFT (C). Cette formulation permet d’introduire le signal de correction dans le do-
maine fréquentiel, c’est-à-dire au niveau des sous-porteuses, juste avant l’algorithme IFFT à l’émission.

Les relations précédentes montrent que l’on peut appliquer cette démarche à n’importe quel signal
de données x. Dans un contexte OFDM, la méthode TR a été introduite par J. Tellado-Mourelo [72]
pour les signaux OFDM d’une façon générale sans spécification de standard particulier. Le principe de
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la méthode TR consiste à réserver un nombre de sous-porteuses dans la bande de fréquence allouée afin
de générer le signal de correction d’où l’appellation méthode Tone Reservation, c’est-à dire une méthode
à réservation de sous-porteuses. Le principe de la méthode TR est illustré sur la figure (2.1).

Bloc de réduction du PAPR

Signal OFDM x(t)

Signal de correction c(t)

Signal corrigé x(t)+c(t)

IFFT

Sous-porteuses
de données

Sous-porteuses
dédiées au PAPR

X0

X1

XS−1

XS

XN−1

Sous-porteuses
dédiées au PAPR

Sous-porteuses
de données

Figure 2.1: Principe de la méthode TR

On peut voir sur cette figure que les sous-porteuses dédiées à la réduction du PAPR sont séparées
des sous-porteuses de données [3]. L’avantage principal de la méthode TR est qu’elle peut être élaborée
de façon à assurer le critère de compatibilité descendante. En effet, en faisant le choix de prendre
uniquement les sous-porteuses non-utilisées du standard pour la génération du signal de correction, on
peut réduire le PAPR à l’émission sans transmettre les informations sur leur emplacement au récepteur.
Dans la suite de nos travaux nous ferons le choix de respecter le critère de compatibilité descendante
lors de l’implémentation de la méthode TR.

2.3 Étude analytique de la méthode TR

Lorsque le nombre et l’emplacement des sous-porteuses dédiées à la réduction du PAPR, dites Peak Re-
duction Tones (PRT), sont connus à l’avance, la méthode TR proposée par J. Tellado est à compatibilité
descendante. En effet, S. Zabré [39] a proposé une modélisation du problème de réduction du PAPR
proposé par J. Tellado par un Second Order Cone Program (SCOP), ce qui permet de générer le signal
de correction du PAPR à partir des sous-porteuses non utilisées dans les différents standards encore ap-
pelées SPN. L’utilisation des SPN a ainsi permis de rendre la méthode TR à compatibilité descendante.
En effet, ces dernières sont fixes, et donc connues de l’émetteur et du récepteur. Dans ce contexte, les
SPN sont utilisées comme PRT pour réduire le PAPR à condition de respecter le spectre d’émission
exigé par le standard. Cette variante de la méthode TR est connue sous le nom de méthode TRNS.

De façon générale, le principe de la méthode TR et de ses variantes peut être énoncé comme suit :

Soit X = [X0, · · · , XN−1] le vecteur de taille N contenant les données fréquentielles (symboles
numériques) à partir desquelles le signal OFDM x(t) est généré dans le domaine temporel et soit C =
[C0, · · · , CN−1] le vecteur contenant les échantillons du signal de correction dans le domaine fréquentiel
de taille N . Par définition, les vecteurs X et C sont orthogonaux, c’est-à-dire :

Xk × Ck = 0, k = 0, · · · , N − 1 (2.3)

Posons RPRT = {e0, · · · , eL} l’ensemble ordonné des indices des L sous-porteuses réservées à la
réduction du PAPR (L < N). Le vecteur fréquentiel à transmettre après la réduction du PAPR peut être
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exprimé comme suit[3] :

X + C =

{
Xk si k /∈ RPRT

Ck si k ∈ RPRT (2.4)

Le signal temporel résultant s’obtient par l’algorithme IFFT tel que :

x+ c = Q (X + C) (2.5)

où Q est la matrice d’IFFT de taille N × N permettant le passage du domaine fréquentiel au domaine
temporel et définie par :

Q =



1 1 1 . . . 1
1 u u2 . . . uN−1

1 u2 u4 . . . u2(N−1)

1 u3 u6 . . . u3(N−1)

...
...

...
. . .

...
1 uN−1 u2(N−1) . . . u(N−1)(N−1)


(2.6)

où u = ej
2π
N est le terme générique de la matrice Q et j =

√
−1.

Dans le domaine temporel discret, un facteur de sur-échantillonnage d’au moins 4 est nécessaire
pour une bonne approximation du PAPR [72]. Dans la suite, on considérera que les signaux x(t) et c(t)
sont sur-échantillonnés avec un facteur 4.

À noter que l’ensemble RPRT est remplacé par l’ensemble des SPN dans la méthode TRNS afin
d’assurer le critère de compatibilité descendante comme illustré à la figure (2.2) pour un symbole
OFDM.

X

C

X + C

Sous-porteuses pilotes
et de données utiles

Sous-porteuses nulles ou non utilisées

0 · · · 0 0 · · · 0

0 · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · 0

Sous-porteuses pilotes
et de données utiles

Figure 2.2: Exemple de réduction du PAPR en utilisant les sous-porteuses nulles

Les SPN sont en général placées à l’extrémité de chaque symbole OFDM avec la méthode TRNS [3].
Comme le montre la figure (2.2), l’objectif de la méthode TRNS est de déterminer le signal de correction
C à insérer à l’emplacement de ces sous-porteuses de façon à réduire le PAPR du signal original.

2.3.1 Formulation du problème d’optimisation

À partir de l’équation (2.5), nous pouvons maintenant définir le PAPR du signal à transmettre par la
relation suivante (cf. Chapitre 1) :

PAPR =

 max
0≤n<N

|xn + cn|2

E [|x+ c|2]

 (2.7)

où E[.] représente l’espérance mathématique.
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Le fait d’ajouter un signal pour la réduction du PAPR n’est pas toujours sans conséquence. En effet,
il y a ajout d’une puissance additionnelle, ce qui risque de dégrader la qualité de transmission. L’objectif
de la méthode TR est donc de réduire le PAPR en agissant uniquement sur le vecteur C, ce qui se traduit
par la relation suivante[38] :

min
c
PAPR{x+ c} = min

c

max
n
|xn + cn|2

E [|x|2]

 , 0 ≤ n < N (2.8)

Comme le dénominateur de l’équation (2.8) ne dépend pas du signal de correction c, le problème de
minimisation du PAPR est alors équivalent à la relation suivante :

min
c

max
n
|xn + cn|2 = min

c
||x+ c||∞

= min
C
||QX +QC||∞ (2.9)

où || · ||∞ est la norme infinie1.

Le problème de réduction du PAPR donné par l’équation (2.9) est un problème d’optimisation con-
vexe de variable C [107] et peut être formulé comme un problème QPQC (Quadratic Program with
Quadratic Constraints) qui admet au moins une solution optimale [36].

La résolution des problèmes QPQC a fait l’objet de nombreux travaux de recherche dans la littéra-
ture. Dans [72] par exemple, J. Tellado a utilisé l’algorithme du gradient classique pour résoudre ce
problème d’optimisation, mais avec une complexité très importante. Dans [108], S. Litsyn a proposé un
algorithme du gradient avec une complexité de calcul relativement réduite. Malgré le gain de réduction
du PAPR qu’offre l’algorithme du gradient et ses variantes, l’approche QPQC ne permet pas de prendre
en compte la variation de la puissance moyenne du signal ainsi que le nombre de sous-porteuses et leurs
emplacements.

Dans [39], S. Zabré a modélisé le problème d’optimisation de l’équation (2.9) sous la forme SOCP2.
Cette modélisation permet de prendre en compte la variation de la puissance moyenne au détriment
d’une complexité de calcul plus élevée.

Dans [3], B. Koussa a proposé une analyse des performances d’autres algorithmes itératifs pour la
recherche du signal de correction en termes de vitesse de convergence, d’augmentation de la puissance
moyenne du signal corrigé et de gain de réduction du PAPR. Les résultats montrent que l’algorithme du
gradient conjugé et l’algorithme de Marquardt-Levenberg [109] qui combine l’algorithme du gradient
et la méthode de Quasi-Newton [110] offrent un bon compromis entre les performances de la méthode
TRNS et l’augmentation de la puissance moyenne du signal corrigé.

Notre objectif ne sera pas de proposer une nouvelle forme de modélisation du problème d’optimisation
car elle est déjà largement étudiée dans la littérature. En revanche, nous nous servirons de ces études
pour proposer une implémentation de l’approche que nous présenterons dans la suite de ce chapitre.

2.3.2 Inconvénients de la méthode TR

Malgré son utilisation très répandue dans les standards de communication, la méthode TRNS possède
quelques inconvénients. Tout d’abord, pour assurer le critère de compatibilité descendante de la méthode
TR, les standards actuels utilisent les SPN pour ajouter le signal de correction du PAPR. Ces SPN sont
situées en général aux extrémités de la bande de fréquence allouée, ce qui peut engendrer des remontées
spectrales et donc causer des interférences avec les canaux adjacents. Ensuite, les performances de la
méthode TRNS sont limitées au nombre de SPN disponibles. Ainsi, lorsque le nombre de SPN est
faible, la capacité de correction offerte par la méthode TRNS diminue. Un autre inconvénient de la

1Maximum des valeurs absolues des éléments d’un vecteur
2Second Order Cone Programming
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méthode TR, mais qui est inhérent à toutes les méthodes basées sur l’ajout d’un signal de correction, est
l’augmentation de la puissance moyenne du signal à transmettre.

Au vu de ces différents inconvénients, notre objectif dans la suite consistera à proposer une solution
pour améliorer le gain de réduction du PAPR de la méthode TRNS. Il s’agira d’exploiter les possibil-
ités offertes par l’ajout du signal de l’intervalle de garde sans pour autant modifier fondamentalement
l’architecture des systèmes OFDM. De même, la solution envisagée doit avoir un impact négligeable sur
la qualité de transmission.

2.4 Amélioration de la méthode TR

Nous proposons dans cette partie d’adjoindre les échantillons du signal de l’IG aux SPN dans le pro-
cessus d’optimisation de la méthode TR, ce qui constituera un dégré de liberté supplémentaire pour les
algorithmes d’optimisation utilisés pour la recherche du signal de correction. En effet, dans les systèmes
OFDM, plusieurs techniques sont utilisées pour ajouter le signal de l’IG à l’émission afin de combattre
les IES1 et les IEC2. Ce signal est toutefois supprimé à la réception sans aucune autre forme d’utilisation.
Partant de l’hypothèse que la méthode TR est également une technique d’ajout de signal à l’émission,
nous proposons une nouvelle approche d’extension du signal de correction au signal de l’IG dans le
processus d’optimisation de la méthode TRNS.

2.4.1 Inclusion de l’intervalle de garde dans le processus de réduction du PAPR

Soit un symbole OFDM, noté x, obtenu en combinant N sous-porteuses modulées par le vecteur de
symboles numériques X = [X0, · · · , XN−1]. Comme nous l’avons mentionné à l’équation (2.6),
l’enveloppe complexe du signal dans le domaine temporel est obtenue de façon générale en réalisant
l’opération d’IFFT telle que :

x = Q×X (2.10)

Dans les systèmes OFDM, le signal de l’IG est inséré au début du symbole OFDM juste après
l’opération d’IFFT pour former le signal à transmettre. À la réception, les échantillons du signal de
l’IG sont supprimés car ils n’ont aucun rôle à jouer dans le processus de décodage du signal utile reçu
pendant la durée d’un symbole OFDM.

Habituellement, les méthodes du CP3 ou du ZP4 sont utilisées pour générer le signal d’IG. La figure
(2.3) illustre le principe de ces deux méthodes, le vecteur contenant les M échantillons du signal d’IG
est représenté par w et le signal OFDM obtenu après l’insertion de l’IG est représenté par y de taille
P × 1 tel que :

P = N +M (2.11)

La figure 2.3(b) illustre le principe de la méthode ZP où le vecteur contenant les M échantillons du
signal d’IG est une séquence de zéros, insérée en amont du symbole OFDM pour former le vecteur à
transmettre tel que :

w = [w1, · · · , wM−1] avec wi = 0,∀i ∈ [0, · · · ,M − 1] (2.12)

La méthode ZP est très sensible aux problèmes de synchronisation temporelle, génère des IEC et
introduit des distorsions du signal utile en présence des dispositifs non-linéaires [111, 112]. En revanche,
la méthode du CP est insensible aux IEC et permet de réduire l’impact des effets non-linéaires. Le

1Interférences Entre Symboles
2Interférences Entre Canaux
3Préfixe Cyclique
4Zero-Padding
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Copie des M derniers chantillons

Données

xN×1

IG

wM×1

yP×1

Amplitude
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(a) Principe du Préfixe Cyclique

Données

x
N×1

IG

w
M×1

y
P×1

Amplitude

Temps(s)

(b) Principe du Zéro-Padding

Figure 2.3: Méthodes classiques d’insertion du signal d’IG pour un symbole OFDM

principe de la méthode du CP consiste à remplir le vecteur contenant les échantillons du signal d’IG par
une copie des M derniers échantillons du signal utile comme illustré à la figure 2.3(a) tel que :

w = [xN−M , · · · , xN−1] (2.13)

Malgré l’avantage qu’offre la méthode CP, la suppression de l’IG à la réception sans aucune autre
forme d’utilisation est en soit un inconvénient. En effet, l’ajout systématique du signal de l’IG con-
tribue à la réduction du débit utile de la chaîne de communication. Plusieurs travaux dans la littérature
proposent des approches multi-fonctionnelles permettant d’utiliser l’IG pour remplir d’autres fonction-
nalités en plus d’éliminer les IES et les IEC. Citons par exemple :

• Dans [113], les auteurs proposent l’approche UW-OFDM (Unique Word OFDM) qui consiste
à ajouter l’IG dans le domaine fréquentiel. Contrairement aux méthodes CP et ZP, l’IG dans
l’approche UW-OFDM est une séquence connue au préalable par l’émetteur et le récepteur et
peut être utilisée pour la synchronisation et l’égalisation du canal radio à la réception.

• Dans [114], les auteurs proposent un algorithme connu sous le nom de VGI (Variable Guard
Interval) permettant d’insérer dynamiquement le signal de l’IG. Contrairement à la méthode du
CP qui sélectionne toujours les M derniers échantillons du signal utile pour former le signal de
l’IG, l’algorithme VGI permet d’améliorer significativement l’efficacité spectrale des systèmes
OFDM.

• Dans [115], les auteurs montrent que les méthodes du CP ou du ZP qui utilisent un signal d’IG de
taille fixe contribuent à une réduction très importante du débit de transmission dans les environ-
nements hostiles à la propagation radio. Ils proposent une nouvelle approche permettant d’adapter
cette longueur aux variations du canal radio sans modification du récepteur.

Plusieurs autres travaux sur le renforcement des fonctionnalités du signal d’IG dans les systèmes
OFDM peuvent être trouvés dans la littérature [116] [117]. Dans ce contexte et dans l’objectif d’améliorer
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l’efficacité énergétique des communications sans-fil, nous proposons de reformuler la problématique de
l’inclusion de l’IG afin d’améliorer la réduction du PAPR.

En observant les équations (2.10), (2.12) et (2.13), on constate qu’il n’existe aucune relation math-
ématique entre le signal d’IG et le signal utile. En effet, la figure (2.4) illustre l’architecture classique
d’un émetteur OFDM où l’IG est inséré dans le domaine temporel après les blocs d’IFFT et de réduction
du PAPR. Par conséquent, l’IG dans l’état actuel ne peut pas être inclus dans le processus de réduction
du PAPR.

Bloc de
réduction
du PAPR

C
N×1

= [C0; · · · ; CL−1; 0 · · · ; 0]

XN×1 = [X0; · · · ; XN−1]

Conversion

S/P

Bloc IFFT

(QN×N)
Insertion

IG

C0

CL−1

XL

XN−1

S/P = Série / Parallèle

Données
utiles

Méthode
CP ou ZP

CN×1 = [C0; · · · ; CL−1; 0 · · · ; 0]

Optimisation

yP×1

Modulation
numérique

+
Insertion
pilotes

Figure 2.4: Architecture classique d’un émetteur OFDM

Pour que l’IG impacte la réduction du PAPR en modifiant l’enveloppe complexe du signal à trans-
mettre, l’idée est d’établir une corrélation entre ce dernier et le signal de données juste avant les blocs
d’IFFT et de réduction du PAPR. Par conséquent, nous proposons de modifier la relation d’IFFT présen-
tée à l’équation (2.10) en ajoutant l’IG dans le domaine fréquentiel tel que :

x = Q×X +H21 ×W (2.14)

oùW est un vecteur de tailleM×1 représentant l’IG dans le domaine fréquentiel etH21 est une matrice
à coefficients complexes de taille N ×M . À noter qu’on parle à présent des symboles de l’IG dans le
domaine fréquentiel.

De même, nous reformulons la relation permettant d’obtenir le signal d’IG dans le domaine temporel
comme suit:

w = H11W +H12X (2.15)

où w est un vecteur de taille M × 1 représentant l’IG dans le domaine temporel. H11 et H12 sont deux
matrices à coefficients complexes de taille M ×M et M ×N respectivement.

À partir des équations (2.14) et (2.15), le signal transmis résultant de la concaténation du signal d’IG
et du signal de données s’obtient à partir de la multiplication matricielle par bloc suivante :

y =

[
w
x

]
=

[
H11 H12

H21 Q

] [
W
X

]
(2.16)

où y est un vecteur de taille P×1 contenant les échantillons du signal transmis dans le domaine temporel
tel que :

y =

 y0
...

yP−1

 (2.17)
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Le vecteur du signal transmis correspondant dans le domaine fréquentiel s’écrit alors :

Y =

 Y0
...

YP−1

 =

[
W
X

]
(2.18)

La figure (2.5) illustre l’architecture en blocs matriciels, du système d’insertion de l’IG, proposée
dans l’équation (2.16). On peut voir que le vecteur du signal de l’IG dans le domaine fréquentiel con-
stitue une entrée du système d’insertion de l’IG. Il est donc évident qu’à travers les différentes opérations
mathématiques proposées dans ce système, les valeurs des échantillons du signal de l’IG W auront un
impact sur l’enveloppe complexe du signal transmis y.
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11

Vecteur IG

WM×1

Matrice

HM×N

12
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de données
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wM×1

xN×1

Insertion IG

Conversion
Parallèle-
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Signal transmis

yP×1

Système d'insertion de l'IG

Figure 2.5: Nouvelle architecture d’insertion de l’intervalle de garde

On constate également que le système d’insertion proposé fait intervenir la matrice d’IFFT et pos-
sède maintenant une entrée constituée de P = N + M composantes fréquentielles. Contrairement au
processus d’insertion classique présenté à la figure (2.4) qui possède un système d’insertion de l’IG con-
stitué d’une entrée à N éléments uniquement. Ces M éléments supplémentaires du signal de l’IG seront
utilisés par la suite pour ajouter un degré de liberté supplémentaire dans le bloc de réduction du PAPR.

Cependant, le nouveau système d’insertion de l’IG, à P composantes fréquentielles, peut avoir des
conséquences non négligeables sur la bande utile du système et le critère de compatibilité descendante
à garantir. Par conséquent, nous proposons d’adopter les simplifications matricielles suivantes :

H11 = IM et H12 = [0]M×N (2.19)

où IM est la matrice identité de taille M ×M et [0]M×N est la matrice nulle de taille M ×N .

Compte tenu de ces simplifications matricielles, la généralisation de l’équation (2.16), permettant
d’obtenir le signal transmis corrélé au signal d’IG, s’écrit comme suit :

y = G · Y (2.20)

où G est la nouvelle matrice par bloc de taille P × P permettant le passage du domaine fréquentiel au
domaine temporel tel que :

G =

[
IM [0]M×N
H21 Q

]
(2.21)

De même, l’équation (2.15) peut être simplifiée comme suit :

wM×1 = WM×1 (2.22)
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L’équation (2.22) traduit une égalité entre les échantillons du signal de l’IG dans les domaines
fréquentiel et temporel. Ceci permettra de simplifier l’architecture du système présentée à la figure
(2.5).

La matrice H21 reste donc le seul paramètre à considérer dans la nouvelle architecture proposée.
D’après l’équation (2.14), les coefficients de cette matrice influencent directement le décodage du signal
utile. On montrera dans la suite que cette matrice joue un rôle important dans la convergence des
algorithmes d’optimisation pour la recherche du signal de correction.

2.4.2 Nouvelle formulation du problème de réduction du PAPR : la méthode Hybrid
Tone Reservation

D’après l’équation(2.20), le signal OFDM dans le domaine temporel contenant l’intervalle de garde est
généré à partir du vecteur Y de taille P × 1. Par conséquent, le signal de correction à ajouter dans le
domaine temporel doit être généré à partir d’un vecteur fréquentiel C de même taille P . Le vecteur
obtenu, après application de la méthode HTR dans le domaine fréquentiel, s’écrit alors comme suit :

Y + C =

{
Xk si k /∈ RIG⋃RPRT

Ck si k ∈ RIG⋃RPRT (2.23)

oùRIG = {i0, · · · , iM} représente l’ensemble des indices desM échantillons du signal d’IG etRPRT =
{e0, · · · , eL} représente l’ensemble des indices des L SPN dédiées au signal de correction tel que :

RIG
⋂
RPRT = ∅ (2.24)

Par construction du vecteur de correction, les échantillons du signal d’IG sont indépendants des
échantillons appliqués aux SPN tel que :

C =

{
CSPNk si k ∈ RPRT

CIGk si k ∈ RIG (2.25)

où CSPN et CIG sont les signaux de correction issus respectivement des sous-porteuses nulles et des
échantillons de l’intervalle de garde. Ainsi, le vecteur de correction C de taille P × 1 résulte de la
combinaison des vecteurs CSPN et CIG comme le montre la figure (2.6).

C
IG

C
SPN

C = C
IG

+ C
SPN

Échantillons de l'intervalle de garde

Échantillons nulles

Échantillons des sous-porteuses nulles

0 · · · · · · · · · · · · · · · · · · 0

0 · · · · · · · · · · · · · · · · · · 0

Figure 2.6: Construction du signal de correction

La figure (2.7) illustre le principe de la méthode HTR qui consiste à inclure le signal de l’IG dans le
bloc de réduction du PAPR.

Ainsi, le signal OFDM à transmettre, obtenu dans le domaine temporel après application de la méth-
ode HTR, peut être exprimé par la relation suivante :

y + c = G · (Y + C) (2.26)
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Figure 2.7: Principe de la méthode HTR

oùG est la matrice de transformation définie à l’équation (2.21). Y représente le signal OFDM contenant
le signal d’IG à transmettre dans le domaine fréquentiel. C représente le signal de correction. On peut
encore simplifier l’écriture de l’équation (2.26) comme suit :

y + c = y + cSPN + cIG

= y +G× CSPN +G× CIG

= y +GSPN × C +GIG × C (2.27)

où cSPN et cIG sont les signaux de correction dans le domaine temporel, issus respectivement des
sous-porteuses nulles et des échantillons de l’intervalle de garde. Les matrices GSPN et GIG sont les
restrictions de la matrice G aux colonnes d’indices {e0, · · · , eL} et {i0, · · · , iM} respectivement.

La minimisation du PAPR sans augmentation de la puissance moyenne peut être écrite comme un
problème d’optimisation convexe de variables CIG et CSPN tel que :

min
c

max
n
|yn + cn|2 = min

c
||y + c||∞

= min
CIG,CSPN

||y +GCIG +GCSPN||∞ (2.28)

D’après cette équation, rechercher le signal de correction C consiste à rechercher les signaux de
correction relatifs à l’IG CIG et aux SPN CSPN .

2.4.3 Algorithme d’optimisation de la méthode HTR

Plusieurs algorithmes permettant de résoudre le problème d’optimisation posé à l’équation (2.28) exis-
tent dans la littérature. Dans cette section, nous nous limiterons uniquement à l’algorithme d’optimisation
convexe sans contrainte de Marquardt-Levenberg, basé les méthodes du gradient et de Quasi-Newton.
En effet, il a été démontré dans [3] que l’utilisation de cet algorithme pour l’optimisation de la méthode
TRNS offre un bon compromis entre le gain de réduction du PAPR et l’augmentation de la puissance
moyenne du signal corrigé.

2.4.3.1 Algorithme de Marquardt-Levenberg

Soit une fonction f(x) continue et dérivable définie comme suit :

x→ f(x), avec x ∈ Cn (2.29)
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où n est un entier naturel et Cn représente un espace vectoriel complexe de dimension n. Le problème
d’optimisation consiste à trouver la valeur optimale xop qui minimise (ou maximise) la fonction f(x)
tel que :

f(xop) = min
x∈Cn

f(x) (2.30)

En partant d’un point x0, la principe de la méthode de Quasi-Newton consiste à rechercher de façon
itérative le minimum de la fonction f(x) en passant d’un point xi à un point xi+1 tel que [3] :

f(xi+1) < f(xi) avec xi+1 = xi + di (2.31)

où i est le numéro de l’itération et di est un paramètre variable définissant la direction et l’amplitude
choisies pour l’optimisation à l’itération (i+ 1).

Au vu de l’importance de la direction di, son choix constitue une des problématiques rencontrées
dans la plupart des algorithmes d’optimisation [3]. La méthode de Quasi-Newton utilise la deuxième
dérivée de la fonction f(x), appelée aussi le Hessien pour régler la recherche. Ceci permet de réduire
considérablement le nombre d’itérations nécessaire pour trouver la valeur optimale.

L’algorithme de Marquardt-Levenberg combine les méthodes du gradient et de Quasi-Newton pour
définir la direction di. La recherche itérative basée sur cet algorithme peut être décrite par [3] :

xi+1 = xi −
[
f ′′i + µIn

]−1 × f ′i (2.32)

où µ représente le pas du gradient, f ′′i =
[
∂2f
∂2x

]
x=xi

est le Hessien de f(x) au point x = xi et f ′i =[
∂f
∂x

]
x=xi

représente le gradient de f(x) au point x = xi. In est la matrice identité de taille n× n.

2.4.3.2 Optimisation de la méthode Hybrid Tone Reservation

Nous allons utiliser l’algorithme de Marquardt-Levenberg présenté précédemment pour rechercher le
signal de correction dans le domaine fréquentiel issu de la méthode HTR. À partir de l’équation (2.28),
on définit généralement dans la littérature un seuil d’amplitude d’écrêtage et une fonction de coût ou
critère quadratique à minimiser tel que [3] :

J =
1

2

∑
|yk+ck|>A

εk
2 (2.33)

où J est la fonction coût,A est le seuil d’amplitude d’écrêtage prédéfini et εk = |yk+ck|−A représente
l’erreur quadratique moyenne entre l’échantillon corrigé |yk + ck| et le seuil d’amplitude A.

Nous pouvons noter que dans le critère quadratique J , on considère uniquement les amplitudes
d’indices k du signal corrigé y+ c qui sont supérieures au seuil prédéfini A. L’équation (2.25) nous per-
met de définir deux vecteurs de correction dont les échantillons sont indépendants. Ainsi, nous pouvons
redéfinir un nouveau critère composite J permettant l’adjonction du signal d’IG dans la recherche du
vecteur de correction optimal tel que :

J = JSPN + αIG × JIG

=
1

2

∑
|yk+cSPNk |>A

(εSPNk )
2

+ αIG ·
1

2

∑
|yk+cIGk |>A

(εIGk )
2

(2.34)

où εSPNk = |yk + cSPNk | − A et εIGk = |yk + cIGk | − A représentent respectivement les erreurs
quadratiques moyennes entre l’échantillon corrigé grâce aux signaux de correction cSPN et cIG et le
seuil d’écrêtage prédéfini A. De même, JSPN et JIG sont les deux fonctions de coût liées respective-
ment aux SPN et au signal de l’IG. La variable αIG est un coefficient de variation compris entre 0 et 1
permettant de contrôler le niveau de puissance du signal de l’IG lors du processus d’optimisation.
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Tout comme le seuil d’écrêtage A, la valeur optimale du coefficient αIG peut être déterminée analy-
tiquement ou par simulation. En effet, supposons que les vecteurs de correction cSPN et cIG soient tous
initialisés à zéro au début du processus d’optimisation, on peut avoir les deux cas typiques suivants :

• Si la valeur de αIG vaut 0, alors l’erreur quadratique est systématiquement nulle, c’est-à-dire
αIG × εIGk = 0, ∀k. Par conséquent, le critère quadratique est équivalent à JSPN et cIG est un
vecteur à coefficients nuls. Ainsi, l’IG n’intervient pas dans la minimisation de la fonction J . Ce
cas est équivalent à la méthode du ZP où le vecteur de l’IG est une séquence de zéro.

• Si la valeur de αIG vaut 1, l’erreur quadratique αIG× εIGk n’est plus systématiquement nulle. Par
conséquent, les échantillons du signal d’IG peuvent être inclus dans le processus de réduction du
PAPR. En revanche, le niveau de puissance du signal de l’IG à la sortie du bloc de réduction du
PAPR risque d’être élevé. Ceci aura un impact sur le décodage du signal utile à la réception.

Cette analyse asymptotique met en évidence le rôle du coefficient de réglage αIG sur la réduction du
PAPR et la qualité de transmission. Dans la suite, nous détaillerons la méthode par simulation permettant
de déterminer la valeur optimale du coefficient αIG.

En utilisant l’algorithme de Marquardt-Levenberg donné à la section 2.4.3, nous pouvons donc for-
muler le processus de recherche itérative du signal de correction c pour la réduction du PAPR comme
suit :

ci+1 = ci − [J ′′i + µ · IP ]
−1 × J ′i (2.35)

où J ′i =
[
∂Ji
∂c

]
c=ci

est la valeur du gradient du critère quadratique J au point c = ci. De même,

J ′′i =
[
∂2Ji
∂2c

]
c=ci

est la valeur du Hessien de J et IP est la matrice identité de taille P × P .

L’expression analytique du gradient J ′i est donnée par :

J ′i =
(
JSPNi

)′
+ αIG ×

(
JIGi

)′
avec

(
JSPNi

)′
=

∑
|yk+cSPNk |>A

ej·arg(yk+c
SPN
k ) · εSPNk ·G · growk

et
(
JIGi

)′
=

∑
|yk+cIGk |>A

ej·arg(yk+c
IG
k ) · εIGk ·G · growk

(2.36)

où growk correspond à la ligne k de la matrice G, arg(.) est la fonction de phase donnant la valeur en
radian de l’argument d’un nombre complexe.

De même le Hessien a été estimé par la formule suivante :

J ′′i =
(
JSPNi

)′′
+ αIG ×

(
JIGi

)′′
=

∑
|yk+cSPNk |>A

growk × (growk )T + αIG ×
∑

|yk+cIGk |>A

growk × (growk )T (2.37)

où (.)T est l’opération de transposition vectorielle.

2.4.4 Étude préliminaire de la méthode Hybrid Tone Reservation

Nous avons vu que le principe de la méthode HTR proposée consistait à modifier l’architecture classique
d’insertion de l’intervalle de garde dans un système OFDM. L’inclusion de l’intervalle de garde dans le
processus de réduction du PAPR aura donc un impact direct sur l’architecture du standard étudié. En
effet, la relation proposée à l’équation (2.14) permet de créer une corrélation entre le signal de données,

65



Chapitre 2. Optimisation de la méthode Tone Reservation pour la réduction du PAPR dans les systèmes OFDM

Bloc de
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Données
utiles

Matrice
de
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Figure 2.8: Nouvelle architecture simplifiée de l’émetteur OFDM basée sur la méthode HTR

noté X , et le signal de l’IG, noté W , pour l’extension du signal de correction aux échantillons du signal
de l’IG. Cependant, cette corrélation n’est possible qu’en opérant une modification de l’architecture
globale du système comme nous l’avons illustré à la figure (2.5).

En effet, la figure (2.8) illustre l’architecture de l’émetteur lorsque la méthode HTR est implémentée
à l’émission. L’opération d’IFFT est réalisée avec N sous-porteuses parmi lesquelles L sont réservées
pour la réduction du PAPR. Le vecteur du signal de l’IG comporte M échantillons générés à partir du
bloc de réduction du PAPR.

Contrairement à l’architecture classique proposée à la figure (2.4), on peut noter que la matrice
H21 est un paramètre de l’émetteur et plus particulièrement du bloc de réduction du PAPR car elle est
utilisée pour calculer le signal à transmettre yP×1. Ce bloc utilise un algorithme d’optimisation pour la
recherche du signal de correction, ce qui veut dire que la nature de la matrice H21 aura un impact sur
la robustesse et la convergence du processus d’optimisation. En effet, dans le contexte de la recherche
itérative par identification paramétrique présentée à l’équation (2.34), les essais que nous avons effectués
montrent que la vitesse de convergence vers la solution optimale est sensible aux erreurs de mesures et
à la dépendance entre les différents paramètres du problème d’optimisation [3]. La matrice H21 faisant
partie de ces paramètres, il est donc nécessaire d’assurer au moins d’une part sa non-singularité et
d’autre part une indépendance entre ses coefficients. Dans ce cas, la solution la plus simple permettant
d’assurer ces deux propriétés est de choisir les coefficients de la matrice H21 de façon pseudo-aléatoire
et uniformément répartis sur un intervalle [a, b] donné. À noter également que la relation entre le
signal de données et le signal d’IG présentée à l’équation (2.14) implique une modification mineure
de l’architecture du récepteur afin de pouvoir décoder le signal de données reçues. En effet, en se basant
sur cette équation, le vecteur de symboles numériques Xr reçu dans le domaine fréquentiel s’obtient par
la relation suivante :

Xr = Q−1 · (xr −H21 · wr) (2.38)

où xr est le vecteur du signal de données reçu dans le domaine temporel, wr est le vecteur contenant
les échantillons du signal d’IG dans le domaine temporel ou fréquentiel, Q−1 représente l’inverse de la
matrice d’IFFT et H21 représente la matrice de corrélation entre le signal de données et le signal d’IG.

La figure (2.9) présente une comparaison entre les architectures simplifiées du récepteur OFDM.
À travers la nouvelle architecture du récepteur (figure 2.9(b)), on peut observer que le signal de l’IG
n’est plus supprimé à la réception comme dans l’architecture classique (figure 2.9(a)). Il est utilisé à la
réception pour décoder le signal utile, ce qui peut avoir des conséquences sur la qualité de transmission
en présence des perturbations du canal radio ou de la non-linéarité de l’amplificateur de puissance.
Cependant, on montrera dans la suite que si les amplitudes du signal de l’IG sont générées de façon
optimisée, notamment par le biais du coefficient de variation αIG présenté à l’équation (2.34), on peut
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Figure 2.9: Comparaison entre les architectures simplifiées du récepteur OFDM

réduire le PAPR tout en maintenant une bonne qualité de transmission.

Enfin, il faut noter que la matrice H21 fait partie de l’architecture globale du système. Elle peut par
conséquent être générée une seule fois à l’émission et à la réception avec des coefficients strictement
identiques pour toutes les transmissions. Ceci permettra de conserver le critère de compatibilité de-
scendante dans la mesure où l’émetteur et le récepteur n’auront pas besoin d’échanger les informations
concernant son contenu.

2.5 Évaluation de la méthode Hybrid Tone Reservation

Dans cette section, nous allons évaluer expérimentalement la méthode HTR proposée dans le cas du
standard IEEE 802.11a. En effet, la couche Physique de ce standard est relativement simple à implé-
menter. Cependant, n’importe quel autre standard utilisant la modulation OFDM peut être utilisé pour
les simulations. L’objectif de l’évaluation expérimentale consiste à chercher les meilleures performances
en terme de gain de réduction du PAPR, tout en maintenant une bonne qualité de transmission et en re-
spectant les spécifications fréquentielles imposées par le standard. Le standard IEEE 802.11a utilise la
modulation OFDM avec N = 64 sous-porteuses parmi lesquelles 48 sont réservées pour les données
utiles, 4 sont réservées pour les pilotes et les 12 sous-porteuses restantes sont nulles (SPN). L’intervalle
de garde est constitué d’une séquence de M échantillons de longueur égale à 25% de la longueur d’un
symbole OFDM. M = 16 dans le cas du standard IEEE 802.11a. L’implémentation de la méthode
TRNS utilise uniquement les L = 12 SPN pour la réduction du PAPR et l’intervalle de garde est inséré
sous forme de préfixe cyclique. En revanche, la méthode HTR combine les échantillons de l’intervalle
de garde et les SPN pour générer le signal de correction du PAPR. Les signaux de correction sont cal-
culés en utilisant l’algorithme itératif de Marquardt-Levenberg. La figure (2.10) présente le synoptique
des chaînes de simulation réalisées en utilisant le logiciel de simulation MATLAB.

À l’émission, une séquence pseudo-aléatoire de 216 bits est générée et modulée en 16-QAM avant
d’être convertie en un signal OFDM selon le standard IEEE 802.11a. Ensuite, les signaux sont ampli-
fiés et transmis sur le canal radio. Les méthodes TNRS et HTR sont implémentées dans le domaine
fréquentiel. À noter que durant toutes les simulations, nous n’avons pas utilisé de CCE afin de limiter
son impact sur l’interprétation des résultats de simulation.

À la réception, le signal d’IG est supprimé ou utilisé selon la méthode de réduction du PAPR consid-
érée. Pour réaliser la synchronisation, nous avons introduit une séquence d’apprentissage constituée de
deux symboles OFDM modulés en 4-QAM comme spécifié par le standard IEEE 802.11a. Ensuite, nous
appliquons la démodulation OFDM (algorithme FFT). Afin de corriger la séquence de symboles reçus,
nous effectuons une égalisation à l’aide de l’algorithme adaptatif LMS (Least Mean Square) [118]. Le
calcul des paramètres de cet égalisateur est basé sur la séquence d’apprentissage introduite à l’émission.
Nous avons choisi cet algorithme pour sa simplicité d’implémentation. Enfin, nous appliquons une
démodulation numérique 16-QAM pour récupérer la séquence binaire transmise.

Le bloc d’évaluation de la qualité de transmission a pour rôle de comparer les séquences binaires
émise et reçue en termes de TEB et d’EVM. Dans cette section, nous considérons un amplificateur de
puissance de caractéristique idéale et modélisé par un gain unitaire. Par conséquent, la non-linéarité
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S/P
X64×1 x64×1

Q64×64

64pt. iFFT

Insertion
Pilotes

y80×1

w16×1

Insertion

de l'IG

Canal radio

S/P
+

Suppresion IG
+

Synchronisation
+

FFT
+

'Egalisation
+
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Figure 2.10: Chaînes de simulation

de l’amplificateur de puissance ne sera pas prise en compte dans l’évaluation des performances de la
méthode HTR. Nous aborderons les effets de la non-linéarité un peu plus tard dans ce chapitre.

2.5.1 Choix du seuil d’écrêtage optimal

Nous avons montré dans la section précédente que le problème de réduction du PAPR se ramenait à
la minimisation d’un critère quadratique entre les amplitudes des échantillons du signal corrigé et un
seuil d’écrêtage noté A. De plus, seuls les pics du signal ayant une amplitude supérieure à ce seuil
sont considérés dans l’algorithme itératif de Marquardt-Levenberg. Le choix de la valeur de ce seuil
aura donc un impact direct sur le gain de réduction du PAPR. Malheureusement, il n’existe pas dans la
littérature de formules analytiques ou de références précises permettant de choisir ce seuil d’écrêtage.
Théoriquement, la recherche d’un seuil optimal nécessite des informations sur la distribution des pics
du signal OFDM. En effet, on sait que le PAPR d’un signal OFDM est défini par :

PAPR(dB) = 10log10

 max
0≤n<N

|xn|2

E [|x|2]

 (2.39)

où E
[
|x|2
]

représente la puissance moyenne du signal et max
0≤n<N

|xn|2 représente la puissance instanta-

née maximale du signal OFDM.

Comme la puissance moyenne et la puissance maximale évoluent au cours du temps d’un symbole à
un autre, nous pouvons déterminer la valeur optimale du seuil d’écrêtage par une étude statistique basée
sur la simulation [3]. Supposons que l’on souhaite obtenir à la fin du processus de réduction du PAPR
des signaux caractérisés par un PAPR cible donné. Alors, on peut déterminer la valeur cible du seuil
d’écrêtage par la relation suivante :

A =
(√

E[|x|2]
)

10
PAPRcible

20 (2.40)

où PAPRcible représente la valeur du PAPR obtenue à la sortie du bloc de réduction du PAPR.

À partir de l’équation (2.40), on peut en déduire que la connaissance de la valeur optimale du PAPR
cible permet de déterminer la valeur optimale du seuil d’écrêtage. Pour déterminer la valeur optimale
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du PAPR cible, nous allons procéder à une étude statistique qui consiste à faire varier la valeur du PAPR
cible dans un intervalle donné et avec un pas assez fin, puis pour chaque valeur du PAPR cible, nous
allons évaluer simultanément le PAPR moyen et l’augmentation de la puissance moyenne du signal
corrigé tel que :

PAPRM =

∑
PAPR de chaque symbole

Nombre total de symboles
(2.41)

Et
∆Pag = 10log10

(
E[|x|2 + |c|2]

)
− 10log10

(
E[|x|2]

)
(2.42)

où x et c représentent les signaux de données et de correction du PAPR. PAPRM représente le PAPR
moyen du signal obtenu après écrêtage et ∆Pag représente l’augmentation relative de la puissance
moyenne du signal après écrêtage.

L’objectif de cette démarche est de déterminer la valeur du PAPR cible pour laquelle le PAPR moyen
est le plus faible possible avec une augmentation de la puissance moyenne négligeable. Pour mettre en
œuvre cette étude, nous avons considéré un signal OFDM suffisamment long et représentatif, constitué
de 5436 symboles OFDM et un nombre d’itérations maximal égal à 20 pour l’algorithme de Marquardt-
Levenberg. Nous avons fixé ce nombre maximal d’itérations afin de limiter les besoins en ressources
mémoires. L’intervalle de variation du PAPR cible a été fixé entre 0.01 dB et 12 dB. Nous avons choisi
cet intervalle de variation car en pratique, la valeur maximale du PAPR dans le cas du standard IEEE
802.11a varie environ entre 10 dB et 12 dB [119]. La figure (2.11) illustre les résultats du PAPR moyen
et de l’augmentation de la puissance en fonction du PAPR cible lorsque les 12 SPN sont utilisées par la
méthode TRNS pour générer le signal de correction.
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Figure 2.11: Recherche de la valeur optimale du PAPR cible pour la méthode TRNS

Ces figures montrent que le PAPR moyen du signal original est d’environ 6.6 dB. On constate aussi
que la valeur du PAPR cible modifie les résultats en termes de PAPR moyen et de puissance moyenne.
En effet, lorsque le PAPR cible est très proche de zéro (seuil d’écrêtage très faible), on a une moins
bonne réduction du PAPR avec une augmentation de la puissance moyenne relativement faible. Ceci
peut s’expliquer par le fait que l’algorithme d’optimisation ne possède pas assez de degré de liberté
pour pouvoir réduire les pics d’amplitude en dessous d’une certaine valeur car seules 12 sous-porteuses
sont réservées pour la génération du signal de correction. Lorsque le PAPR cible est très élevé (seuil
d’écrêtage très élevé), le PAPR moyen augmente tandis que l’augmentation de la puissance moyenne
chute à son plus bas niveau. Ceci est dû au fait que le seuil d’écrêtage est très élevé par rapport aux pics
d’amplitude du signal : il y a peu ou pas de saturation.

De plus, nous pouvons observer sur la figure 2.11(a) que la courbe présente une valeur optimale
du PAPR cible pour laquelle le PAPR moyen est minimal. Cette valeur optimale du PAPR cible est
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d’environ 3.2 dB. Sur la figure 2.11(b), on peut voir que l’augmentation de la puissance moyenne
correspondante à ce PAPR cible de 3.2 dB est d’environ 0.65 dB.

Comme toutes les techniques de réduction du PAPR par ajout de signal génèrent une augmentation
de la puissance moyenne, on peut donc faire le choix d’un PAPR cible de 3.2 dB afin d’obtenir un gain de
réduction du PAPR maximal, avec bien entendu une augmentation de la puissance moyenne relativement
faible. Dans la suite de nos simulations, nous fixerons donc la valeur du PAPR cible à 3.2 dB, soit un
seuil d’amplitude d’écrêtage A de 1.45 pour un signal OFDM normalisé (puissance moyenne unitaire).
Bien entendu, ce choix n’est pas unique et ne peut donc pas être appliqué pour tout type de transmission.
La modification du nombre de sous-porteuses, du nombre de symboles OFDM, du nombre d’itérations
ou du standard entraîneront une modification de cette valeur.

2.5.2 Optimisation du coefficient de réglage αIG

Nous avons mentionné précédemment que le choix du coefficient de réglage de l’IG αIG a un impact
sur le gain de réduction du PAPR et la qualité de transmission. Ainsi, avant de procéder à l’inclusion de
l’IG dans le processus de réduction du PAPR, nous allons nous attacher à apporter une solution quant au
choix de la valeur optimale de αIG.

Comme il n’existe pas d’expression analytique permettant de calculer ce coefficient, notre approche
consiste à déterminer statistiquement la valeur optimale de ce coefficient de variation dans le cas du stan-
dard WLAN IEEE 802.11a. Nous avons fixé la valeur du PAPR cible à 3.2 dB et le nombre d’itérations
maximal à 20. Les figures (2.12) et (2.13) illustrent respectivement des exemples de courbes de CCDF en
fonction du PAPR et de courbes d’EVM en fonction du Rapport Signal à Bruit (RSB) du canal Gaussien
pour différentes valeurs du coefficient αIG. Pour chaque cas de figure, nous avons généré une séquence
aléatoire constituée de 216 bits. Rappelons que le RSB est une métrique permettant de quantifier le
niveau de dégradations subi par le signal transmis. Il exprime le rapport entre la puissance du signal
transmis et la puissance du bruit tel que :

RSB(dB) = 10log10

(
E[|x|2]
E[|n|2]

)
(2.43)

où E[.] représente l’espérance mathématique.

Pour obtenir une valeur du RSB donnée à la réception, nous considérons un signal transmis avec
une puissance moyenne constante, puis nous calculons la puissance du bruit à ajouter à ce signal pour
obtenir la valeur du RSB désirée. Puisque nous considérons les signaux après les blocs de réduction du
PAPR, le RSB calculé ici tient bien compte de l’augmentation de la puissance moyenne apportée par les
méthodes TRNS et HTR.

Ces deux séries de figures montrent clairement l’influence du coefficient de réglage αIG sur les
performances de la méthode HTR. Lorsque αIG = 0, on constate à travers les figures 2.12(a) et 2.13(a)
que les performances de la méthode HTR en termes de CCDF et d’EVM sont identiques à celles de la
méthode TRNS car le signal d’IG n’intervient pas dans la réduction du PAPR. En revanche, lorsque la
valeur de αIG augmente, les figures 2.12(b), 2.12(c) et 2.12(d) montrent que les courbes de la CCDF
obtenues en appliquant la méthode HTR sont progressivement réduites en comparaison à la méthode
TRNS. Cependant, on peut observer sur les figures 2.13(b), 2.13(c) et 2.13(d) que les résultats d’EVM
obtenus en réception se dégradent au fur et à mesure que la valeur du coefficient αIG augmente. Par
exemple, lorsque αIG = 1, on a environ 10% d’augmentation de l’EVM à faible RSB (RSB ≤ 6 dB)
en comparaison au cas où αIG = 0.2. Ces résultats montrent bien l’influence du coefficient αIG dans le
procesus d’optimisation et la nécessité de choisir une valeur optimale afin de trouver un bon compromis
entre la réduction du PAPR et la dégradation de la qualité du signal en réception.

Pour trouver cette valeur optimale, nous allons faire varier ce coefficient dans l’intervalle [0, 1] et
nous allons évaluer les performances de la méthode HTR en termes de PAPR moyen et d’EVM obtenus
après écrêtage comme présenté à l’équation (2.41). On suppose que les dégradations dues au canal radio
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Figure 2.12: Exemples de courbes de CCDF pour différentes valeurs du coefficient de variation αIG

sont négligeables. En effet, comme nous évaluons l’impact du coefficient de réglage αIG sur la qualité
de transmission, nous avons choisi de nous placer dans les meilleurs conditions de propagation afin de
réduire l’influence des perturbations du canal radio sur les résultats de simulations. La figure (2.14)
présente les résultats du PAPR moyen et de l’EVM obtenus en fonction de la valeur du coefficient de
variation αIG pour un RSB de 15 dB.

On peut observer sur la figure 2.14(a) que la valeur du PAPR moyen diminue globalement en fonction
du coefficient de variation αIG, contrairement aux résultats de la figure 2.14(b) qui montrent que la
valeur de l’EVM augmente lorsque αIG augmente. Ces résultats sont en cohérence avec les analyses
faites à la section (2.4.3.2). En effet, la puissance moyenne du signal de l’IG augmente lorsque la valeur
de αIG augmente, ce qui dégrade la qualité de transmission en terme d’EVM. La figure 2.14(a) montre
aussi que le PAPR moyen ne peut pas être minimisé à l’infini car la courbe commence à se stabiliser à
partir d’une valeur donnée de αIG. Ceci est dû au faut que le nombre d’échantillons du signal d’IG est
limité à L = 16. En effet, à partir d’un certain seuil de puissance du signal d’IG, il n y a plus assez de
degré de liberté pour réduire davantage les pics d’amplitude du signal original.

Ces analyses montrent qu’un compromis entre la réduction du PAPR et la dégradation de la qualité
de transmission est nécessaire afin de définir la valeur optimale du coefficient de variation αIG. Par
conséquent, nous avons résumé dans le tableau (2.1) les résultats les plus pertinents obtenus en terme de
dégradation de l’EVM et de réduction du PAPR.

Il faut noter que lorsque αIG = 0, le signal de l’IG ne contribue pas à la dégradation de l’EVM car
sa puissance moyenne est nulle. Ceci correspond à une valeur idéale de l’EVM ' 7.23% et un PAPR
moyen de 4.28 dB. En prenant comme référence le point αIG = 0, nous pouvons calculer le gain en

71



Chapitre 2. Optimisation de la méthode Tone Reservation pour la réduction du PAPR dans les systèmes OFDM

0 2 4 6 8 10 12 14 16

10

20

30

40

50

60

70

80

90

RSB (dB)

E
V

M
 (

%
)

 

 

Sans TR
Avec TR
Avec HTR

(a) αIG = 0

0 2 4 6 8 10 12 14 16

10

20

30

40

50

60

70

80

90

RSB (dB)

E
V

M
 (

%
)

 

 

Sans TR
Avec TR
Avec HTR

(b) αIG = 0.2
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Figure 2.13: Exemples de courbes d’EVM pour différentes valeurs du coefficient de variation αIG
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Figure 2.14: Recherche de la valeur optimale du coefficient de variation αIG

réduction du PAPR (par rapport à 4.28 dB) et la dégradation de l’EVM (par rapport à 7.23%). Ainsi,
on peut dire que lorsque αIG = 0.4, on obtient un gain en réduction du PAPR moyen de 0.7 dB avec
une augmentation d’EVM de 0.39% par rapport à αIG = 0. En revanche, pour αIG = 0.5 on obtient
un gain en réduction du PAPR moyen de 0.74 dB avec une plus forte augmentation d’EVM de 0.71%.
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Coefficient de variation (αIG) 0 0.4 0.5
PAPR moyen (dB) 4.28 3.58 3.54

EVM (%) 7.23 7.62 7.94
Gain en réduction du PAPR moyen (dB) 0 0.7 0.74

Table 2.1: Résultats d’évaluation en termes d’EVM et de réduction du PAPR

Cette analyse quantitative nous pousse à prendre la valeur αIG = 0.4, car elle permet d’avoir un bon
compromis entre la réduction du PAPR et la dégradation de la qualité de transmission. Cependant, cette
valeur n’est pas unique car elle peut changer en fonction des paramètres du standard pris en compte tels
que le nombre de SPN, le seuil d’écrêtage, le type de canal de transmission considéré et la longueur du
signal d’IG. Dans la suite, nous prendrons αIG = 0.4 dans le cas du standard IEEE 802.11a.

2.5.3 Comparaison des méthodes en terme de réduction du PAPR

En général, on utilise une métrique statistique appelée Complementary Cumulative Distribution Func-
tion (CCDF) pour quantifier le gain en réduction du PAPR. Elle permet d’étudier la répartition des pics
d’un signal OFDM et se définie comme la probabilité que le PAPR soit supérieur à un PAPR fixé, noté
PAPR0 tel que [43, 36] :

CCDF = Pb(PAPR ≥ PAPR0) (2.44)

où Pb représente la fonction de probabilité.
La figure (2.15) montre les résultats de la courbe de CCDF en fonction de PAPR0(dB) pour les méth-
odes TRNS et HTR. Le nombre maximal d’itérations de l’algorithme itératif d’optimisation est fixé à 20
pour rester en conformité avec les résultats obtenus précédemment.
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Figure 2.15: Comparaison des courbes de CCDF après 20 itérations entre les méthodes TRNS et HTR

L’objectif d’une méthode de réduction du PAPR est de réduire la courbe de CCDF le plus possible
pour que la probabilité d’avoir un PAPR supérieur à PAPR0 soit la plus faible possible. Ainsi, cette
figure montre que la CCDF de la méthode HTR est plus faible que la CCDF de la méthode TRNS.
La méthode HTR offre donc de meilleures performances en terme de gain de réduction du PAPR en
comparaison à la méthode TRNS. Numériquement, on peut noter que la valeur du PAPR du signal
original est d’environ 10.25 dB pour une CCDF de 10−3. Pour cette même valeur de la CCDF, on peut
remarquer que la méthode TRNS permet d’obtenir un PAPR de 6.8 dB tandis que la méthode HTR
permet d’obtenir un PAPR de 5.4 dB. Ceci nous permet d’en déduire que la méthode HTR permet une
amélioration du gain en réduction du PAPR d’environ 1.5 dB. Ces résultats sont en concordance avec
les résultats de la figure (2.16), qui illustre un exemple d’évolution temporelle du signal OFDM lorsque
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les méthodes TRNS et HTR sont appliquées sur un signal de puissance moyenne unitaire avec un seuil
d’écrêtage fixé à A = 1.45 (PAPRcible = 3.2 dB).
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Figure 2.16: Allure temporelle des signaux après application des méthodes TRNS et HTR

Nous pouvons observer l’impact de ces deux méthodes sur la réduction des pics du signal original.
Cependant, on constate que le nombre de pics présents dans le signal est beaucoup plus faible quand
on utilise la méthode HTR en comparaison à la méthode TRNS. En effet, la méthode TRNS utilise les
12 SPN disponibles dans le standard IEEE 802.11a pour générer le signal de correction, alors que la
méthode HTR utilise les 16 échantillons de l’IG en plus de ces 12 SPN.

2.5.4 Minimisation et vitesse de convergence du critère quadratique

La minimisation et la vitesse de convergence du critère quadratique des méthodes de réduction du PAPR
sont des paramètres très importants à prendre en compte car dans la pratique, le temps de traitement est
limité par le temps de transmission d’un symbole OFDM. Il est donc important de minimiser le nombre
d’itérations tout en maintenant une bonne performance en terme de réduction du PAPR.

Nous allons donc évaluer et comparer les performances en terme de convergence du critère quadra-
tique des méthodes TRNS et HTR. L’objectif est d’atteindre le meilleur PAPR au bout d’un nombre
d’itérations aussi faible que possible. On considère que le meilleur PAPR est atteint lorsque l’erreur
quadratique entre le signal corrigé et le seuil d’écrêtage est la plus faible. Ainsi, à chaque itération, nous
allons évaluer la valeur du NMSE (Normalized Mean Square Error) ou l’erreur quadratique moyenne
normalisée. En effet, la valeur du NMSE reflète la valeur normalisée du critère quadratique définie à
l’équation (2.33) et permet de quantifier l’écart entre le seuil d’écrêtage et le signal corrigé tel que :

NMSE =
∑

|xk+ck|>A

(
|xk + ck| −A

A

)2

, k ∈ [0, · · · , N − 1] (2.45)

où N représente le nombre de sous-porteuses. x et c représentent respectivement le signal de données et
le signal de correction. A représente le seuil d’écrêtage.

La figure (2.17) montre l’évolution de la valeur du NMSE en fonction des itérations pour les méth-
odes TRNS et HTR. La valeur initiale du NMSE est aléatoire car elle dépend du nombre de pics qui
dépassent le seuil d’écrêtage au début du processus d’optimisation et donc de l’allure temporelle du
signal original. Dans notre cas, on peut observer que la valeur initiale du NMSE est d’environ 0.9.
L’objectif de la méthode de réduction est de réduire cette valeur le plus rapidement possible (nombre
d’itération faible).
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Figure 2.17: Comparaison des méthodes TRNS et HTR en terme de minimisation du critère quadratique

Les résultats de la figure (2.17) montrent que la méthode HTR est plus rapide que la méthode TRNS.
En effet, au bout de la 20ième itération par exemple, la valeur du NMSE obtenue avec la méthode HTR
est très proche de zéro tandis qu’avec la méthode TRNS, on obtient une valeur du NMSE d’environ
0.15. Ces résultats sont en concordance avec les résultats obtenus précédemment à la figure (2.16) où
on peut observer que les pics supérieurs au seuil d’écrêtage obtenus avec la méthode HTR au bout de
20 itérations sont très proches du seuil d’écrêtage. La convergence de la méthode HTR s’explique par
l’adjonction du signal de l’IG aux SPN dans le processus de réduction du PAPR. En effet, la méthode
HTR génère à chaque itération un signal de correction plus robuste contenant les SPN et les échantillons
de l’IG, ce qui contribue à une plus forte réduction du critère quadratique.

Aussi, les résultats montrent que si l’on fixe par exemple la valeur du NMSE à 0.1 comme condition
d’arrêt du processus d’optimisation, l’utilisation de la méthode HTR nécessitera environ 5 itérations,
contrairement à la méthode TRNS qui nécessitera jusqu’à 30 itérations environ.

2.5.5 Distribution du signal de l’intervalle de garde

Lorsque la méthode HTR est utilisée, le signal de l’IG est généré lors du processus d’optimisation.
Ce processus est différent des processus classiques comme le CP ou le ZP utilisées dans les systèmes
OFDM actuels. De plus, le coefficient de variation α a une influence sur la variation des amplitudes du
signal de l’IG qui est par ailleurs utilisé à la réception pour décoder le signal de données reçu. Il est
donc nécessaire d’étudier la distribution d’amplitude du signal de l’IG afin d’avoir une connaissance de
ses propriétés statistiques.

Pour cette étude, nous avons choisi d’évaluer la densité de probabilité d’amplitude du signal de
l’IG et de la comparer à celle obtenue dans la méthode classique du CP utilisée dans la méthode TRNS.
Ainsi, nous avons réparti l’intervalle de variation du signal de l’IG en plusieurs sous intervalles de même
longueur et nous avons calculé pour chacun de ces intervalles la densité d’amplitude :

di =
ni
NIG

, i ∈ [0, · · · ,K] (2.46)

où di est la densité d’amplitude, ni est le nombre d’échantillons ayant une amplitude comprise dans
l’intervalle [Ii, Ii+1]. NIG représente le nombre total d’échantillons du signal d’IG contenu dans le
signal à transmettre et K est le nombre total d’intervalles considérés.

Nous allons donc appliquer ce processus sur un signal constitué d’une séquence de 1500 symboles
OFDM. Le signal est normalisé pour avoir une puissance unitaire. La figure (2.18) montre une compara-
ison de la distribution d’amplitude du signal de l’IG pour la méthode TRNS lorsque la technique du CP
est utilisée et la méthode HTR.
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Figure 2.18: Comparaison de la distribution d’amplitude du signal de l’intervalle de garde

D’après les résultats obtenus, on peut remarquer que la méthode HTR génère un signal d’IG avec
des amplitudes beaucoup plus faibles en comparaison à la technique du CP utilisée avec la méthode
TRNS. Quand la méthode HTR est utilisée, les amplitudes maximales du signal de l’IG sont situées
dans l’intervalle [0.2 , 0.65] environ. Alors qu’avec la méthode TRNS, la technique du Préfixe Cyclique
(CP) se contente de recopier les 16 derniers échantillons du signal de données pour former l’intervalle
de garde, ce qui génère des amplitudes maximales dans l’intervalle [1 , 1.6] environ. Ces résultats per-
mettent aussi d’en déduire que la puissance moyenne du signal de l’IG obtenu avec la méthode HTR est
faible par rapport à la puissance moyenne du signal de données. Ceci est en concordance avec l’étude
préliminaire proposée à la section 2.4.4. En effet, comme le signal de l’IG est utilisé à la réception,
nous avons déterminé précédemment le coefficient de variation αIG de façon à réduire le PAPR tout en
limitant son impact sur la dégradation de la qualité de transmission.

2.5.6 Impact des perturbations du canal radio sur les performances de la méthode HTR

Comme nous l’avons évoqué dans les sections précédentes, l’utilisation de l’IG à la réception peut
avoir un impact sur la qualité de transmission, notamment en présence des perturbations du canal de
transmission. Dans cette étude, nous ne considérons pas la non-linéarité de l’amplificateur de puissance.
Notre objectif est d’étudier uniquement l’impact du canal radio sur la qualité de transmission lorsque la
méthode HTR est utilisée à l’émission.

2.5.6.1 Cas d’un canal Gaussien

Supposons que le signal transmis soit perturbé par un canal BBAG. D’après l’équation (2.14), le signal
de données reçu pendant la durée d’un symbole OFDM en utilisant la méthode HTR est donné par la
relation suivante :

xr = x+ n (2.47)

= QX +H21w + n

où xr est le signal de données reçu, x est le signal de données transmis, X représente le vecteur de
symboles numériques émis, Q est la matrice d’iFFT, w est le signal d’IG et n un bruit BBAG modélisant
le canal radio.

Nous allons évaluer et comparer les performances des méthodes HTR et TRNS en termes de TEB
et d’EVM en faisant varier le RSB entre 0 dB et 16 dB. Nous avons considéré le même signal constitué
d’une séquence de 5000 symboles OFDM pour ces deux méthodes de réduction du PAPR. La figure
(2.19) montre les résultats du TEB et de l’EVM en fonction du RSB.
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Figure 2.19: Performances des méthodes TRNS et HTR en présence d’un canal BBAG

À travers ces résultats, nous pouvons dire que la méthode TRNS ne dégrade pas la qualité de trans-
mission. Bien évidemment, ce résultat était attendu car le principe de la méthode TRNS est de réduire le
PAPR sans impact sur la qualité de transmission [3]. Nous observons aussi des performances similaires
des méthodes HTR et TRNS pour les valeurs du RSB ≤ 12 dB. Cependant, une légère dégradation du
TEB de la méthode HTR peut être observée pour des valeurs du RSB ≥ 12 dB. Ceci est dû au fait que
l’impact du canal radio à fort RSB est négligeable devant l’impact du signal de l’IG sur la qualité de
transmission. En effet, le coefficient αIG de réglage de l’IG calculé précédemment est un compromis
entre le gain en réduction du PAPR et la dégradation de la qualité de transmission, qui est plus visible à
faible niveau de bruit.

2.5.6.2 Cas d’un canal de Rayleigh de type multi-trajets

Nous allons maintenant évaluer et comparer les performances des méthodes TRNS et HTR lorsque
les signaux émis sont perturbés par un canal de Rayleigh à trajets multiples. On rappelle que dans
un environnement propice au phénomène de multi-trajets, le signal reçu r(t) peut être exprimé par la
relation suivante [17] :

r(t) = y(t) ∗ h(t) + n(t) (2.48)

=

Nt−1∑
k=0

ake
−jθk y(t− τk) + n(t)

où h(t) est la RI du canal, y(t) est le signal OFDM transmis, Nt est le nombre total de trajets, ak,
θk et τk sont respectivement le gain complexe d’atténuation, la phase et le retard temporel associés au
kième trajet et n(t) est un bruit BBAG. La figure (2.20) illustre le canal de transmission implémenté dans
nos simulations. L’ajout du bruit BBAG permet de modéliser les différentes sources de dégradation
inhérentes aux transmissions sans-fil en plus des dégradations du canal multi-trajets.

Le tableau (2.2) présente les paramètres de la réponse impulsionnelle du canal de Rayleigh à 4
trajets utilisés pour nos simulations. Ce canal représente un exemple typique de modèle de canal radio-
mobile IEEE 802.11a (“Channel Model A”) à l’intérieur d’un bâtiment en milieu urbain [120]. Le retard
maximal et la fréquence Doppler sont fixés respectivement à 15ns et 80Hz.

La figure (2.21) présente les résultats de simulation en termes de TEB et d’EVM pour les deux
méthodes.

Les résultats de la figure 2.21(a) montrent que, malgré l’inclusion de l’IG dans le processus de
réduction du PAPR, les deux méthodes ont des performances comparables en terme de TEB. On note
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Signal OFDM transmis
y(t)

h(t) n(t)
Signal OFDM reçu

yr(t)

RI du canal
réaliste

Canal Gaussien
BBAG

Figure 2.20: Modélisation du canal à trajets multiples utilisé

Index du trajet (k) 0 1 2 3
Delai du trajet (ns) 0 5 10 15
Gain du trajet (dB) -0.15 -14.63 -29.11 -43.58

Table 2.2: Paramètres du canal de Rayleigh
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Figure 2.21: Performances des méthodes TRNS et HTR en présence d’un canal de Rayleigh
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tout de même une légère dégradation du TEB en appliquant la méthode HTR, notamment lorsque le
RSB est élevé. Ceci s’explique par le fait que l’impact de l’IG sur le TEB devient plus important en
comparaison au bruit du canal lorsque le RSB augmente. En effet, l’utilisation de l’IG dans le processus
d’optimisation nécessite une légère modification de l’architecture du récepteur comme nous l’avions
mentionné précédemment à l’équation (2.48). De plus, le coefficient de réglage de l’IG a été choisi de
façon à trouver un compromis entre la réduction du PAPR et la qualité de transmission en l’absence du
canal. Par conséquent, lorsque le RSB augmente, le bruit du canal devient négligeable et la dégradation
engendrée par l’IG devient plus visible. En ce qui concerne l’EVM, les résultats de la figure 2.21(b)
montrent que les deux méthodes ont des performances comparables car l’impact de l’IG est moins
visible sur la métrique de l’EVM à fort RSB.

2.5.6.3 Cas d’un canal réaliste

Dans cette partie, nous allons supposer que le signal OFDM transmis est perturbé par un canal radio à
multi-trajets réaliste. Les paramètres du modèle de canal réaliste ont été obtenus en utilisant le simulateur
de propagation radio RaPSor [121, 122]. Ce simulateur développé à l’Institut de Recherche XLIM
utilise un modèle déterministe basé sur le tracé de rayon pour calculer la RI du canal radio. Plusieurs
paramètres de l’environnement de simulation sont pris en compte comme les positions de l’émetteur
et du récepteur, la fréquence porteuse, la vitesse de déplacement et la nature des obstacles constituant
l’environnement de propagation. En outre, cet outil intègre les spécificités géométriques et électriques
liées à l’environnement de propagation et modélise toutes les atténuations à grande, moyenne et petite
échelle [3, 5]. Pour nos simulations, l’environnement de propagation est représenté à la figure (2.22).

Trajectoire du récepteur

Récepteur

IEEE 802.11a

Émetteur IEEE 802.11a

Zone 2

Zone 1

Visibilité
directe

0

70m

138m

Bâtiments

P
osition

sur
la
trajectoire

Visibilité
indirecte

Figure 2.22: Environement de propagation considéré [3]

Cet environnement correspond à une configuration réelle du campus de l’Université de Poitiers où les
bâtiments sont représentés en forme rectangulaire. La RI a été obtenue en considérant tous les paramètres
du standard IEEE 802.11a (fréquence centrale de 2.4GHz, modulation OFDM à 64 sous-porteuses,
durée d’un symbole OFDM de 4µs, etc.). La mobilité a aussi été prise en compte en considérant que
l’émetteur est fixe et que le récepteur se déplace à une vitesse de 5 m/s sur un parcours de 138m. Les
conditions de propagation varient suivant la position du récepteur sur la trajectoire (visibilité directe et
visibilité indirecte).

Les figures 2.23(a) et 2.23(b) représentent respectivement le gain et la phase de la réponse fréquen-
tielle du canal radio pour les 64 sous-porteuses d’un symbole OFDM à une position du récepteur située
dans la zone de visibilité indirecte. Cette réponse fréquentielle est obtenue en appliquant l’algorithme
Fast Fourier Transform (FFT) sur la RI issue du simulateur Rapbsor.

Nous pouvons voir à travers ces deux figures que le gain et la phase varient d’une sous-porteuse à
une autre, traduisant ainsi la sélectivité fréquentielle du canal due au phénomène de multi-trajets.
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Figure 2.23: Gain et phase du canal de transmission pour un symbole OFDM et une position du récepteur

La figure (2.24) présente les résultats du TEB et de l’EVM en fonction du RSB pour un signal
constitué de 700 symboles OFDM. Afin de prendre en compte l’augmentation de la puissance moyenne
à la sortie du bloc de réduction du PAPR et la sélectivité fréquentielle du canal, nous avons effectué le
calcul du RSB selon la puissance du signal à l’entrée du canal BBAG (voir figure (2.20)).
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Figure 2.24: Performances des méthodes TRNS et HTR en présence d’un canal réaliste

Nous pouvons observer à travers ces résultats que les performances des méthodes HTR et TRNS
sont comparables quelque soit la valeur du RSB. Cependant, ces deux méthodes introduisent une légère
dégradation du TEB et de l’EVM lorsque le RSB≤ 10 dB. Ceci est dû à l’augmentation de la puissance
moyenne du signal corrigé en comparaison à la puissance moyenne du signal original, lorsque ces deux
méthodes sont utilisées. Lorsque le RSB ≥ 10 dB, les résultats obtenus en termes de TEB et d’EVM
tendent à converger car le bruit du canal BBAG est négligeable devant les distorsions dues au canal
réaliste, qui ont le même impact sur les sous-porteuses quelque soit la méthode de réduction du PAPR
utilisée. De même, la dégradation due à l’utilisation du signal de l’IG ne se manifeste pas car le bruit dû
au canal multi-trajets est prépondérant par rapport à la dégradation due au signal de l’IG.

Comme toutes les méthodes d’ajout de signal contribuent à l’augmentation de la puissance moyenne,
il est évident que se posera le problème de l’amplificateur de puissance. Par conséquent, nous évaluerons
les performances de la méthode HTR en présence de la non-linéarité de l’amplificateur de puissance dans
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la suite de ce chapitre.

2.6 Évaluation de la méthode Hybrid Tone Reservation en présence de la
non-linéarité de l’amplificateur de puissance

L’amplificateur de puissance est l’élément qui impacte le plus les performances de la chaîne de com-
munication en présence des signaux à forte fluctuations d’amplitude (PAPR élevé). Il est donc néces-
saire d’évaluer les performances de la méthode HTR pour la réduction du PAPR en présence de ces
non-linéarités. L’intérêt final d’utiliser une méthode de réduction du PAPR est d’améliorer le bilan én-
ergétique de la chaîne de transmission en utilisant l’amplificateur avec des signaux de niveau proche
de sa zone non-linéaire. Cependant, ceci doit se faire en respectant le spectre d’émission du standard
considéré et en maintenant une bonne qualité de transmission.

Dans l’objectif d’effectuer une évaluation réaliste, nous allons implémenter dans les chaînes de
simulation illustrées à la figure (2.10) un modèle d’amplificateur de puissance commercial. Les dégra-
dations dues au canal radio seront modélisées par un bruit BBAG. Ce modèle de canal assez simpliste a
été choisi afin de se focaliser plus particulièrement sur les performances de la méthode HTR en présence
des distorsions non-linéaires.

Dans la suite de cette section, nous commencerons par décrire le modèle d’amplificateur de puis-
sance considéré. Ensuite, nous évaluerons l’impact de la non-linéarité sur la qualité de transmission en
termes de TEB, d’EVM et de contraintes fréquentielles imposées par le standard IEEE 802.11a. Nous
terminerons cette étude par une estimation de l’apport énergétique obtenu par la méthode HTR.

2.6.1 Description du modèle de l’amplificateur utilisé

Nous utiliserons un amplificateur de puissance commercial de classe AB fabriqué par RFMD en tech-
nologie bipolaire à hétéro-jonction InGaP (Indium Gallium Phosphide). Cet amplificateur est utilisé pour
les réseaux WLAN et WiMAX dans la plage de fréquence 2.4GHz−2.7GHz (référence commerciale
: 2W class-AB 2.4GHz InGaP SZP-2026Z). Ses caractéristiques fréquentielles (largeur de bande et
fréquence de fonctionnement) correspondent donc aux spécifications du standard IEEE 802.11a [3].

Cet amplificateur sera modélisé par le modèle discret de Hammerstein décrit au chapitre 1. Ce
modèle peut être interprété comme une simplification du modèle de Volterra, qui permet d’associer
un modèle statique non-linéaire avec un filtre modélisant les effets mémoires de l’amplificateur [123].
Dans la littérature, on considère généralement un filtre FIR (Finite Impulse Response), mais un filtre IIR
(Infinite Impulse Response) peut aussi être utilisé afin d’améliorer la modélisation de la dynamique de
l’amplificateur et des effets mémoires. Dans le cas d’un filtre IIR, la relation entre l’entrée et la sortie de
l’amplificateur s’obtient par la relation suivante [3] :

Vs(k) =
m∑
i=0

P∑
p=0

bi,2p+1.|Ve(k − i)|2p.Ve(k − i)−
n∑
i=1

ai.Vs(k − i), 0 ≤ k < N (2.49)

où Vs et Ve sont respectivement les vecteurs des échantillons des enveloppes complexes d’entrée et de
sortie, 2P+1 correspond à l’ordre de la non-linéarité,m et n représentent respectivement la longueur de
mémoire des signaux d’entrée et de sortie. N représente le nombre d’échantillons des signaux d’entrée
et de sortie. Les paramètres du modèle ai et bi,2p+1 sont déterminés en utilisant un banc de mesures
expérimentales pour l’identification paramétrique [3]. Ce banc est constitué de plusieurs instruments de
mesure et d’analyse parmi lesquels un PC permettant la génération des signaux OFDM en bande base, un
générateur de signaux RF (Agilent N5182A MXG Vector Signal Generator) permettant la transposition
en fréquence des signaux en bande de base vers des signaux RF, un oscilloscope ultra rapide (Lecroy
SDA820Zi-A), permettant la visualisation, l’échantillonnage avec une fréquence d’échantillonnage de
40GHz et la translation des signaux RF après amplification vers la bande de base. Plus de détails sur
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la procédure d’identification des paramètres de ce modèle sont disponibles dans [3]. Le tableau (2.3)
présente les paramètres du modèle, obtenus en utilisant ce banc de mesures expérimentales.

Paramètre Valeur
b0,0 −3.03 + 2.91j

b1,0 −1.97 + 1.93j

b0,1 5.30 · 10−2 − 4.46 · 10−2j

b1,1 3.54 · 10−2 − 2.89 · 10−2j

b0,2 −3.57 · 10−4 + 2.95 · 10−4j

b1,2 −2.38 · 10−4 + 1.72 · 10−4j

a1 5.57 · 10−1 − 1.74 · 10−2j

Table 2.3: Paramètres du modèle discret de Hammerstein

La figure (2.25) illustre les courbes de conversion AM/AM statique et dynamique de cet amplifica-
teur. La caractéristique statique a été obtenue en faisant varier la puissance instantanée moyenne d’un
signal sinusoïdal à la fréquence 2.4 GHz à l’entrée de l’amplificateur et en calculant à chaque fois la
puissance instantanée moyenne du signal à sa sortie. Pour la caractéristique dynamique, nous avons util-
isé un signal constitué de deux sinusoïdes aux fréquences 100Hz et 200Hz, d’amplitudes différentes
modulant une porteuse à la fréquence 2.4 GHz. La figure (2.25(b)) permet d’illustrer les phénomènes
d’hystérésis dus aux effets mémoires de l’amplificateur.
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Figure 2.25: Caractéristiques de l’amplificateur de puissance SZP-2026z utilisé

À partir de la figure 2.25(a), nous avons déterminé le point de compression à 1dB de cet amplifi-
cateur. Il correspond à une puissance d’entrée d’environ 20 dBm (0.1 W) et une puissance de sortie
d’environ 33 dBm (2 W), ce qui est conforme aux spécifications du constructeur [124][3]. Dans la
suite, ce point sera utilisé comme le point de référence pour déterminer le recul en puissance ou IBO du
signal à l’entrée de l’amplificateur. Par conséquent, un IBO de 0 dB correspond au point de fonction-
nement de l’amplificateur où la puissance moyenne du signal d’entrée est de 20 dBm: c’est la puissance
moyenne d’entrée de référence.

2.6.2 Résultats de simulation en termes de TEB et d’EVM

Nous allons comparer les performances en termes de TEB et d’EVM des méthodes TRNS et HTR en
présence de la non-linéarité de l’amplificateur de puissance, modélisé précédemment, dans le cas du
standard IEEE 802.11a. Pour cette étude, nous allons appliquer plusieurs valeurs d’IBO à l’entrée de
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l’amplificateur de puissance. La figure (2.26) illustre le synoptique de la méthode d’évaluation em-
ployée.

Signal OFDM
original Recul en puissance

IBO (dB)

Signal OFDM
reçuRéduction du PAPR

(TRNS ou HTR) AP

Canal radio
RSB(dB)

Amplification

Figure 2.26: Synoptique de la chaîne de simulation en présence de la non-linéarité

Selon la méthode de réduction du PAPR appliquée à l’émission, le signal OFDM subit un recul
en puissance avant la phase d’amplification. Pour nos simulations, nous avons volontairement choisi
des valeurs d’IBO proches de la zone de saturation. À la sortie de l’amplificateur, le signal subit les
perturbations du canal BBAG modélisées à travers la valeur du RSB. En réception, le signal reçu est
transformé en une séquence de symboles numériques pour l’évaluation de l’EVM, puis en une séquence
binaire pour l’évaluation du TEB.

La figure (2.27) montre les performances du TEB et de l’EVM lorsque le RSB varie entre 2 dB et
16 dB le canal de Rayleigh (Table (2.2)). Dans ce scénario, nous avons choisi le point de fonctionnement
de l’amplificateur au point à 1dB de compression (IBO = 0 dB). Pour le calcul de la valeur du RSB,
nous avons considéré la puissance du signal à la sortie de l’amplificateur.
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Figure 2.27: Performances des méthodes TRNS et HTR pour un IBO(dB)=0 dB

Ces résultats montrent que la méthode HTR permet une amélioration globale de la qualité de trans-
mission en présence de la non-linéarité de l’amplificateur de puissance quelque soit la valeur du RSB
considéré. Les courbes d’évolution de l’EVM montrent que la méthode HTR permet une amélioration
d’environ 4% par rapport à la méthode TRNS et d’environ 7% par rapport au signal original à partir de
RSB = 12 dB. En terme de TEB, on constate que pour les fortes valeurs du RSB (≥ 14 dB), la méthode
HTR permet une amélioration des résultats d’un facteur d’environ 2 par rapport à la méthode TRNS et
d’environ 4 par rapport au signal original.

Pour les faibles valeurs du RSB (≤ 4 dB), les deux méthodes ont des performances en TEB et EVM
sensiblement comparables puisque la puissance du bruit généré par le canal BBAG est très importante
comparée à la non-linéarité de l’amplificateur de puissance. En revanche, lorsque la valeur du RSB
augmente, les effets du bruit engendré par le canal BBAG, deviennent négligeables devant les effets de
la non-linéarité. Dans tous les cas, on peut observer que la méthode HTR permet d’améliorer la qualité
de transmission en présence de la non-linéarité car les résultats obtenus en termes de TEB et d’EVM
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sont plus faibles. En effet, nous avons montré que l’utilisation du signal de l’IG permet d’améliorer
le gain en réduction du PAPR et donc de réduire le nombre d’échantillons pouvant être affectés par la
non-linéarité. Ceci se traduit par une amélioration du TEB et de l’EVM.

Jusqu’à présent nous avons fixé l’IBO et fait varier le RSB du canal pour constater l’impact de la
méthode HTR sur la qualité de transmission. À présent, nous allons évaluer les résultats du TEB et de
l’EVM en fonction de l’IBO pour un canal Gaussien de RSB = 15 dB, qui représente une puissance du
bruit du canal relativement faible. Ainsi, pour chaque valeur d’IBO, nous allons évaluer les résultats du
TEB et de l’EVM lorsque les méthodes TRNS et HTR sont appliquées à l’émission. La figure (2.28)
présente la comparaison des résultats lorsque la valeur de l’IBO varie entre −4 dB et 4 dB.
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Figure 2.28: Performances des méthodes TRNS et HTR pour un RSB(dB)=15 dB

Nous pouvons observer à partir de ces courbes que la méthode HTR permet d’améliorer globalement
les performances de la chaîne de communication en termes de TEB et d’EVM quelque soit la valeur de
l’IBO appliquée à l’entrée de l’amplificateur. En effet, pour la même valeur d’IBO, on constate que
les valeurs du TEB et de l’EVM obtenues avec la méthode HTR sont plus faibles comparées à celles
obtenues avec la méthode TRNS et le signal original, notamment en présence de fortes non-linéarités
(IBO≤ 2 dB). Par exemple, pour un IBO de -1 dB, la méthode HTR permet une amélioration de l’EVM
d’environ 2% par rapport à la méthode TRNS et d’environ 8% par rapport au signal original.

En outre, pour une même qualité de transmission (TEB ou EVM) donnée, on peut observer que la
méthode HTR permet de travailler avec un IBO plus faible et donc de faire fonctionner l’amplificateur
à un niveau de puissance plus élevé. Par exemple, pour atteindre une valeur du TEB ' 10−4, un
IBO = −1.8 dB peut être appliqué en utilisant la méthode HTR. Avec la méthode TRNS, la valeur
de l’IBO est de 0 dB. Nous pouvons donc conclure que la méthode HTR permet d’obtenir un gain en
IBO≥ 1.8 dB en comparaison à la méthode TRNS pour un TEB ≤ 10−4.

2.6.3 Analyse spectrale

Dans cette partie, nous allons mesurer et comparer la DSP normalisée des signaux OFDM lorsque les
méthodes TRNS et HTR sont utilisées pour réduire le PAPR (cf. chapitre 1). L’utilisation des 12 sous-
porteuses libres placées aux extrémités de chaque symbole OFDM par les méthodes HTR et TRNS peut
contribuer à l’élargissement spectral du signal OFDM et à la génération des remontées spectrales en
présence de la non-linéarité de l’amplificateur de puissance, provoquant ainsi des interférences avec les
canaux adjacents. Il est donc primordial de s’assurer que les spécifications spectrales imposées par le
standard IEEE 802.11a soient bien respectées afin de garantir une bonne qualité de transmission. On
rappelle que la DSP est obtenue en calculant la puissance associée à chaque raie spectrale du signal
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OFDM. Il faut noter que la durée d’un symbole OFDM (80 échantillons) est de 4µs en incluant les 16
échantillons de l’intervalle de garde pour le standard IEEE 802.11a. Par conséquent, la DSP normalisée
de chaque symbole OFDM occupe une largeur de bande égale à 20 MHz dans le cas du standard IEEE
802.11a.

La figure (2.29) montre les différents spectres obtenus à l’entrée et à la sortie de l’amplificateur
au point à 1dB de compression (IBO = 0 dB) ainsi que le masque du standard IEEE 802.11a. Nous
avons choisi cette valeur d’IBO afin de se placer à un point de fonctionnement où la non-linéarité de
l’amplificateur est non-négligeable.
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Figure 2.29: Comparaison des DSP normalisées à l’entrée et à la sortie de l’amplificateur

Nous pouvons observer que l’utilisation du signal de l’IG ne modifie pas le spectre du signal émis
car son insertion à travers la méthode HTR n’impacte pas sur le contenu fréquentiel du symbole OFDM.
Nous pouvons également noter que les méthodes HTR et TRNS entraînent un élargissement du spectre
à l’entrée et à la sortie de l’amplificateur. Ceci est dû à l’utilisation des 12 SPN pour générer le signal
de correction. Cependant, ces remontées restent concentrées sous le masque du standard IEEE 802.11a
pour la valeur de l’IBO considérée. Notons que l’application d’un IBO plus faible que 0 dB entraînera
des remontées spectrales beaucoup plus importantes car la non-linéarité sera plus sévère.

2.6.4 Amélioration du rendement énergétique

Les résultats de la figure (2.28) ont montré que l’application de la méthode HTR permettait une amélio-
ration en IBO d’environ 1.8 dB en comparaison à la méthode TRNS pour la même valeur du TEB et
d’EVM. Cette amélioration permet d’utiliser l’amplificateur à un niveau de puissance plus élevé et par
conséquent d’améliorer le rendement énergétique. Nous allons donc traduire cette amélioration en IBO
apportée par la méthode HTR en terme de rendement énergétique. Pour cela, nous avons évalué le ren-
dement en puissance rajoutée ou rendement PAE (Power Added Efficiency) mesuré de l’amplificateur
tel que [38] :

ηPAE(%) =

(
Ps − Pe
Pdc

)
× 100 (2.50)

où Pe et Ps représentent respectivement la puissance moyenne du signal à l’entrée et à la sortie de
l’amplificateur et Pdc est la puissance totale fournie par l’alimentation. On rappelle que Pe et Ps dépen-
dent de la valeur de l’IBO. La puissance d’alimentation est obtenue par la relation suivante [37] :

Pdc = Vcc × Ic (2.51)

où Vcc et Ic sont respectivement la tension et le courant maximal d’alimentation.
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Chapitre 2. Optimisation de la méthode Tone Reservation pour la réduction du PAPR dans les systèmes OFDM

La figure(2.30) représente l’allure de la courbe du rendement en fonction de l’IBO pour l’amplificateur
de puissance utilisé précédemment.
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Figure 2.30: Rendement de l’amplificateur en fonction de l’IBO

Cette figure montre que le rendement maximal de cet amplificateur est en dessous de 45%. Les
résultats obtenus permettent de faire le lien entre le gain en IBO apporté par la méthode HTR et
l’amélioration en rendement PAE de l’amplificateur. Considérons par exemple le point à 1dB de com-
pression (IBO= 0 dB) où le rendement de l’amplificateur est d’environ 30% et le TEB ' 10−4 avec la
méthode TRNS (voir figure(2.28)). L’application de la méthode HTR permet d’obtenir la même valeur
du TEB en choisissant une valeur d’IBO égale à −1.8 dB, qui correspond à un rendement d’environ
37%. On peut donc conclure qu’au point à 1dB de compression, la méthode HTR permet une améliora-
tion du rendement d’environ 6% en comparaison à la méthode TRNS. Le gain en IBO permet donc de
choisir un autre amplificateur mieux dimensionné, ce qui réduit la consommation électrique.

2.7 Synthèse et conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé une nouvelle approche appelée Hybrid Tone Reservation (HTR),
basée sur l’inclusion du signal de l’intervalle de garde dans le processus de réduction du PAPR dans les
systèmes OFDM. Contrairement à la méthode de réduction du PAPR classique (méthode TR) qui utilise
un nombre de sous-porteuses dédiées à la réduction du PAPR, la méthode HTR proposée ici permet
d’adjoindre les échantillons du signal de l’intervalle de garde à ces sous-porteuses afin d’améliorer la
réduction du PAPR. Pour arriver à cet objectif, nous avons commencé par une étude analytique de la
méthode TR dans le but d’énumérer ses avantages et ses inconvénients. Les performances de la méthode
TR sont limitées par le nombre de sous-porteuses dédiées. Ainsi, nous avons proposé de rajouter le
signal de l’intervalle de garde, d’où la méthode HTR. Nous avons montré que cette nouvelle méthode
permet de reformuler le problème de réduction du PAPR en ajoutant un degré de liberté supplémentaire
dans le processus d’optimisation.

Après une étude préliminaire de la méthode HTR, nous avons évalué en simulation les différents
paramètres d’optimisation dans le cas du standard IEEE 802.11a qui dispose de 12 sous-porteuses nulles
et de 16 échantillons pour le signal de l’intervalle de garde. En définissant des compromis basés sur
le gain de réduction du PAPR, la qualité de transmission et l’augmentation de la puissance moyenne
du signal corrigé, nous avons, grâce à des études statistiques, déterminé le seuil d’écrêtage optimal
ainsi que le coefficient de réglage optimal de la puissance de l’IG. On note que les valeurs pour ces
deux paramètres sont obtenues dans le cas du standard IEEE 802.11a que nous avons choisi d’étudier
de part sa simplicité d’implémentation. En revanche, les mêmes étapes de simulations peuvent être
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appliquées à n’importe quel autre standard utilisant la modulation OFDM et l’ajout de l’intervalle de
garde à l’émission.

Ensuite, les résultats de simulation ont permis de montrer que l’intervalle de garde peut être utilisé
pour améliorer le gain de réduction du PAPR, sans incidence majeure sur le TEB et l’EVM. En effet, la
comparaison des résultats entre la méthode TRNS classique et la méthode HTR a montré que la méthode
HTR permettait d’améliorer la réduction du PAPR d’environ 2 dB à partir d’une CCDF de 10−4. En
outre, les résultats en termes de TEB et d’EVM ont montré que les performances des méthodes TRNS et
HTR sont comparables en présence des distorsions engendrées par un canal BBAG et un canal réaliste.
Une évaluation de la convergence a été réalisée en se basant sur la minimisation du NMSE. Les résultats
de simulation ont permis de montrer que la méthode HTR permet d’atteindre la même valeur du NMSE
en moins d’itérations par rapport à la méthode TRNS, de plus un niveau final du PAPR plus faible est
obtenu.

La dernière partie de ce chapitre a été consacrée à l’évaluation des performances de la méthode HTR
en présence de la non-linéarité de l’amplificateur de puissance, décrite par un modèle de Hammerstein.
Nous avons comparé les performances des méthodes HTR et TRNS en termes de TEB et d’EVM lorsque
l’amplificateur fonctionne autour de son point à 1dB de compression (IBO = 0 dB). À partir des ré-
sultats obtenus, nous avons constaté que la méthode HTR permet une amélioration de l’EVM d’environ
4% et une amélioration du TEB d’un facteur d’environ 2 par rapport à la méthode TRNS. Ensuite, nous
avons comparé les résultats du TEB et de l’EVM en fonction de l’IBO. Ces résultats ont montré que la
méthode HTR permet d’améliorer le gain en IBO d’environ 1.8 dB pour un TEB≤ 10−4, ceci permet
d’utiliser l’amplificateur à des niveaux de puissance plus élevés. La traduction de cette amélioration de
l’IBO en rendement energétique montre une amélioration du rendement énergétique d’environ 6% au
point à 1dB de compression.

L’évaluation et l’analyse spectrale des signaux à l’entrée et à la sortie de l’amplificateur nous ont
permis d’évaluer les possibilités offertes par l’utilisation du signal de l’intervalle de garde pour la réduc-
tion du PAPR tout en respectant les spécifications fréquentielles du standard IEEE 802.11a utilisé. En
effet, les courbes de DSP ont montré que pour le même point de fonctionnement, les spectres à l’entrée
et à la sortie de l’amplificateur respectent bien le masque spectral imposé par le standard. Nous pouvons
donc conclure que l’inclusion du signal de l’intervalle de garde dans le processus de réduction du PAPR
permet d’améliorer le gain de réduction du PAPR tout en maintenant une bonne qualité de transmission.

Compte tenu de la hiérarchisation des contenus multimédia et de l’importance de l’amplificateur
de puissance dans les réseaux sans-fil actuels, plusieurs stratégies de précodage pour l’allocation de
puissance ont été proposées dans la littérature. Ces stratégies tirent profit de la diversité du canal radio
pour optimiser l’allocation de puissance afin d’améliorer la qualité de transmission. En revanche, ces
stratégies ne considèrent pas la non-linéarité de l’amplificateur de puissance comme une contrainte po-
tentielle sur la qualité de service et leurs performances sont rarement associées à celles des méthodes
de réduction du PAPR. Par conséquent, nous proposons dans le chapitre suivant une étude des systèmes
MIMO-OFDM en prenant conjointement en compte les distorsions non-linéaires, la réduction du PAPR
et l’allocation de puissance.
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Chapitre 3

Impact de l’amplificateur de puissance et
du canal radio sur la qualité de

transmission de contenus multimédias

3.1 Introduction

La combinaison des technologies OFDM et MIMO continue de faire l’objet de plusieurs travaux de
recherche consacrés au déploiement des réseaux sans-fil. Ces deux technologies sont d’ailleurs dé-
ployées dans plusieurs standards de communication actuels à l’instar de la LTE, du WiMAX ou encore
du WLAN [104]. Ces technologies permettent d’assurer la transmission de services à très haut débit
(vidéo, images, etc.) tout en maintenant la qualité de service dans les environnements propices aux
phénomènes de multi-trajets [103]. La technologie OFDM est une modulation multi-porteuses per-
mettant d’exploiter la diversité fréquentielle du canal radio afin d’améliorer l’efficacité spectrale, la
robustesse des transmissions contre les évanouissements du canal radio, etc. La technologie MIMO
quant à elle est basée sur l’utilisation de plusieurs antennes à l’émission et à la réception. Elle permet
d’exploiter la diversité spatiale du canal radio afin d’améliorer la fiabilité du lien radio ou d’accroître les
débits de transmission[125].

L’implémentation et l’exploitation des possibilités offertes par la technologie MIMO diffèrent selon
la connaissance ou non de l’état du canal radio. Lorsque l’émetteur et le récepteur ont une connais-
sance de l’état du canal radio ou CSI, le système MIMO peut opérer en boucle fermée. En revanche,
lorsque l’émetteur n’a aucune connaissance de la CSI, le système opère en boucle ouverte [3] [5].
L’implémentation d’un système MIMO en boucle ouverte requiert une complexité de calcul très im-
portante à la réception. En boucle fermée, la connaissance de la CSI permet de mieux optimiser la
capacité du système MIMO tout en minimisant la complexité. Cependant, l’efficacité des systèmes
MIMO en bouche fermée est vulnérable aux erreurs introduites par l’estimation de la CSI [46]. Dans
ce chapitre, nous nous intéressons à la transmission des contenus multimédias hiérarchisés à travers un
système MIMO-OFDM en boucle fermée. Le principe consiste à décomposer le contenu à transmettre
en plusieurs couches de qualités classées par ordre d’importance décroissante et appliquer des stratégies
de protection contre les erreurs de transmission.

Dans ce contexte, plusieurs stratégies d’optimisation de la transmission en terme de qualité de ser-
vice sont proposées dans la littérature. Ces stratégies exploitent tout d’abord la connaissance de la CSI à
l’émission pour décomposer le canal MIMO en plusieurs sous-canaux SISO virtuels et hiérarchisés par
ordre décroissant suivant les valeurs du RSB. Un algorithme de précodage est utilisé par la suite visant
à allouer une puissance sur chaque sous-canal SISO. Le précodage est une stratégie qui consiste à al-
louer, de façon inégale la puissance totale disponible sur les différents sous-canaux SISO selon un critère
d’optimisation bien défini. Au regard de la différence d’importance entre les couches de qualité à trans-
mettre, les stratégies d’allocation inégale de puissance ou stratégies UPA sont les plus répandues dans la
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littérature [95][5]. En effet, les résultats montrent que ces stratégies permettent d’optimiser la qualité de
service tout en garantissant une bonne robustesse de la transmission. Dans [5] par exemple, une stratégie
UPA connue sous le nom de Content Based Precoder (CBP) a été proposée. Elle permet de prendre en
compte conjointement plusieurs paramètres de la chaîne de transmission (canal radio, sensibilité des
couches de qualité, modulation numérique, etc) pour l’allocation de puissance sur les différents sous-
canaux SISO. Dans le cadre de la transmission d’images sur un canal sans-fil, les résultats ont montré
que ce précodeur permet d’améliorer la qualité visuelle des images tout en garantissant la robustesse du
système face aux dégradations du canal, contrairement aux précodeurs classiques à savoir le précodeur
Water-Filling (WF)[126], le précodeur Minimum Mean Squared Error (MMSE)[126], le précodeur Min-
imum Bit Error Rate (MBER)[127], le précodeur Max-dmin (Minimum Distance Criterion)[128] et le
précodeur E-dmin (Equal Distance Criterion)[129].

D’autre part, les systèmes MIMO-OFDM génèrent des signaux à très fortes fluctuations d’enveloppe.
Ces fluctuations sont caractérisées par un PAPR très élevé. La transmission des signaux à fortes fluc-
tuations d’enveloppe est très vulnérable à la non-linéarité des composants électroniques, en particulier
l’AP [88]. Or, ce dernier est indispensable dans toute chaîne de communication sans-fil et représente
l’élément qui consomme le plus d’énergie. Pour éviter les distorsions non-linéaires, les stratégies de
précodage traditionnelles proposent de limiter la puissance totale afin de rester dans la zone linéaire de
fonctionnement de l’AP [102]. En revanche, cette solution n’est pas optimale car elle contribue à une
réduction de l’efficacité énergétique [103].

D’autres solutions proposent la réduction du PAPR afin de réduire l’impact de la non-linéarité sur la
qualité de transmission. Nous pouvons citer par exemple la méthode Partial Transmit Sequence (PTS)
qui utilise les codes spatio-fréquentiels en bloc d’Alamouti [130], la méthode Joint Channel Estimation
and Precoding [131] et la méthode TR [101]. D’autres méthodes sont également proposées dans [97]
[98] et [99] [100]. Cependant, la méthode TR, qui appartient à la famille des méthodes dites “d’ajout du
signal”, tend à être très implémentée dans la majorité des standards de communication actuels. Ce choix
se justifie par les avantages qu’elle offre tels que sa simplicité d’implémentation et sa rapidité de conver-
gence. Le principe de la méthode TR consiste à rechercher le signal de correction du PAPR en utilisant
un processus d’optimisation. Nous pouvons citer les algorithmes d’optimisation SOCP (Second Order
Cone Programming) qui utilisent les codes Spatio-Temporels (STBC) ou les codes spatio-fréquentiels
(SFBC) d’Alamouti [132][133] pour la réduction du PAPR dans systèmes MIMO-OFDM en boucle ou-
verte. En boucle fermée, certains travaux proposent de réduire indépendamment le PAPR sur chaque
branche du système en utilisant les algorithmes d’optimisation classiques comme le gradient conjugué
[3]. Cependant, ces travaux ne considèrent pas une modélisation réaliste de la chaîne de communication.

Malgré les avantages qu’offrent les stratégies de précodage pour l’optimisation de la qualité de
service et les méthodes de réduction du PAPR pour l’optimisation de l’efficacité énergétique, ces deux
familles d’optimisation sont généralement implémentées de façon indépendante l’une de l’autre. Or
l’objectif global d’une chaîne de transmission MIMO-OFDM est d’améliorer conjointement la qualité
de service et l’efficacité énergétique. Dès lors, cette indépendance entre les processus d’optimisation ne
permet pas une optimisation globale de la chaîne de transmission. Plusieurs auteurs se sont intéressés à
cette problématique dans la littérature. Dans [6], une étude des systèmes MIMO-OFDM en présence de
la non-linéarité a été proposée permettant de déterminer un compromis entre la distorsion non-linéaire
et la qualité de transmission. Cependant, le contexte de cette étude ne s’intéresse pas à l’optimisation
de la transmission des contenus multimédias hiérarchisés à travers un système MIMO-OFDM précodé.
Dans [134], une étude similaire a été proposée pour un système mono-antenne. Dans [135] les auteurs
ont proposé une stratégie d’optimisation du précodeur WF en prenant en compte la non-linéarité de l’AP
et les caractéristiques du canal radio. Cependant, le contexte de cette étude n’intègre pas les spécificités
du contenu à transmettre.

Dans ce troisième chapitre, nous allons apporter une contribution par rapport à l’état de l’art. Le
contexte de cette contribution s’inscrit dans l’évaluation de l’impact de la non-linéarité et de la réduc-
tion du PAPR par la méthode TR sur les performances globales d’un système MIMO-OFDM dédié à
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la transmission des contenus multimédia hiérarchisés. Nous commencerons ce chapitre par un rappel
sur les différentes stratégies de précodage dans un système MIMO-OFDM en boucle fermée. Ensuite,
nous présenterons le schéma de transmission des contenus hiérarchisés dans un système MIMO-OFDM
précodé. Afin d’améliorer la qualité de transmission en présence de la non-linéarité de l’AP, nous
présenterons également une extension de la méthode TR dans ce schéma de transmission. Après avoir
décrit le contexte de simulation, nous évaluerons succinctement l’impact de la non-linéarité et de la
réduction du PAPR sur les performances globales de la chaîne. Les résultats issus de cette étude nous
permettront de conclure sur les possibilités offertes par la stratégie de précodage et la réduction du PAPR
pour l’amélioration des performances globales de la chaîne.

3.2 Stratégie de transmission d’un contenu multimédia hiérarchisé dans
un système MIMO-OFDM en boucle fermée

Un système MIMO offre de nombreux avantages grâce à son architecture contrairement à un système
SISO. Plus spécifiquement, la connaissance de la CSI à l’émission permet d’optimiser la transmission
dans un système MIMO-OFDM en boucle fermée en termes de débit, de robustesse, d’efficacité énergé-
tique et de qualité de service [5, 17]. Dans un tel système, plusieurs techniques d’estimation de la CSI
sont implémentées [136, 137, 138] avec une voie de retour entre l’émetteur et le récepteur, permettant
d’échanger les informations sur la CSI. En pratique, certains standards de communication réservent une
séquence de symboles pilotes ou séquence d’apprentissage, connues par l’émetteur et le récepteur, pour
l’estimation de la CSI. Lorsque l’émetteur a une connaissance parfaite de la CSI, l’optimisation des per-
formances peut être réalisée par l’intermédiaire des algorithmes de précodage linéaire ou précodeurs.
La mise en place d’un algorithme de précodage consiste tout d’abord à décomposer le canal MIMO en
sous-canaux SISO indépendants, décorrélés et hiérarchisés par ordre décroissant selon les valeurs du
RSB. Les précodeurs exploitent ensuite cette décomposition pour optimiser l’allocation de la puissance
sur les différents sous-canaux SISO selon un ou plusieurs critères. Dans la suite de cette section, nous
présenterons le principe du précodage linéaire pour la transmission d’un contenu hiérarchisé dans un
système MIMO-OFDM.

3.2.1 Stratégies de précodage classiques

Nous considérons un système MIMO-OFDM (Nt×Nr) constitué de Nt antennes à l’émission et de Nr

antennes à la réception. Pour la modulation OFDM, chaque symbole OFDM est constitué de N sous-
porteuses. La figure (3.1) présente l’architecture simplifiée de la chaîne de communication considérée.
L’émetteur exploite la CSI pour optimiser la transmission par le biais d’un précodage linéaire. Les
symboles numériques précodés sont ensuite regroupés par paquets de N éléments dans le domaine
fréquentiel pour effectuer la modulation OFDM sur chacune des Nt branches d’antennes.
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Figure 3.1: Synoptique de la chaîne MIMO-OFDM précodée [4]
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Après la modulation OFDM, un AP est utilisé pour augmenter la puissance moyenne des signaux
avant la transmission sur le canal MIMO-OFDM. À la réception, la démodulation OFDM permet de
transformer les signaux reçus en symboles numériques. Ensuite, le décodage linéaire est appliqué avant
la démodulation numérique. Le décodage linéaire est généralement réalisé en appliquant l’inverse de
l’opération de précodage linéaire.

On rappelle que les échantillons du signal OFDM sont obtenus en utilisant la formule générale
suivante :

xn =
1√
N

N−1∑
k=0

Xk e
j2πnk
N , 0 ≤ n ≤ N − 1 (3.1)

où {xn}n=0,··· ,N−1 est l’ensemble des échantillons du signal OFDM dans le domaine temporel et
{Xk}k=0,··· ,N−1 représente l’ensemble des symboles numériques précodés modulant chacune des N
sous-porteuses.

On considère généralement dans la littérature le système MIMO-OFDM comme un ensemble de
N systèmes MIMO (Nt × Nr) en bande étroite et indépendants [4]. En effet, les N sous-porteuses
utilisées pour la modulation OFDM sont orthogonales, indépendantes et identiquement distribuées. Ces
propriétés permettent au système MIMO-OFDM de garder l’hypothèse de bande étroite sur chaque
sous-porteuse de la bande passante dans le domaine fréquentiel [5]. Ainsi, lorsque le précodage linéaire
est réalisé dans le domaine fréquentiel, on considère généralement chaque système MIMO précodé en
bande étroite.

La figure (3.2) illustre le schéma en blocs matriciels d’un système MIMO précodé en bande étroite
dans le domaine fréquentiel. Après la modulation numérique, les symboles numériques sont précodés
par le biais de la matrice F . Les symboles numériques précodés sont ensuite amplifiés avant d’être trans-
mis sur le canal MIMO en bande étroite noté H . Un bruit additif n modélisant les différentes sources
de dégradations extérieures est rajouté au signal transmis. En réception, les symboles numériques reçus
sont décodés par le biais de la matrice G.

S[NT×1]
Fd

HF G

n

Y[NR×1]

CSI

Figure 3.2: Système MIMO précodé en bande étroite [5]

L’équation de transmission correspondante à ce système dans le domaine fréquentiel est donnée par
la relation suivante :

Y = G.H.F.S +G.n (3.2)

où S et Y représentent respectivement les vecteurs des symboles numériques émis et reçus de taille
(Nt × 1) et (Nr × 1). H est la matrice du canal MIMO de taille (Nr × Nt). F est la matrice de
précodage de taille (Nt ×Nt), G est la matrice de décodage de taille (Nr ×Nr) et n est le vecteur du
bruit additif de taille (Nr × 1).

On suppose que les symboles numériques sont indépendants, identiquement distribués et décorrélés
du bruit additif, tel que [5] :

E[S.S∗] = PT .INt E[n.n∗] = R E[S.n∗] = 0 (3.3)

où PT est la puissance totale disponible, INt est la matrice identité de taille (Nt×Nt) etR est la matrice
de covariance du bruit. (.∗) désigne l’opération de transposée-conjuguée.

La contrainte sur la puissance totale disponible à l’émission notée PT est équivalente à la relation
suivante [5]:

Tr((F.S).(F.S)∗) = ||S.F ||2F = PT (3.4)
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où Tr(A) est la trace de la matrice A; ||.||2F désigne la norme Euclidienne [85] et PT représente la
puissance totale à l’émission.

L’étape commune à tous les précodeurs linéaires est appelée la transformation virtuelle. Cette étape
permet de blanchir le bruit n et de diagonaliser la matrice du canal MIMOH pour obtenir b sous-canaux
SISO décorrélés tel que b ≤ min(Nt, Nr) [85]. Dans la littérature, la transformation virtuelle est souvent
réalisée par des opérations matricielles en suivant les trois étapes principales suivantes [128, 19] :

1. Blanchiment du bruit: le vecteur de bruit n subit un traitement permettant de rendre ses éléments
indépendants et identiquement distribués avec une variance unitaire;

2. Diagonalisation du canal MIMO: la matrice de canal H subit une décomposition en valeurs sin-
gulières en appliquant l’algorithme SVD pour obtenir un canal MIMO virtuel noté Hv;

3. réduction de la dimension: la matrice de canal virtuel Hv est réduite à une taille (b × b). Ceci
permet d’avoir b sous-canaux SISO décorrélés et indépendants.

Afin d’aboutir à la transformation virtuelle, la structure des matrices de précodage F et de décodage
G doit être sous la forme d’un produit de deux matrices, tel que [139] :

F = Fv.Fd et G = Gd.Gv (3.5)

où Fv et Gv sont respectivement des matrices unitaires de taille (Nt × b) et (Nr × b). Les matrices Fd
et Gd sont respectivement les matrices de précodage et de décodage de taille (b× b)

La figure (3.3) illustre la transformation virtuelle du système MIMO précodé en bande étroite dans
le domaine fréquentiel.

S[NT×1]

Fd Fv H
Fd Gv Gd

n

Y[NR×1]

F G

Optimisation Canal MIMO virtuel Hv = Gv ·H · Fv

CSI

Figure 3.3: Transformation virtuelle d’un système MIMO précodé en bande étroite [5]

Les matrices Fv et Gv servent à blanchir le bruit, à diagonaliser et à réduire la dimension du canal
MIMO H . Elles sont directement obtenues à partir de la décomposition SVD de la matrice du canal H ,
tel que :

Hv = Gv.H.Fv (3.6)

Les matrices Fd etGd permettent d’optimiser la transmission suivant un critère donné. Les éléments
de ces deux matrices sont généralement obtenus en utilisant un algorithme d’optimisation.

Étant donné que la matrice Fv est unitaire, la matrice de précodage Fd est toujours soumise à la
contrainte sur la puissance totale d’émission, tel que :

||Fv.Fd.S||2F = ||Fd.S||2F = PT (3.7)

À travers cette transformation virtuelle, la relation entre le signal émis et le signal reçu, donnée à
l’équation (3.2) peut être exprimée comme suit:

Y = Gd.Gv.H.Fv.Fd.S +Gd.Gv.n

= Gd.Hv.Fd.S +Gd.nv (3.8)
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où nv = Gvn est le vecteur de bruit virtuel de matrice de covariance Rnv = Ib; avec Ib la matrice
identité de taille (b× b).

La matrice du canal MIMO virtuel Hv est une matrice diagonale de taille (b× b) dont les éléments
sont strictement positifs et rangés dans l’ordre décroissant, tel que :

Hv =

 σ1 · · · 0
...

. . .
...

0 · · · σb

 , où σ1 ≥ · · · ≥ σb > 0 (3.9)

Les valeurs singulières {σ2i }i=1,··· ,b correspondent aux RSB des b sous-canaux SISO. On définit le
gain total du système MIMO par la relation suivante [5]:

σ =

√√√√ b∑
i=1

σi2 (3.10)

où σi représente le RSB du sous-canal SISO numéro i.

La matrice virtuelleHv donne une connaissance de la CSI et permet de réaliser le précodage linéaire
par l’intermédiaire des matrices Fd et Gd. Dans la littérature, on distingue deux grandes familles de
précodage en fonction de la forme diagonale ou non-diagonale de ces deux matrices [17][5]. Ainsi,
lorsque ces matrices sont diagonales, on parle de précodeurs diagonaux, sinon on parle de précodeurs
non-diagonaux.

La transformation virtuelle du canal MIMO en b sous-canaux décorrélés et indépendants présente
l’avantage de simplifier l’architecture du récepteur en exploitant les propriétés de la détection Maximum
de Vraisemblance (MV), même pour des modulations numériques d’ordre important. En utilisant la
détection MV, il a été démontré que la matrice de décodageGd n’a aucune influence sur les performances
du système [5][128]. Elle peut donc être considérée comme une matrice identité de taille (b× b) tel que
:

Gd = Ib =

 1 · · · 0
...

. . .
...

0 · · · 1

 (3.11)

Dans la suite de ce chapitre, nous supposons que le récepteur MIMO-OFDM est doté d’un détecteur
MV.

3.2.1.1 Les précodeurs diagonaux

Les précodeurs diagonaux sont définis par une matrice de précodage Fd diagonale, tel que :

Fd =

 f1 · · · 0
...

. . .
...

0 · · · fb

 et Gd =

 1 · · · 0
...

. . .
...

0 · · · 1

 (3.12)

Après la transformation virtuelle en b sous-canaux SISO, le symbole numérique reçu sur chaque
sous-canal SISO est donné par la relation suivante :

Yi = σi.fi.Si + nvi , i = 1, · · · , b (3.13)

où Si et Yi représentent respectivement les symboles numériques émis et reçu sur le sous-canal SISO
numéro i. nvi représente le bruit virtuel sur le sous-canal SISO numéro i.

À partir de la relation (3.13), on constate que les précodeurs diagonaux permettent une décorrélation
entre les différentes voies SISO. Ceci a l’avantage de réduire la complexité du décodage[5]. La figure
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Figure 3.4: Principe du précodage diagonal [5]

(3.4) illustre le principe du précodage diagonal. Elle montre que les différentes voies du système MIMO
virtuel fonctionnent en parallèle et sont complètement décorrélées les unes des autres.

Plusieurs précodeurs diagonaux existent dans la littérature en fonction du critère considéré lors du
calcul des coefficients de la matrice de précodage Fd. Nous pouvons citer les précodeurs classiques
suivants :

• Le précodeur Water-Filling (WF) [126] : le principe de base de ce précodeur est de maximiser
la capacité du système MIMO en bande étroite, donnée par la relation suivante :

C =

b∑
i=1

log2
(
1 + |fi.σi.Si|2

)
(3.14)

Les coefficients {f2i }i=1,··· ,b représentent la solution d’un problème d’optimisation par la méth-
ode de Lagrange sous contrainte de la puissance totale d’émission PT . Contrairement à d’autres
précodeurs diagonaux, le précodeur WF réparti équitablement la puissance entre les b sous-canaux
SISO lorsque les valeurs du RSB sont élevées ({σi � 1}i=1,··· ,b), tel que :

|fi.Si|2 =
PT
b
, ∀i (3.15)

Ainsi, le précodeur WF ne permet pas de mettre en place une stratégie UPA lorsque les distorsions
du canal radio sont relativement moins importantes [5].

• Le précodeur MBER (Minimisation du TEB): Ce précodeur a été proposé dans [127] pour
minimiser le TEB du système de transmission. Les coefficients {f2i }i=1,··· ,b sont obtenus par une
optimisation Lagrangienne. Ce précodeur permet d’assurer une stratégie UPA et peut sacrifier les
voies SISO considérées comme trop défavorables au sens du TEB. Ainsi, la valeur du coefficient
de précodage est fixée à zéro pour un sous-canal SISO donné lorsque la valeur du RSB est très
faible [5].

• Le précodeur MMSE (Minimisation de l’Erreur Quadratique Moyenne) [126]: Ce précodeur
consiste à minimiser l’erreur quadratique moyenne du système MIMO grâce à une méthode
d’optimisation robuste et de faible complexité. Étant donné les vecteurs de symboles numériques
émis {Si}i=1,··· ,b et reçus {Yi}i=1,··· ,b, le critère à minimiser par ce précodeur est donné par la
relation suivante :

b∑
i=1

E
[
|(σi.fi − 1) .Si + nvi |

2
]

(3.16)

Comme pour les précodeurs WF et MBER, ce précodeur peut sacrifier les sous-canaux SISO
considérés comme défavorables. Il permet également d’assurer une stratégie UPA où la puissance
allouée à chaque sous-canal SISO est inversement proportionnelle à la valeur du RSB. Ainsi, le
précodeur MMSE alloue toujours plus de puissance aux sous-canaux SISO ayant les plus faibles
valeurs de {σi}i=1,··· ,b.
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3.2.1.2 Les précodeurs non-diagonaux

Les précodeurs non-diagonaux sont définis par une matrice de précodage Fd non-diagonale. La fig-
ure (3.5) illustre le principe du précodage non-diagonal. Contrairement au précodage diagonal, les
différentes voies du système MIMO ne sont plus décorrélées. En effet, la forme non-diagonale de la
matrice Fd ne permet pas de réduire la complexité du décodage MV qui est dans ce cas égale à M b pour
une modulation numérique d’ordre M . En revanche, elle fournit aux précodeurs un degré de liberté
supplémentaire permettant de modifier les géométries des constellations de réception [5].
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Figure 3.5: Principe du précodage non-diagonal [5]

Parmi les précodeurs non-diagonaux proposés dans la littérature, nous pouvons citer :

• Le précodeur Max-dmin [128]: ce précodeur détermine les coefficients de la matrice Fd de façon
à maximiser la distance minimale (dmin) entre les différents éléments de la constellation en ré-
ception. On définit la distance minimale dmin par la relation suivante [128] :

dmin(Fd) = min
(Sk,Sl)∈C,Sk 6=Sl

||Hv.Fd.(Sk − Sl)|| (3.17)

où C représente l’ensemble des symboles complexes de la constellation.

La solution optimale consiste donc à rechercher la matrice Fd dont les éléments permettent de
maximiser dmin. Néanmoins, le précodeur Max-dmin possède un inconvénient majeur lié à la
complexité de décodage MV car celle-ci croît exponentiellement avec le nombre de sous-canaux
considérés [5].

• Le précodeur E-dmin [129]: ce précodeur est une extension du précodeur Max-dmin permettant de
réduire la complexité de décodage MV. Malgré ses performances moins bonnes en comparaison
au précodeur Max-dmin, ce précodeur offre un bon compromis entre la dégradation du TEB et la
complexité du décodage MV [5].

3.2.2 Stratégie de précodage basée sur le contenu (CBP)

Comme nous l’avons vu, les précodeurs déterminent les coefficients de la matrice de précodage Fd de
sorte à optimiser un critère propre (TEB, capacité, erreur quadratique moyenne, etc.) de la chaîne de
transmission. Malgré la bonne robustesse offerte par ces précodeurs, plusieurs travaux dans la littérature
ont démontré que ces derniers présentent des limites dans un contexte de transmission de contenus
multimédias [86][5]. En effet, pour réduire les distorsions liées au canal radio, la plupart des contenus
multimédias sont fortement hiérarchisés. Or, les stratégies UPA classiques réalisent une optimisation
sur l’ensemble des sous-canaux SISO sans prendre en compte les spécificités de cette hiérarchisation.
Ceci a pour conséquence d’améliorer les performances du système au sens du critère choisi, sans pour
autant garantir la qualité de service globale des contenus transmis.

Par exemple, la transmission robuste d’une image JPWL nécessite la prise en compte de l’importance
des différentes couches de qualité dans le processus d’optimisation. En effet, la puissance allouée doit
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permettre d’optimiser le critère tout en protégeant les données d’en-têtes qui contiennent les informa-
tions spécifiques au décodage de l’image. Pour répondre à cette problématique, J. Abot a proposé dans
sa thèse un nouveau précodeur diagonal basé sur le contenu, encore appelée précodeur CBP [5]. Ce pré-
codeur prend conjointement en compte plusieurs paramètres de la chaîne pour optimiser la transmission
des contenus multimédias hiérarchisés dans un système MIMO-OFDM.

Le principe de base du précodage CBP est illustré à la figure(3.6) pour un système MIMO en bande
étroite dédié à la transmission des images codées suivant la norme JPWL présentée au chapitre 1.
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Figure 3.6: Principe du précodage CBP [5]

Comme la majorité des standards de transmission de contenus multimédia, le codeur JPWL intè-
gre des fonctionnalités permettant de transformer l’image originale en couches de qualité hiérarchisées,
c’est-à-dire classées selon un ordre d’importance décroissante. Il faut aussi noter que selon la hiérarchi-
sation du standard JPWL, le décodage d’une couche de qualité est tributaire du décodage de la couche
de qualité précédente. Il est donc indispensable d’assurer le décodage correct de la couche de qual-
ité transmise sur la voie courante avant d’assurer le décodage de la couche suivante. Contrairement
aux précodeurs classiques, le précodeur CBP intègre cette hiérarchisation conjointement avec d’autres
paramètres de la chaîne de communication (ordre de la modulation, capacité de correction du CCE, RSB
des sous-canaux SISO) pour optimiser la qualité de transmission.

Tout d’abord, le précodeur CBP décompose le canal MIMO en b sous-canaux SISO ordonnés par
ordre du RSB décroissant (σ1 ≥, · · · ,≥ σb). Ensuite, les couches de qualité sont associées aux sous-
canaux SISO selon un processus d’allocation successive de la puissance. Pour garantir la robustesse de
transmission, ce processus d’allocation successive commence toujours par associer la couche de qualité
la plus importante au sous-canal SISO ayant le meilleur RSB. La qualité de transmission quant à elle est
fixée grâce au critère du TEB cible {TEBc,i}i=1,··· ,b à atteindre sur chacune des b couches de qualité.
Le TEB cible est généralement obtenu en fonction des différents paramètres de la chaîne comme le
rendement du code correcteur, l’ordre de la modulation numérique et le taux d’erreurs binaires imposé
par l’utilisateur après le décodage canal.

Pour une modulation QAM, les coefficients de précodage {fi}i=1,··· ,b sont déterminés successive-
ment selon la relation suivante [5] :

fi
2 = 2(Mi−1)

3σi2

[
erf−1

(
1− TEBc,i

√
Milog2Mi

2(
√
Mi−1)

)]2
, 0 ≤ i < b

Sachant que:
b∑
i=0
|fi.Si|2 = PT

(3.18)

où erf(.) est la fonction d’erreur complémentaire gaussienne, σi, Mi et TEBc,i représentent respec-
tivement le RSB, l’ordre de modulation et le TEB cible à atteindre sur la voie SISO numéro i.

La stratégie d’allocation mise en place par le biais du précodeur CBP permet tout d’abord d’affecter
les couches de qualité aux sous-canaux SISO en considérant une association fine entre l’importance de
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la couche de qualité et la puissance allouée par le précodeur. Ensuite, la prise en compte de l’ordre
de la modulation numérique permet de compenser une perte de robustesse suite à une augmentation de
l’efficacité spectrale de la modulation. Enfin, la prise en compte de la capacité de correction du CCE à
travers le TEB cible permet, par exemple d’économiser la puissance à allouer sur les couches où le CCE
possède un fort pouvoir de correction.

Le mécanisme d’allocation successive de puissance par le précodeur CBP est tributaire du RSB
sur les sous-canaux SISO. Ainsi, certaines voies SISO à l’exception de la première voie peuvent être
sacrifiées (fi = 0, i = 2, · · · , b), notamment les voies ayant des faibles valeurs du RSB. En effet, le
décodage JPWL d’une couche de qualité dépend obligatoirement du décodage des couches de qualité
précédentes. Cette exigence est assurée par la notion de TEB cible introduite sur chaque voie. L’objectif
du précodeur CBP consiste donc à déterminer successivement la puissance nécessaire pour atteindre le
TEB cible sur les différentes couches de qualité sous contrainte de la puissance totale disponible [5].
Au vu des performances offertes par le précodeur CBP pour la transmission de contenus hiérarchisés,
nous avons fait le choix de l’utiliser dans la suite de nos travaux. À noter que d’autres précodeurs
similaires peuvent également être utilisés. Cependant, l’objectif de ce chapitre ne consiste pas à évaluer
les performances du système en présence de tous les précodeurs exitants. Plus spécifiquement, il s’agit
d’évaluer les performances du système en présence d’une solution de précodage permettant l’allocation
inégale de puissance.

3.3 Extension de la méthode TR pour la réduction du PAPR dans un
système MIMO-OFDM précodé

Le signal OFDM sur chaque branche du système MIMO-OFDM est obtenu en sommant N sinusoïdes
avec des phases et des amplitudes différentes comme le montre l’équation (3.1). Ceci conduit mal-
heureusement à de fortes fluctuations d’enveloppe des signaux caractérisées par un PAPR élevé. Ces
fluctuations sont d’autant plus importantes dans un système MIMO-OFDM précodé intégrant la décom-
position SVD et le précodage linéaire [96]. Ainsi, les systèmes MIMO-OFDM précodés présentent une
vulnérabilité importante face à la non-linéarité des composants électroniques utilisés dans la chaîne de
communication, en l’occurrence l’AP.

Pour éviter les dégradations des signaux, les stratégies de précodage disponibles considèrent alors
un niveau de puissance limité, compris dans la zone linéaire de fonctionnement de AP. D’autre part, la
puissance totale est supposée constante quelque soit l’évolution des paramètres de la chaîne. Ces deux
hypothèses ne permettent pas d’améliorer l’efficacité énergétique. Pour y remédier, une autre solution
consiste à réduire le PAPR des signaux afin de travailler avec des niveaux de puissance plus élevées.
Ainsi, B. Koussa a proposé dans sa thèse [3] d’évaluer le lien qui existe entre le gain en réduction du
PAPR et la qualité de transmission dans un système MIMO-OFDM précodé. Cependant, ces travaux
ne considèrent pas les non-linéarités générées conjointement par les différents AP sur chaque branche
du système MIMO-OFDM. Ceci limite l’évaluation réaliste de l’apport de la réduction du PAPR dans
un tel système. Par conséquent, nous proposons d’étudier dans une configuration réaliste l’impact de la
méthode TR sur la qualité de transmission dans un système MIMO-OFDM.

3.3.1 Schéma de transmission

Le schéma de transmission que nous utiliserons est dédié à la transmission d’une image JPWL décom-
posée en couches de qualité hiérarchisées. L’optimisation de la qualité de transmission intègre con-
jointement les caractéristiques du codeur JPWL et la stratégie CBP présentée précédemment. La figure
(3.7) illustre le synoptique du système MIMO-OFDM étudié. La bande passante disponible est divisée
en N sous-porteuses étroites et orthogonales. À l’émission, le codeur JPWL est utilisé pour décomposer
l’image originale en b flux binaires correspondant à b couches de qualités hiérarchisées. Une modula-
tion numérique d’amplitude en quadrature (QAM) est ensuite appliquée sur chaque flux binaire avant
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l’opération de précodage CBP. On rappelle que le précodage a pour but d’allouer de façon inégale la
puissance aux différents sous-canaux SISO sur lesquels seront transmis les symboles numériques. Les
symboles numériques précodés sont ensuite multiplexés (“Beamforming”) sur les différentes branches
du système afin d’effecteur la modulation OFDM. Le PAPR des signaux OFDM sur l’ensemble des
branches est ensuite réduit avant la phase d’amplification. En réception, les opérations inverses sont
appliquées afin de décoder l’image reçue.
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Figure 3.7: Schéma bloc du système MIMO-OFDM précodé [5]

Soit Hn le canal MIMO (Nt ×Nr) correspondant à la sous-porteuse numéro n. Grâce à un simple
changement d’indice des variables de l’équation (3.6), la décomposition SVD de la matrice Hn est
donnée par la relation suivante :

Hvn = Gvn .Hn.Fvn , avec Fn = Fvn .Fdn et Gn = Gdn .Gvn , n = 0, · · · , N − 1 (3.19)

où Hvn est la matrice du canal MIMO virtuel relative à la sous-porteuse n. Fn et Gn correspondent
respectivement aux matrices de précodage et de décodage relatives à la sous-porteuse n.

Dans un système MIMO-OFDM utilisant la décomposition SVD, les matrices {Fvn} et {Gvn} sont
généralement utilisées comme des “filtres” de pré-traitement et post-traitement à l’émission et à la récep-
tion respectivement [140]. Concrètement, ces opérations de “filtrage” généralement désignées sous le
nom de “Beamforming” permettent la transformation virtuelle du canal MIMO-OFDM tout en utilisant
toutes les antennes à l’émission et à la réception.

On considère que chaque matrice Hn est décomposée en b sous-canaux SISO. Du côté de l’émetteur
illustré à la figure 3.7(a), la hiérarchisation du contenu multimédia à transmettre en différentes couches
de qualité est réalisée par le biais du codeur JPWL. Le codage canal est réalisé sur chaque couche de
qualité en utilisant les codes RS fournis par le standard JPWL. On rappelle qu’un code RS est défini par
un nombre de blocs de symboles en entrée et un nombre de blocs de symboles en sortie notés respec-
tivement Ni et K. Le paramètre K étant commun à tous les codes RS du standard JPWL. L’allocation
de puissance sur chaque sous-porteuse est réalisée par l’intermédiaire des matrices de précodage {Fdn}.
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Après le précodage, les matrices {Fvn} issues de la décomposition SVD du canal MIMO-OFDM sont
utilisées pour réaliser la procédure de “Beamforming” sur chaque sous-porteuse.

Pour réaliser la modulation OFDM sur la branche numéro m, il est nécessaire de regrouper les
symboles précodés et filtrés par paquets de N éléments, tel que :

xm = IFFT ({Xmn}n=0,··· ,N−1), m = 1, · · · , Nt (3.20)

où xm est le signal OFDM dans le domaine temporel sur la branche numéro m et IFFT (.) désigne
l’algorithme IFFT.

On rappelle que lorsque la valeur de N est relativement élevée, on peut invoquer le théorème de la
Limite Centrale de Lyapounov pour déterminer la puissance moyenne des signaux sur chaque branche
du système MIMO-OFDM, tel que [7] :

E
[
|xm|2

]
' P, m = 1, · · · , Nt (3.21)

où P représente la puissance moyenne sur la branche numéro m.

Après la modulation OFDM, la méthode TR est utilisée pour réduire le PAPR des signaux avant
la phase d’amplification. On rappelle que la réduction du PAPR doit se faire sans augmentation de
la puissance moyenne. Comme nous pouvons voir à la figure 3.7(b), les opérations de décodage et
de démodulation sont appliquées à la réception afin de récupérer l’image reçue. Nous utiliserons les
données disponibles à la réception pour évaluer les performances du schéma de transmission en terme
de qualité de transmission.

3.3.2 Définition du PAPR et implémentation de la méthode Tone Reservation

Soit un vecteur de symboles numériques X = [X0, · · · , XN−1] dans le domaine fréquentiel à l’entrée
d’un système SISO-OFDM. La réduction du PAPR par la méthode TR consiste à utiliser un ensemble de
sous-porteuses de la bande passante disponible pour générer un signal de correctionC = [C0, · · · , CN−1]
du PAPR, tel que (voir chapitre 2) :

min
c
PAPR (x+ c)

PAPR (x+ c) < PAPR (x)

(3.22)

où x+ c = IFFT (X + C).

Contrairement à d’autres méthodes de réduction du PAPR, la méthode TR permet de garantir la com-
patibilité descendante1 en utilisant les sous-porteuses nulles des différents standards de communication
pour générer le signal de correction.

Dans un système MIMO-OFDM, les matrices de précodage {Fdn} et de beamforming {Fvn} sont
différentes les unes des autres. Ceci entraîne de fortes fluctuations d’enveloppes des signaux à amplifier
({xm}) en comparaison aux systèmes MIMO-OFDM non-précodés [141]. On caractérise le niveau de
ces fluctuations par le maximum du PAPR relatif à toutes les antennes d’émission, tel que [141] :

PAPRMIMO = max
1≤m≤Nt

PAPR(xm) (3.23)

où xm représente le signal OFDM dans le domaine temporel sur la branche numéro m.

L’implémentation de la méthode TR dans un système MIMO-OFDM a pour objectif de réduire la
variable PAPRMIMO. Ceci consiste donc à réduire conjointement le PAPR sur les différentes branches

1Le récepteur n’a pas besoin d’être modifié pour reconstruire le signal de données
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du système. De manière générale, le problème d’optimisation pour la réduction du PAPR dans un
système MIMO-OFDM est donné par la relation suivante :

min
c
PAPR (xm + c) , m = 1, · · · , Nt (3.24)

Il existe dans la littérature plusieurs processus permettant de déterminer de façon conjointe le signal
de correction c. Cependant, le processus le moins complexe consiste à réduire indépendamment le PAPR
sur chaque branche [142]. Le principe de ce processus est illustré à la figure (3.8) où la méthode TR est
implémentée indépendamment sur chaque branche du système.
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Figure 3.8: Implémentation de la méthode TR dans un système MIMO-OFDM précodé

L’algorithme d’optimisation pour la recherche du signal de correction est appliqué de façon indépen-
dante sur les Nt branches de l’émetteur. Cette démarche permet de réduire le PAPR tout en minimisant
les coûts liés au calcul, mais reste moins efficace en terme de gain de réduction du PAPR en com-
paraison aux processus d’optimisation conjointe existants [142]. Cependant, notre objectif n’est pas
d’améliorer le gain en réduction du PAPR. Nous proposons d’établir un lien entre la réduction du PAPR
et l’amélioration de la qualité de transmission. Et plus précisément, nous nous intéressons à l’impact
de la réduction du PAPR sur la robustesse de transmission en présence des imperfections de l’AP et du
canal radio-mobile. Ainsi, nous avons choisi d’adopter le schéma d’implémentation de la figure (3.8) car
son efficacité en terme d’amélioration du gain de réduction du PAPR est d’environ 3.5 dB sur chaque
branche du système (voir chapitre 2, section 2.5.3).

3.4 Résultats de simulation et analyse des performances du système

Dans cette section, nous proposons d’analyser les performances du schéma de transmission proposé en
présence de la non-linéarité des APs. On évaluera aussi l’impact de la réduction du PAPR sur la qualité
de transmission. Le contenu multimédia considéré au niveau de la couche Application est une image
couleur codée selon le standard JPWL. Au niveau de la couche Physique, nous utiliserons un système
MIMO-OFDM (4×4). Pour une analyse en environnement de propagation réaliste, nous avons considéré
un modèle de canal de propagation déterministe basé sur le tracé de rayon. Ces différents paramètres
seront décrits dans la suite de cette section.

3.4.1 Configuration de la couche Application

Au niveau de la couche Application, nous utilisons l’image “Caps” au format PPM (Portable Pixmap
Format) illustrée à la figure (3.9), avec une résolution de 768× 512 pixels.
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Figure 3.9: Contenu multimédia transmis

Plusieurs tests ont été effectués en utilisant différentes images au niveau de la couche application. Au
vu de la similarité de comportement des résultats obtenus, nous avons choisi d’utiliser l’image “Caps”
dans la suite de nos travaux. Comme la transformation virtuelle du canal MIMO en bande étroite conduit
à au plus 4 sous-canaux SISO, le codeur JPWL est paramétré pour fournir à sa sortie 4 couches hiérar-
chisées. La figure (3.10) illustre l’association entre la hiérarchisation des couches de qualité par ordre
d’importance décroissante et les valeurs du RSB des sous-canaux SISO classées dans l’ordre décrois-
sant. Le précodeur CBP est utilisé pour le calcul des coefficients de précodage (f2i , i = 1, · · · , 4).
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Figure 3.10: Répartition des couches de qualité JPWL sur les sous-canaux SISO

Dans ce schéma, la norme JPWL est utilisée pour décomposer progressivement l’image originale en
4 couches de qualité. Le taux de compression est de 0.25 bit par pixel (bpp) pour chaque couche. Cette
configuration offre un bon compromis entre la qualité de l’image et le taux de compression. Selon le
principe de décomposition progressive du standard JPWL, un flux reçu est exploitable en réception si et
seulement si tous les flux précédents sont correctement reçus. Le respect de la qualité de transmission
du flux de base (Couche 1) conditionne la réception des autres flux. Nous intégrons les protections
contre les erreurs définies par le standard JPWL pour l’en-tête principal (Main header), l’en-tête de tuile
(Tile-part header) et les en-têtes de paquets (Packet header). Nous considérons également un codage
canal identique sur les différentes couches en utilisant les codes RS fournis par le standard JPWL. Nous
avons fait le choix de se limiter au code RS(37,32) car il présente la redondance la plus faible parmi
tous les codes RS du standard JPWL. Ainsi, nous limitons la robustesse fournie par le codage canal
dans l’évaluation des performances de la chaîne. Dans le cadre de nos simulations, les données d’entête
(Main header et Tile-part header) sont incorporées dans le flux binaire de la couche de qualité de base
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(Couche 1) car l’image reçue ne peut pas être décodée en l’absence de ces données.

Le tableau (3.1) présente le nombre de bits par couche de qualité après l’ajout de la redondance
par le code RS(37,32) et le PSNR de l’image reçue après le décodage sans erreur de chaque couche de
qualité.

Couche de qualité 1 99008 bits PSNR = 31.24 dB

Couche de qualité 2 97840 bits PSNR = 32.82 dB

Couche de qualité 3 98088 bits PSNR = 33.56 dB

Couche de qualité 4 96952 bits PSNR = 38.19 dB

Table 3.1: Nombre de bits et PSNR par couche de qualité

On peut remarquer à travers ce tableau que la valeur maximale du PSNR de l’image transmise est
de 38.19 dB. En revanche, cette valeur est obtenue si les 4 couches de qualité sont successivement
décodées sans erreur. La valeur minimale du PSNR est de 31.24 dB. Elle est obtenue lorsque la qualité
de transmission, au sens du TEB cible, est assurée sur la couche de base.

3.4.2 Configuration de la couche Physique

La couche Physique a été implémentée suivant les recommandations du standard IEEE 802.11n dans
la bande de fréquence 2.4 GHz. L’espacement entre les antennes est fixé à 0.4λ, où λ = 0.125m
représente la longueur d’onde porteuse. Il a été démontré que cet espacement fournit une corrélation
minimale entre les antennes [33]. La modulation OFDM est réalisée en utilisant N = 64 sous-porteuses
parmi lesquelles 48 sont réservées pour les données utiles et 4 sont réservées pour les pilotes. Les 12
sous-porteuses restantes sont nulles ou non-utilisées pour la transmission des données utiles. Dans nos
simulations, nous n’avons pas utilisé de CCE supplémentaire car les codes RS fournis par le standard
JPWL sont utilisés pour réaliser le codage canal. La décomposition du canal MIMO sur chaque sous-
porteuse fournit de 1 à 4 sous-canaux SISO utilisables pour l’optimisation. On rappelle qu’un sous-canal
SISO n’est utilisable que si la valeur du RSB est non-nulle (σi 6= 0, i = 1, · · · , 4).

Nous considérons la même modulation numérique d’amplitude en quadrature d’ordre 4 (MAQ-4) sur
l’ensemble des sous-canaux SISO. Le flux binaire de chaque couche de qualité issue du codeur JPWL
(flux de données utiles et de redondance) a une taille inférieure ou égale à 105. Nous avons fixé le critère
du TEB cible avant décodage canal à 2.9 × 10−5. En effet, il a été démontré dans [5] qu’en exploitant
les capacités de correction du code RS(37,32), cette valeur du TEB cible permet au décodeur JPWL de
décoder correctement les différentes couches de qualité et conduit à un TEB de 10−9 après le décodage
canal.

3.4.3 Description et modélisation du canal de propagation réaliste

Afin d’évaluer les performances de la chaîne de transmission dans les conditions de transmission réal-
istes, nous avons implémenté au niveau de la couche Physique un canal MIMO-OFDM réaliste. Pour
obtenir la RI du canal, nous avons utilisé le simulateur de propagation RaPSor basé sur le tracé de rayon
[121, 122], développé à l’Institut de Recherche XLIM.

Le scénario de propagation considère un environnement suburbain au sein du campus de l’Université
de Poitiers. La figure 3.11(a) représente cet environnement de propagation où les bâtiments sont mod-
élisés en vue de dessus par des rectangles de couleur rouge. Dans ce scénario, l’émetteur MIMO-OFDM
(Tx) reste statique et le récepteur MIMO-OFDM (Rx) se déplace suivant une trajectoire rectiligne de
138m de long à une vitesse de 5m/s. Le gain total du canal MIMO-OFDM est représenté à la figure
3.11(b). On rappelle que le gain du canal MIMO en bande étroite est défini par l’équation (3.10).

Suivant les valeurs du gain du canal, on peut classer les conditions liées au canal de propagation
en trois qualités reparties suivant 4 zones. Les conditions mauvaises représentent un canal de mauvaise
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Figure 3.11: Modélisation du canal réaliste

qualité et couvrent la zone 1 où Tx et Rx sont en visibilité indirecte (NLOS1). Ensuite, les conditions
moyennes représentent un canal de qualité moyenne et couvrent les zones 2 et 4 où Tx et Rx sont aussi
en visibilité indirecte mais avec moins d’obstacles. Enfin, les conditions bonnes représentent un canal
de bonne qualité et couvrent la zone 3 où Tx et Rx sont en visibilité directe (LOS2).

Afin de prendre en compte les variations du canal de propagation, la CSI est mise à jour tous les
20 symboles OFDM en utilisant une séquence d’apprentissage constitué de 4 symboles OFDM. Cette
mise à jour permet également de limiter l’impact de l’effet Doppler, dû à la mobilité du récepteur, sur
les résultats de simulation.

3.4.4 Métriques d’évaluation des performances de la chaîne de transmission

Pour évaluer les performances de la chaîne de transmission, nous utiliserons les deux critères suivants :

• Le TEB: ce critère permet de déterminer la quantité d’erreur introduite dans le message original
lors de la transmission (voir chapitre 1, section 1.9.6.2).

• Le PSNR: c’est un critère largement utilisé dans la littérature pour évaluer la distorsion d’une
image numérique. Il permet d’estimer la fidélité de reconstruction de l’image reçue par rapport à
l’image originale. Pour des échantillons de l’image (pixels) codés sur 8 bits, le PSNR est exprimé
en fonction de l’Erreur Quadratique Moyenne (EQM), tel que [5] :

PSNR = 10log10

(
2552

EQM

)
avec EQM =

1

MH ×NL

MH∑
i=1

NL∑
j=0

(X∗i,j −Xi,j)
2

(3.25)
oùX∗ représente les échantillons pixels de l’image reçue après décodage,X représente les échan-
tillons pixels de l’image originale. MH etNL représentent respectivement le nombre d’échantillons
pixels en hauteur et en largeur de l’image.

Dans le cadre de nos simulations, la longueur de la trajectoire du récepteur (138m) est décomposée
en 2300 positions en tenant compte de la vitesse de déplacement et de la longueur d’onde (λ = 0.125m)
(voir figure 3.11(b)). À chaque position, on dispose d’une image reçue, soit un total de 2300 images
reçues sur toute la trajectoire. Les métriques de TEB et de PSNR sont déterminées à chaque position sur

1Non Line of Sight
2Line Of Sight
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la trajectoire. Dans certains cas, nous serons amenés à afficher les résultats sous-forme de courbes de per-
formances moyennes en utilisant une fenêtre glissante comprenant 20 valeurs [5]. En effet, l’utilisation
d’une telle fenêtre comprenant 20 valeurs sachant que nous avons 2300 valeurs possibles permet de
moyenner les résultats localement pour une meilleure visibilité.

3.4.5 Évaluation des performances d’un système MIMO-OFDM précodé en l’absence
de la non-linéarité

Dans cette partie, nous allons négliger la non-linéarité de l’AP sur les performances de la chaîne de
transmission. L’objectif est de se placer dans les conditions favorables au précodage linéaire et d’avoir
des résultats qui nous servirons de référence. En effet, la plupart des précodeurs linéaires préconisent
de limiter la puissance totale d’émission dans la zone linéaire de l’AP afin d’éviter les distorsions non-
linéaires [103]. En zone linéaire, l’AP peut être modélisé par un gain d’amplification noté G. Ainsi, la
relation entre les enveloppes complexes des signaux à l’entrée (Ve) et à la sortie (Vs) de l’AP sur chaque
branche est donnée par :

Vs = GVe (3.26)

Nous avons choisi d’appliquer un gain d’amplification unitaire sur chaque branche du système (G =
1). Ceci permet de limiter l’apport en puissance fourni par le gain d’amplification sur les performances
du système. La figure (3.12) illustre les résultats du TEB par couche de qualité et du PSNR en fonction
de la position du récepteur sur sa trajectoire.
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Figure 3.12: Modélisation du canal réaliste

Cette figure montre que le TEB et le PSNR varient en fonction des conditions de propagation. En
effet, la stratégie d’allocation successive de puissance mise en place par le biais du précodeur CBP
permet au système de s’adapter aux variations du canal radio afin de fournir la meilleure qualité de
service. Dans les mauvaises conditions de transmission (zone 1), la quasi totalité de la puissance totale
disponible est allouée à la première couche de qualité (couche de base) afin de garantir la protection de
la couche de base contre les erreurs de transmission. Les trois autres voies SISO sont ainsi sacrifiées au
profit de la première voie. Sur la figure 3.12(a), on constate aussi qu’au tout début de la zone 1, même
en allouant toute la puissance à la couche de base, on n’arrive pas à satisfaire le critère du TEB cible.
Ceci fait chuter les valeurs du PSNR en dessous du PSNR minimal (31, 24 dB, voir tableau (3.1)) car la
couche de base porte beaucoup trop d’erreurs qui perturbent le décodage JPWL.

Lorsque les conditions de transmissions sont moyennes (zone 2 et zone 4), le précodeur CBP
améliore la qualité de service en transmettant globalement une couche de qualité supplémentaire en
plus de la couche de base. Cette amélioration de la qualité de service est visible sur la figure 3.12(b)
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où les valeurs du PSNR varient maintenant entre 35 dB et 37 dB environ. On voit aussi que dans ces
deux zones, le précodeur CBP essaye d’exploiter autant que possible le troisième sous-canal pour trans-
mettre la troisième couche de qualité car les valeurs du TEB sur cette couche sont relativement faibles
comparées à la quatrième couche. En effet, si la puissance restante est très faible pour atteindre le TEB
cible, elle est totalement allouée à la couche de qualité courante. Ainsi, après avoir assuré le critère de
TEB cible sur les deux premières couches de qualité, le précodeur CBP alloue la puissance restante à la
troisième couche.

Dans les bonnes conditions de transmission (zone 3), le précodeur CBP permet d’améliorer encore
plus la qualité de service en garantissant le critère du TEB cible sur au moins trois couches de qualité
comme le montre la figure 3.12(a). En effet, le précodeur CBP exploite les fortes valeurs du RSB
pour économiser la puissance allouée sur les premiers sous-canaux SISO. Ceci permet d’améliorer les
résultats du TEB sur la quatrième couche de qualité. L’augmentation du nombre de couches transmises
se traduit par de fortes valeurs du PSNR dans la zone 4 comme le montre la figure 3.12(b). On peut aussi
noter que le PSNR dans cette zone est légèrement inférieur au PSNR maximal (38.19 dB, voir tableau
(3.1)) puisque le critère du TEB cible sur la quatrième couche de qualité n’est pas atteint.

Ces différents résultats montrent que quelques soient les conditions de transmission, le précodeur
CBP permet d’associer l’importance des couches de qualité au critère du TEB cible. Cette stratégie
de transmission des contenus multimédia proposée dans [5] permet d’améliorer globalement les perfor-
mances de transmission en termes de robustesse et de qualité de service dans des conditions de trans-
missions variables. Nous considérerons les résultats obtenus avec ce modèle idéal d’AP comme une
référence pour nos prochaines interprétations.

3.4.6 Impact de la non-linéarité statique de l’amplificateur de puissance sur la qualité
de transmission

Nous avons vu dans la section précédente que le précodeur CBP permet d’améliorer la transmission
des contenus multimédias en l’absence des distorsions non-linéaires. À présent, nous allons évaluer les
performances du même système de transmission lorsque la puissance d’émission est située dans la zone
non-linéaire de l’AP. Pour cette évaluation, aucune méthode de réduction du PAPR n’est appliquée à
l’émission. De même, l’AP n’est pas pris en compte dans la stratégie d’allocation CBP. Pour introduire
des distorsions non-linéaires dans le système, nous avons implémenté sur les différentes branches du
système MIMO-OFDM le modèle polynomial d’un AP commercial sans effet mémoire, ni de variations
de phase (référence commerciale : 2W class-AB 2.4GHz InGaP SZP-2026Z). La relation entrée/sortie
de cet amplificateur est donnée par la relation suivante [3] :

Vs =
2∑

k=0

a2k+1Ve|Ve|2k (3.27)

où a1 = 4.32, a3 = −6.78× 10−2 et a5 = 0.5 × 10−3 sont les paramètres du modèle. Vs et Ve
représentent respectivement les enveloppes complexes des signaux OFDM à la sortie et à l’entrée de
l’AP. Les paramètres de ce modèle ont été obtenus par identification paramétrique en bande de base
(voir chapitre 2, section 2.6.1).

Compte tenu du théorème de la Limite Centrale présenté à l’équation (3.21), les signaux OFDM
ont relativement la même puissance moyenne sur les différentes branches du système [7]. Ainsi, nous
appliquons le même recul en puissance sur les signaux à l’entrée de chaque AP en utilisant la notion
d’IBO présentée au chapitre 1, tel que :

IBO(dB) = 10log10

(
Pe,1dB
P

)
(3.28)

où P et Pe,1dB = 20 dBm représentent respectivement la puissance moyenne du signal d’entrée et la
puissance d’entrée au point à 1dB de compression de l’AP.

106



3.4. Résultats de simulation et analyse des performances du système

La figure 3.13(a) représente l’évolution des résultats du TEB sur les différentes couches de qualité
en fonction de la position du récepteur sur sa trajectoire lorsque l’amplificateur fonctionne au point à
1dB de compression (IBO = 0 dB, P = 20 dBm). La figure 3.13(b) montre l’évolution du TEB sur
chaque couche de qualité en fonction de l’IBO dans la zone 3 où les distorsions du canal radio sont
moins importantes. On rappelle que les distorsions non-linéaires diminuent lorsque la valeur de l’IBO
augmente. Le choix de cette zone permet de négliger les distorsions du canal radio pour bien faire
ressortir les effets liés aux distorsions non-linéaires. Pour chaque valeur d’IBO, nous avons évalué le
TEB moyen sur chaque couche de qualité en utilisant le relation suivante :

TEB =

∑2000
i=1200 TEBj,i

800
, j = 1, 2, · · · , 4 (3.29)

où TEBj,i représente le TEB sur la couche de qualité j, lorsque le récepteur se trouve à la position i.
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Figure 3.13: Impact de la non-linéarité de l’amplificateur de puissance sur le TEB

La figure 3.13(a) montre qu’au point à 1dB de compression, les résultats du TEB sur les différentes
couches de qualité diffèrent selon la zone où se trouve le récepteur. Dans les mauvaises conditions
de transmission (zone 1), la quasi totalité de la puissance totale est allouée à la couche de base. Les
résultats du TEB sur cette couche sont en dessous du TEB cible. Ceci permet de garantir la robustesse
et la qualité de service en présence de la non-linéarité. Dans les conditions de transmission moyenne
(zone 2 et zone 4), les deux premières couches de qualité sont transmises. En revanche, on constate une
inversion de la hiérarchie de protection des couches de qualité contre les erreurs de transmission. Les
résultats du TEB sur la couche de base sont mauvais comparés aux résultats du TEB sur la deuxième
couche de qualité. Á certaines positions dans ces deux zones, on peut même voir que le TEB cible
n’est pas atteint sur la couche de base. Ainsi, les performances du système en termes de robustesse de
transmission sont affectées par la non-linéarité. En zone 3, cette tendance d’inversion de la hiérarchie de
protection des couches de qualité se confirme davantage. L’association entre l’importance des couches
de qualité et le critère du TEB cible n’est plus respectée. Les résultats du TEB sur la quatrième couche
de qualité sont meilleurs en comparaison aux couches de qualité supérieures. Ces différents résultats
obtenus en présence de la non-linéarité des APs sont contradictoires à la stratégie de transmission d’une
image JPWL présentée à la figure (3.12).

La figure 3.13(b) nous permet de constater que cette inversion de la hiérarchie de protection des
différentes couches de qualité contre les erreurs de transmission est valable quelque soit le niveau de
puissance considéré en zone non-linéaire. Pour les valeurs de l’IBO comprises entre −10 dB et 3 dB,
la robustesse de transmission est fortement impactée car les couches de qualité les moins importantes
possèdent les meilleures performances en termes de TEB. Par exemple, pour un IBO de 0 dB, le TEB
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sur la quatrième couche est d’environ 2.6× 10−5 tandis que le TEB sur le couche de base est d’environ
10−2. Ceci est en contradiction avec la stratégie de transmission des contenus multimédias hiérarchisés.
On peut aussi voir qu’à partir de −2 dB, le TEB sur la quatrième couche de qualité commence à croître.
En effet, la puissance résiduelle allouée au quatrième sous-canal ne permet d’atteindre le TEB cible sur
cette couche de qualité en présence des distorsions du canal radio. Ainsi, à faible puissance d’émission,
les distorsions du canal de propagation deviennent plus importantes sur cette couche de qualité. Lorsque
l’IBO> 7dB, les distorsions non-linéaires deviennent moins importantes car les niveaux de puissance
sont relativement faibles. Ceci permet d’avoir un TEB très faible (' 0) sur l’ensemble des trois pre-
mières couches de qualité. Même si la figure 3.13(b) ne le montre pas, il faut savoir que si on augmente
progressivement la valeur de l’IBO, l’inversion du TEB observée sur la quatrième couche de qualité
aura également lieu sur les trois premières couches de qualité. En effet, lorsque les niveaux de puissance
sont relativement faibles (IBO très grand), la non-linéarité diminue tandis que les dégradations du canal
augmentent. Ainsi, la valeur de l’IBO peut être vue comme un curseur entre les distorsions non-linéaires
et les dégradations du canal radio. Par conséquent, la valeur optimale de l’IBO doit être choisie de façon
à garantir le compromis entre la qualité de service et l’efficacité énergétique. Dans notre cas, la figure
3.13 montre que la valeur de l’IBO permettant d’atteindre au moins le TEB cible sur la couche de base
est d’environ 5 dB.

Le tableau 1.2 présente les coefficients de précodage ainsi que le RSB des sous-canaux SISO associés
aux couches de qualités sur l’ensemble des 800 positions considérées dans la zone 3.

Couche de qualité 1 2 3 4
RSB (σi2) 1700.27 886.301 258.277 177.912

Coefficient de précodage (fi2) 9.8926× 10−5 0.0169 0.0567 0.9121

Table 3.2: Allocation de puissance par le précodeur CBP

On peut observer que les coefficients de précodage calculés sont inversement proportionnels aux
valeurs du RSB. En effet, le précodage exploite les fortes valeurs du RSB pour réduire la puissance
allouée aux symboles numériques des couches de qualité supérieure. Or les distorsions non-linéaires
statiques en bande étroite sont souvent modélisées dans la littérature comme un bruit additionnel de
moyenne nulle et de variance σ2NL comme le montre la figure (3.14).
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Figure 3.14: Modélisation de la non-linéarité en bande étroite [6][7]

Ainsi, le symbole numérique reçu en bande étroite sur chaque sous-canal SISO est obtenu par la
relation suivante [7, 90, 6] :

Yi = K × σi × fi × Si + σi × σNL + nvi , i = 1, · · · , b (3.30)

où Yi et Si représentent respectivement les symboles numériques reçus et transmis relatifs au sous-
canal SISO i. K est un coefficient complexe d’atténuation lié à la non-linéarité. fi et σi représentent
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respectivement le coefficient de précodage et le RSB associés au sous-canal SISO i. Enfin, nvi est un
bruit blanc “virtuel” de moyenne nulle et de variance σ2n (voir équation (3.8)).

À partir de l’équation (3.30), on peut décomposer le symbole reçu sur chaque sous-canal SISO
en deux termes. Le premier terme K × σi × fi × Si représente le signal utile et le deuxième terme
σi×σNL+nvi représente du bruit additionnel. Ainsi, pour une puissance totale donnée, la puissance du
signal utile est tributaire uniquement du coefficient de précodage fi, qui décroît en fonction du RSB. Par
conséquent, le bruit non-linéaire que l’on peut modéliser par σi × σNL, est plus important sur les sous-
canaux SISO ayant les plus fortes valeurs du RSB σi, c’est-à-dire les plus faibles valeurs du coefficient
de précodage.

Comme les couches de qualité sont associées aux sous-canaux SISO suivant les valeurs décroissantes
du RSB, alors l’impact de la non-linéarité est inversement proportionnel à l’importance à la sensibilité
du contenu. Cette modélisation du bruit non-linéaire permet de comprendre l’origine de l’inversion de
la hiérarchie de protection constatée à la figure 3.13. Par exemple, lorsque les conditions de propagation
(σ1) s’améliorent en zone 3, la couche de qualité 1, qui est toujours transmise à travers le sous-canal
SISO 1, est beaucoup plus vulnérable à la non-linéarité de l’AP. D’où les mauvais résultats du TEB
obtenus.

Les différents résultats que nous avons obtenus permettent, d’une part, de montrer l’impact de la
non-linéarité de l’AP sur la transmission de contenus hiérarchisées et, d’autre part, que le calcul des
coefficients de précodage en tenant compte uniquement de l’évolution des conditions de propagation est
incompatible avec la notion de hiérarchie de l’image en présence d’un AP.

3.4.7 Impact de la réduction du PAPR dans un système MIMO-OFDM précodé

Comme nous l’avons montré dans la section précédente, l’AP peut engendrer la dégradation des per-
formances en termes de robustesse de transmission et de protection hiérarchique contre les erreurs de
transmission dans un système MIMO-OFDM précodé. La plupart des stratégies de précodage ne consid-
èrent pas la non-linéarité de l’AP comme une contrainte supplémentaire dans le problème d’allocation
de puissance. Afin de réduire l’impact de la non-linéarité, nous proposons dans cette section de prendre
en compte la méthode TR pour la réduction du PAPR. L’objectif est d’évaluer les possibilités offertes par
la méthode TR pour l’amélioration de la qualité de transmission des contenus multimédias en présence
des distorsions non-linéaires.

Pour cette évaluation, nous allons considérer l’architecture du système présentée à la figure (3.7).
Après la modulation OFDM, la méthode TR basée sur l’algorithme itératif de Marquardt-Levenberg est
implémentée sur chaque branche du système MIMO-OFDM [3]. Nous avons choisi cet algorithme car il
offre un bon compromis entre le gain en réduction du PAPR et l’augmentation de la puissance moyenne
du signal corrigé. On rappelle que les L = 12 sous-porteuses nulles de chaque symbole OFDM sont
utilisées pour générer le signal de correction. Le nombre maximal d’itérations est de 20 et le PAPR
cible1 sur chaque branche du système est fixé à 2.5 dB.

Pour évaluer l’apport de la méthode TR et permettre une comparaison objective des résultats de
simulation avec ceux de la figure (3.13), nous avons tracé sur la figure 3.15(a) l’évolution du TEB sur
chaque couche de qualité en fonction de la position du récepteur sur la trajectoire, lorsque les APs
fonctionnent au point à 1dB de compression (P = 20 dBm,IBO = 0 dB). Nous avons également
tracé sur la figure 3.15(b) l’évolution du TEB avant le décodage canal en fonction de l’IBO pour chaque
couche de qualité dans la zone 3 (bonnes conditions de propagation). La formule permettant de calculer
le TEB moyen est donnée à l’équation (3.29).

Nous pouvons observer sur la figure 3.15 que la réduction du PAPR permet globalement une amélio-
ration du TEB sur les différentes couches de qualité, en comparaison aux résultats obtenus à la figure

1Valeur optimale du gain en réduction du PAPR
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Figure 3.15: Impact de la réduction du PAPR par la méthode TR sur la qualité de transmission

3.13. Cependant, la figure 3.15(a) montre que l’impact de la réduction du PAPR sur le TEB est néglige-
able dans les bonnes conditions de propagation (zone 3). En effet, la puissance allouée aux sous-canaux
SISO ayant les plus fortes valeurs du RSB diminue lorsque les conditions de propagation sont bonnes.
Cette réduction de la puissance allouée rend les couches de qualités très vulnérables en présence du
moindre bruit non-linéaire. Par conséquent, la correction du PAPR apportée par la méthode TR reste
négligeable en comparaison des dégradations générées par l’AP au point de compression à 1dB. Notons
que la méthode TR ne permet pas de supprimer entièrement les effets de la non-linéarité, compte tenu
du nombre limité de sous-porteuses nulles utilisées pour générer le signal de correction du PAPR.

Les résultats du TEB moyen présentés à la figure 3.15(b) montrent que la méthode TR permet de
réduire globalement le TEB sur les différentes couches de qualité quelque soit la valeur de l’IBO. Cepen-
dant, la méthode TR ne garantit pas la protection hiérarchique des couches de qualité contre les dégrada-
tions générées par l’AP. On peut aussi noter que l’application de la méthode TR n’a aucun impact sur les
résultats du TEB de la quatrième couche de qualité lorsque l’IBO> −2 dB. En effet, lorsque le niveau
de puissance diminue, les perturbations liées au canal radio deviennent plus importantes en comparaison
à la non-linéarité sur cette couche, qui reçoit la puissance résiduelle dans le processus d’allocation. Ces
résultats montrent que l’efficacité de la réduction du PAPR dans un système MIMO-OFDM précodé est
tributaire de l’allocation inégale de puissance.

Nous avons également déterminé le PSNR moyen des images reçues dans la zone 3 en fonction de
l’IBO afin d’étudier l’impact de la méthode TR sur la qualité visuelle. Pour chaque valeur de l’IBO entre
−4 dB et 10 dB, nous avons transmis la même image sur 800 positions. Nous avons ensuite évalué le
PSNR moyen de l’image sur ces 800 positions en utilisant la relation suivante :

PSNR(dB) = 20.log10

(∑2000
i=1200 PSNRi

800

)
(3.31)

où PSNRi correspond au PSNR de l’image à la position i. Nous avons supposé que le PSNRi = 0
lorsque l’image reçue à la position i ne peut pas être décodée. En effet, il peut arriver que l’impact de
la non-linéarité sur la couche de base entraîne un abandon du processus de décodage JPWL (image non
reçue). Notamment lorsque la valeur de la valeur de l’IBO est très faible (IBO(dB) ≤ 0).

La figure (3.16) illustre la comparaison des résultats du PSNR lorsque les images sont transmises
avec ou sans réduction du PAPR par la méthode TR.

Nous pouvons observer que l’application de la méthode TR permet globalement d’améliorer les
résultats du PSNR. De même, on observe que le gain en PSNR apporté par la méthode TR diminue
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Figure 3.16: Impact de la réduction du PAPR sur les performances du PSNR

lorsque la valeur de l’IBO augmente. Ceci est dû au fait que la non-linéarité est moins importante
pour les grandes valeurs d’IBO. Au point à 1dB de compression (IBO = 0 dB), la méthode TR permet
d’obtenir un gain en PSNR moyen d’environ 8 dB. Ces résultats sont en concordance avec les résultats
du TEB que nous avons obtenus précédemment. En effet, nous avons observé que malgré l’amélioration
du TEB sur les différentes couches de qualité en utilisant la méthode TR, le critère du TEB cible sur
les couches de qualités supérieures n’est pas globalement respecté. Ceci engendre des erreurs dans le
processus de décodage JPWL.

Pour avoir un PSNR moyen d’environ 37.5 dB en présence de la non-linéarité dans la zone 3, la
figure 3.16 montre qu’il faut fixer la valeur d’IBO ' 3 dB si la méthode TR est appliquée. Alors que
sans la méthode TR, il faut reculer d’environ 5 dB. Ainsi, pour la même qualité de service, la méthode
TR permet d’obtenir un gain en IBO d’environ 2 dB. Ce gain en IBO correspond à une augmentation
du rendement énergétique d’environ 7.5%

En utilisant les métriques du PSNR et du TEB, on a une légère différence de 0.5 dB en terme de
gain en IBO. Cette différence peut s’expliquer par le fait que les résultats du TEB ne sont pas intrin-
sèquement corrélés aux résultats du PSNR. En effet, un TEB en dessous du TEB cible n’implique pas
systématiquement un mauvais PSNR. La valeur du PSNR de l’image décodée dépend aussi de la nature
des erreurs introduites lors de la transmission.

Les résultats obtenus montrent l’apport et les limites de l’efficacité de la réduction du PAPR dans un
système dédié à la transmission des contenus hiérarchisés, dans le cas où l’algorithme d’allocation ne
prend pas en compte le comportement non linéaire de l’AP. Ces résultats mettent également en avant la
nécessité de prendre en compte les distorsions non-linéaires dans les stratégies d’allocation inégale de
puissance afin de garantir la qualité de transmission en permanence.

3.5 Synthèse et conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé une nouvelle étude sur l’impact des imperfections de l’AP et
du canal de transmission sur les performances d’un système MIMO-OFDM précodé en boucle fermée.
L’apport de la réduction du PAPR pour l’amélioration de la qualité de transmission a également été
pris en compte. Plus spécifiquement, nous avons considéré un système réaliste dédié à la transmission
d’un contenu JPWL. Dans ce système, les caractéristiques du contenu et la qualité du canal radio sont
conjointement exploitées par le précodeur Content-Based Precoder (CBP) pour optimiser la qualité de
transmission. En effet, le précodeur CBP permet de mettre en place une stratégie d’allocation inégale
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de puissance afin d’améliorer la robustesse de transmission dans le cadre de la transmission des images
JPWL sur un canal de propagation réaliste. Pour cette étude, nous avons considéré uniquement les
non-linéarités statiques des APs intégrés sur les différentes branches du système.

Nous avons commencé notre étude par une description de la chaîne de transmission. Au niveau
de la couche Application, un codeur JPWL est utilisé pour coder le contenu à transmettre en plusieurs
couches de qualité, rangées selon un ordre d’importance décroissant. Au niveau de la couche Physique,
une transformation virtuelle permet de transformer le canal MIMO en bande étroite en plusieurs sous-
canaux SISO indépendants et rangés dans un ordre décroissant des valeurs du RSB. Cette hiérarchi-
sation est exploitée par le précodeur CBP à l’émission pour mettre en place une association fine entre
l’importance des couches de qualité et les valeurs du RSB des différents sous-canaux SISO. L’objectif
de cette association est d’améliorer la robustesse de transmission contre les erreurs de transmission. Les
résultats de simulation ont montré qu’en l’absence de la non-linéarité, le précodeur CBP fournit une
protection hiérarchique des couches de qualité contre les erreurs de transmission, tout en garantissant
une bonne qualité visuelle des images transmises sur un canal réaliste.

Nous avons ensuite étudié l’impact des non-linéarités statiques sur la qualité de transmission dans
un système MIMO-OFDM précodé, notamment lorsque l’AP n’est pas pris en compte dans l’algorithme
d’allocation inégale de puissance. Les résultats de simulation montrent que la robustesse de transmission
est significativement affectée pour des niveaux de puissance relativement élevés (IBO≤ 3 dB). En effet,
le critère de TEB cible sur les différentes couches de qualité n’est plus respecté pour ces valeurs d’IBO.
De même, on note une inversion totale de la protection hiérarchique contre les erreurs de transmission.
En prenant en compte cette inversion, nous avons constaté que pour garantir le TEB cible au moins sur
la première couche de qualité de l’image transmise, la valeur de l’IBO doit être supérieure ou égale à
5 dB. Pour comprendre l’origine de cette inversion, les distorsions non-linéaires ont été modélisées sous
forme de bruit additionnel. Ceci nous a permis de montrer que l’inversion de la protection hiérarchique
contre les erreurs est tributaire de l’allocation inégale de puissance. En effet, pour garantir le TEB cible
sur chaque couche de qualité, le précodeur CBP exploite uniquement les conditions de propagation et
pas le comportement non-linéaire de l’AP pour ajuster la puissance allouée aux différents sous-canaux
SISO. Ainsi, lorsque les conditions de propagation s’améliorent, les sous-canaux SISO à fortes valeurs
du RSB reçoivent beaucoup moins de puissance pour garantir la contrainte du TEB cible. Ceci a pour
conséquence de rendre les couches de qualités supérieures plus vulnérables au bruit de non-linéarité.
Cette inversion est en contradiction avec la stratégie de transmission de contenus hiérarchisés sur un
canal sans-fil.

Nous avons également étudié l’impact de la réduction du PAPR par la méthode TR dans un contexte
de transmission d’images JPWL. En comparant les résultats en termes de TEB et de PSNR lorsque la
méthode TR n’est pas appliquée, nous avons constaté une nette amélioration des résultats en termes de
TEB et de PSNR. Par exemple, dans les bonnes conditions de transmission, l’application de la méth-
ode TR permet d’obtenir un gain en PSNR d’environ 8 dB lorsque le niveau de puissance est fixé au
point à 1dB de compression. Les résultats du TEB sur les différentes couches de qualité ont montré
que pour la même qualité de transmission, la méthode TR permet d’avoir un gain en IBO d’environ
1.5 dB.Malheureusement, la méthode TR ne permet pas de garantir la protection hiérarchique des don-
nées en présence de la non-linéarité.

À l’issue de ce chapitre, nous avons fait le lien entre le bruit de non-linéarité et les distorsions du
canal radio dans un système MIMO-OFDM précodé en boucle fermée. Nous avons montré que l’impact
de la non-linéarité sur la qualité de transmission est fortement corrélé à l’allocation inégale de puissance.
Or, la majorité des algorithmes d’allocation de puissance considèrent le canal radio comme étant la
seule source de distorsion. Les résultats obtenus mettent en évidence la nécessité de considérer le bruit
de non-linéarité comme une contrainte supplémentaire afin de garantir un meilleur compromis entre la
qualité de transmission et l’efficacité énergétique. La prise en compte de cette contrainte supplémentaire
constituera l’objet du prochain chapitre.

112



Chapitre 4

Conception d’une stratégie de précodage
basée sur le contenu avec prise en compte

de l’amplificateur de puissance

4.1 Introduction

L’utilisation des systèmes MIMO-OFDM dans les standards de communication actuels offre plusieurs
avantages comme l’amélioration de la robustesse de transmission et l’augmentation de la capacité des
transmissions, notamment dans des environnements propices aux phénomènes du multi-trajets. Lorsque
l’émetteur et le récepteur disposent de l’information sur l’état du canal ou CSI, des stratégies de pré-
codage peuvent être appliquées à l’émission pour améliorer la qualité de transmission des contenus mul-
timédias hiérarchisés. Ces précodeurs agissent comme un lien entre la source et le canal en allouant la
puissance totale disponible de manière à optimiser un ou plusieurs critères de la chaîne de transmission.
Cependant, ces précodeurs ne permettent pas toujours de garantir la qualité de service globale compte
tenu de la hiérarchisation des contenus multimédia et de la modulation OFDM qui génère des signaux
avec un PAPR très élevé. En effet, ces fluctuations d’amplitude rendent les signaux MIMO-OFDM
vulnérables à la non-linéarité de l’AP.

Le chapitre précédent a permis d’évaluer les performances d’un système MIMO-OFDM précodé
dédié à la transmission d’un contenu JPWL hiérarchisé en présence de la caractéristique AM/AM de
l’AP. Les résultats de simulation ont montré que, malgré les performances du précodeur CBP[5], la
robustesse de transmission et la protection hiérarchique des couches de qualité restent très sensibles
aux distorsions non-linéaires causées par les APs intégrés dans le système MIMO-OFDM. Nous avons
également montré qu’il est possible de réduire le PAPR et de gagner en bilan énergétique pour la trans-
mission. Néanmoins dans certaines conditions de transmission, la réduction du PAPR ne permet pas
d’améliorer la qualité de transmission. En effet, nous avons établi que la vulnérabilité de la robustesse
du précodeur CBP en présence des distorsions non-linéaires est surtout tributaire de l’allocation inégale
de puissance entre les différents sous-canaux SISO, issus de la décomposition SVD du canal MIMO.

D’autre part, pour éviter de dégrader la qualité de transmission offerte par les précodeurs classiques,
un recul en puissance assez important est généralement appliqué à l’entrée de l’AP afin de limiter la
puissance totale d’émission exclusivement en zone linéaire [102]. Cependant, cette solution peut dimin-
uer considérablement le rendement énergétique de l’AP et par conséquent dégrader le bilan de puissance
global de la chaîne de transmission. En effet, le recul en puissance à appliquer est généralement déter-
miné en considérant uniquement les caractéristiques de l’AP. Si la valeur de ce recul en puissance a un
impact si important sur les performances globales de la chaîne de transmission, force est de constater
que les autres paramètres de la chaîne ayant un impact sur le compromis débit-distorsion ne sont pas
conjointement pris en compte pour sa détermination. Ceci limite les possibilités d’optimiser de manière
globale le compromis débit-distorsion de la chaîne sous contrainte de la puissance totale d’émission.
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Pour répondre à cette problématique, l’idée principale consiste donc à déterminer la puissance
d’émission optimale en prenant en compte les autres paramètres de la chaîne. On peut citer les paramètres
comme la source, la qualité du canal radio, l’ordre de la modulation numérique, la contrainte sur le
TEB, la capacité de correction des CCEs, etc. On pourrait par exemple appliquer un recul en puissance
moins élevé lorsque le critère sur le TEB global est moins exigeant. De même, on pourrait envisager
d’appliquer un recul en puissance très élevé sous-contrainte du TEB global afin de réduire la puissance
totale d’émission [143]. L’utilisation d’une modulation numérique d’ordre important ou d’un CCE avec
un fort pouvoir de correction peut aussi influencer la détermination de la valeur optimale de la puissance
totale d’émission dans une stratégie de précodage.

Certains auteurs se sont déjà intéressés à ces différentes problématiques dans la littérature. Dans
[7] par exemple, les auteurs ont proposé une nouvelle stratégie d’allocation de puissance basée sur le
précodeur Water-Filling en prenant en compte les distorsions non-linéaires de l’AP et la distance entre
l’émetteur et le récepteur. Cette stratégie exploite le théorème de Bussgang [91] pour la modélisation
des distorsions non-linéaires, afin d’optimiser le compromis entre l’efficacité énergétique et la capacité
globale du système MIMO-OFDM. Dans [143], une stratégie d’allocation inégale de puissance, permet-
tant de minimiser la puissance totale d’émission sous contrainte du TEB global dans un système MIMO
a été proposée. Cependant, ces différentes stratégies ne considèrent pas l’évolution des conditions de
propagation du canal réaliste, la hiérarchie du contenu à transmettre, l’ordre de la modulation numérique
et le rendement du CCE utilisés.

Dès lors, l’objectif de ce chapitre consiste à proposer une stratégie de précodage mieux adaptée
aux systèmes précodés de manière générale. Nous prendrons l’exemple d’un système MIMO-OFDM
précodé, dédié à la transmission d’images hiérarchisées pour illustrer l’architecture de cette stratégie de
précodage. La particularité de cette dernière consiste à prendre conjointement en compte les différents
paramètres de la chaîne ayant un impact sur le compromis débit-distorsion, à savoir la hiérarchie du
contenu à transmettre, les distorsions apportées par le canal radio-mobile réaliste, les distorsions non-
linéaires de l’AP, la modulation numérique et le rendement des CCEs utilisés. Cette stratégie présente
également un aspect important sur la minimisation de la puissance totale d’émission, sous-contrainte
de la qualité de transmission désirée. En effet, l’AP peut être vu comme un élément perturbateur dans
la chaîne de communication dès lors que l’on travaille à très forts niveaux de puissance. Ainsi, la
détermination du niveau de la puissance totale d’émission nécessite une caractérisation du niveau de
bruit apporté par l’AP.

Afin de mettre en place notre stratégie de précodage appelée Amplifier-Aware Content-Based Pre-
coder (AACBP), nous commencerons ce chapitre par une description de la méthode de Bussgang. En
effet, le modèle de Bussgang est un modèle probabiliste permettant de calculer le gain et la variance du
bruit non-linéaire. Ensuite, nous proposerons une nouvelle méthode d’optimisation permettant de valider
les expressions analytiques de Bussgang disponibles dans la littérature. Ensuite, nous exploiterons le
modèle de Bussgang pour formuler le problème d’allocation inégale de puissance. Enfin, la résolution
de ce problème en utilisant un algorithme de recherche itérative nous permettra d’évaluer les perfor-
mances de la nouvelle stratégie de précodage AACBP.

4.2 Caractérisation des distorsions non-linéaires

L’estimation des distorsions non-linéaires générées par l’AP dans les systèmes utilisant la modulation
OFDM est une problématique largement étudiée dans la littérature [91, 90, 144, 145, 92, 146]. En effet,
les APs utilisés dans les systèmes de communication sans-fil possèdent une fonction de transfert non-
linéaire. Ceci entraîne une dégradation des signaux multi-porteuses qui possèdent une forte dynamique
d’enveloppe, caractérisée par un PAPR élevé. Ces dégradations sont de plusieurs types, à l’instar des re-
montées spectrales, des interférences entre canaux adjacents ou encore des produits d’inter-modulation.
Il existe plusieurs métriques permettant de quantifier la non-linéarité d’un AP. Nous pouvons citer par

114



4.2. Caractérisation des distorsions non-linéaires

exemple l’ACPR et l’EVM qui permettent d’évaluer respectivement les remontées spectrales et la défor-
mation subie par la constellation du signal amplifié.

Malgré l’existence de ces métriques, il n’existe pas de formule mathématique générale modélisant
la puissance du bruit non-linéaire généré par l’AP [90]. Ceci est principalement du à la variété des
modèles utilisés pour la description du comportement non-linéaire de l’AP. Dans ce chapitre, nous
nous limiterons dans une première étape au modèle polynomial sans effet mémoire, très souvent utilisé
dans la littérature [56, 3]. En effet, le calcul des paramètres et l’implémentation de ce modèle sont
moins complexes en comparaison à d’autres modèles existants. Lorsque le modèle polynomial sans
effet mémoire est utilisé, la décomposition de J. Bussgang peut être utilisée pour définir l’expression
analytique de la puissance du bruit non-linéaire dans un système OFDM [91]. Dans ce contexte, la
distribution Gaussienne du signal OFDM est exploitée par les lois de probabilités pour déterminer le
gain et la puissance du bruit non-linéaire.

Malgré l’utilisation de la décomposition de J. Bussgang, les expressions analytiques proposées dans
la littérature dépendent des lois de probabilité et des hypothèses adoptées pour le calcul. Ainsi, plusieurs
expressions analytiques existent dans la littérature pour le seul modèle polynomial sans effet mémoire
[147, 148, 149, 150]. Par conséquent, pour intégrer le théorème de Bussgang dans une chaîne de com-
munication, il est important de bien choisir les expressions analytiques adaptées à l’AP utilisé. Dans
ce chapitre, nous présenterons quelques expressions analytiques tirées de la littérature. Ensuite, nous
proposerons une méthode d’optimisation numérique permettant de vérifier et de valider l’adoption de
ces expressions pour l’AP utilisé dans nos travaux. Nous terminerons cette section par une évaluation
expérimentale des performances de cette méthode en utilisant le standard IEEE 802.11a [151].

4.2.1 Formulation du théorème de Bussgang dans un système OFDM

Le théorème de Bussgang [91] a été introduit en 1952 pour décrire le comportement non-linéaire des
composants électroniques sans effet mémoire, en particulier l’AP. Lorsque l’AP est modélisé sous forme
polynomiale sans effet mémoire, le lemme de Bussgang peut être énoncé comme suit [90] :

• Soit l’enveloppe complexe d’un signal OFDM à l’entrée de l’AP noté i(t) = x(t)+jy(t), de durée
finie et suivant une loi Gaussienne de moyenne nulle et de variance σ2i . Soit v(t) l’enveloppe
complexe du signal OFDM à la sortie de l’AP, correspondant au signal OFDM d’entrée i(t).
Alors, le signal v(t) peut être décomposé comme la somme du signal d’entrée i(t) pondéré par un
gain K et d’un terme de distorsion décorrélé d(t), tel que [90, 36] :

v(t) = Ki(t) + d(t), avec K =
1

2
E

[
∂F(x, y)

∂x
− j ∂F(x, y)

∂y

]
, ∀t ∈ [0, T ] (4.1)

où T est la période ou durée du signal d’entrée, F(x, y) est la fonction de transfert de l’AP, K est
un paramètre déterministe représentant le gain du signal i(t) et d(t) représente le bruit non-linéaire
de variance σ2d. De plus, d(t) est complètement décorrélé du signal utile i(t), tel que :

E [d(t)i(t)∗] = 0, ∀t ∈ [0, T ] (4.2)

L’équation (4.1) est le lemme de Bussgang ou la décomposition de Bussgang.

• De plus, les variables x(t) et y(t) et la fonction de transfert F(x, y) de l’AP vérifient l’égalité
suivante [90] :

E

[
∂F(x, y)

∂x

]
= −jE

[
∂F(x, y)

∂y

]
(4.3)
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4.2.2 Caractérisation analytique des paramètres de Bussgang

L’enveloppe complexe d’un signal OFDM à l’entrée d’un AP subit à la fois une distorsion d’amplitude
(AM/AM) et une distorsion de phase (AM/PM). En général, la relation entrée-sortie d’un AP est donnée
par la relation suivante [152] :

v(t) = F (ρ(t)ejφ(t)), avec i(t) = ρ(t)ejφ(t) (4.4)

où i(t) et v(t) représentent respectivement les enveloppes complexes des signaux à l’entrée et à la sortie
de l’AP. ρ(t) et φ(t) sont respectivement le module et la phase du signal i(t). F (·) représente la fonction
de transfert de l’AP.

Afin de modéliser les distorsions d’amplitude et de phase, la fonction F (ρ) est souvent décomposée
comme suit [152] :

F (ρ) = FA (ρ) ejFP (ρ), avec FA(ρ) = |F (ρ)| et FP (ρ) = arg(F (ρ)) (4.5)

où FA(ρ) et FP (ρ) représentent respectivement les fonctions liées aux distorsions AM/AM et AM/PM.
arg(·.) est la fonction de phase.

Comme l’AP est modélisé sous forme polynomiale sans effet mémoire, les fonctions caractéristiques
des distorsions AM/AM et AM/PM peuvent être représentées en utilisant les séries de Taylor comme
suit [90] :

FA (ρ) =

M∑
k=0

akρ
k, et FP (ρ) =

P∑
k=0

bkρ
k (4.6)

où les paramètres {ak}k=0,··· ,M et {bk}k=0,··· ,P représentent respectivement les coefficients du polynôme
FA (ρ) d’ordreM et du polynôme FP (ρ) d’ordre P .

Afin de déterminer le gain de Bussgang K à la sortie de l’AP, on pose :

i(t) = x(t) + jy(t), et ρ(t) =

√
x(t)2 + y(t)2 (4.7)

où x(t) et y(t) représentent respectivement la partie réelle et la partie imaginaire du signal i(t).

Ainsi, la généralisation de la fonction de transfert de l’AP présentée à l’équation (4.5) peut être
donnée par la relation suivante :

F (ρ) = FA (ρ) ejFP (ρ)

= F(x, y) (4.8)

Compte tenu du lemme de Bussgang présenté précédemment à l’équation (4.3) et des expressions
polynomiales données à l’équation (4.6), le gain K du signal i(t) s’obtient comme suit [145] :

K =
1

2
E

[
∂F (ρ)

∂ρ
+
F (ρ)

ρ

]
(4.9)

Comme l’enveloppe complexe i(t) suit une loi Gaussienne N
(
0, σi

2
)
, on a les propriétés suivantes

[153] :

• La partie réelle x(t) et la partie imaginaire y(t) sont des variables à distribution Gaussienne non
corrélées entre elles

• Le module ρ(t) = |i(t)| suit une loi de Rayleigh de densité de probabilité donnée par :

P∇(ρ) =
2ρ

σi2
e
− ρ2

2σi
2 (4.10)
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Ainsi, en développant l’équation (4.9), le gain K est donné par la relation suivante [154] :

K =
1

2
E

[(
∂FA(ρ)

∂ρ
+ j

∂FP (ρ)

∂ρ
FA(ρ) +

FA(ρ)

ρ

)
ejFP (ρ)

]
(4.11)

Étant donné que le module ρ(t) suit une loi de Rayleigh (équation (4.10)), nous pouvons développer
l’équation (4.11) comme suit :

K =

∫ ∞

0

[
∂FA(ρ)

∂ρ
+ j

∂FP (ρ)

∂ρ
FA(ρ)

]
ejFP (ρ)

ρ

σi2
e
− ρ2

2σi
2 dρ+

∫ ∞

0
FA(ρ)ejFP (ρ)e

− ρ2

2σi
2 dρ (4.12)

En substituant l’équation (4.6) dans l’équation (4.12), on obtient l’expression analytique de K
comme suit [154, 152] :

K =
M∑
k=0

(k + 1)akΓ(k, σi) + j
P∑
p=1

M∑
l=0

p bp al Γ(l + p, σi) (4.13)

Avec

Γ(k, σi) =

∫ ∞

0
ρkej(

∑P
k=0 bkρ

k)e
− ρ2

2σi
2 , ∀k ≤M (4.14)

Lorsque la distorsion de phase est négligeable (bk = 0,∀ k 6= 0), l’expression donnée à l’équation
(4.14) devient [90] :

Γ(k, σi) =
1

2
ejb0
∫ ∞

0
ρke
− ρ2

2σi
2 dρ

=
1

2
ejb0Ω(k, σi), ∀k ≤M (4.15)

où bo représente la phase du signal i(t) à l’entrée de l’AP et Ω(k, σi) est la fonction génératrice des
moments d’ordre k d’une distribution Gaussienne, tel que [90]:

Ω(k, σi) = 2

∫ ∞

0
ρke
− ρ2

2σi
2 dρ

=

√
π

(
√

2)kσi

{
(2m)!σi

2m/(m!2m) si k = 2m

2mm!σi
2m+1

√
2
π si k = 2m+ 1

(4.16)

Ainsi, lorsque la distorsion de phase est négligeable, l’expression analytique du gainK de Bussgang
est donnée par la relation suivante [154, 152] :

K ' ejb0

2

M∑
k=0

(k + 1)akΩ(k, σi) (4.17)

oùM et {ak}k=0,··· ,M sont respectivement l’ordre et les coefficients du polynôme FA (ρ) modélisant la
fonction de transfert AM/AM de l’amplificateur, b0 et σ2i sont respectivement le déphasage entrée/sortie
et la variance du signal i(t) à l’entrée de l’amplificateur. Ω(k, σi) représente la fonction génératrice des
moments d’ordre k.

Étant donné que le bruit non-linéaire d(t) est décorrélé du signal original i(t), nous pouvons main-
tenant exploiter le lemme de Bussgang, donné à l’équation (4.1) pour déterminer la variance du signal
v(t) à la sortie de l’amplificateur, tel que :

E
[
|v(t)|2

]
' |K|2E

[
|i(t)|2

]
− E

[
|d(t)|2

]
' |K|2 σ2i − σ2d (4.18)
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où σ2i et σ2d représentent respectivement la variance du signal i(t) à l’entrée de l’amplificateur et la
variance du bruit de non-linéarité d(t).

Par conséquent, pour estimer la variance du bruit de non-linéarité, il suffit de déterminer la variance
du signal v(t) à la sortie de l’AP [154]. Plusieurs expressions analytiques sont proposées dans la littéra-
ture pour déterminer cette variance en fonction du modèle mathématique utilisé pour décrire la fonction
de transfert de l’AP. Il a été démontré dans [90] que pour un modèle polynomial sans effet mémoire, le
variance du signal à la sortie de l’AP peut être estimée par la relation suivante :

E
[
|v(t)|2

]
=

∫ ∞

0

∣∣∣∣∣
M∑
k=0

akρ
k

∣∣∣∣∣
2

ρ
2e
− ρ2

2σi
2

σi2
dρ

=
M∑
n=0

|an|2 Ω(2n+ 1, σi) +
M∑
i=0

i−1∑
j=0

2 ai ajΩ(i+ j + 1, σi) (4.19)

On rappelle que Ω(k, σi) représente la fonction génératrice d’ordre k d’une distribution Gaussienne
définie à l’équation (4.16). Compte tenu de l’équation (4.19), la variance du bruit non-linéaire σ2d est
donnée par la relation suivante :

σ2d = E
[
|d(t)|2

]
= E

[
|v(t)|2

]
−K2E

[
|i(t)|2

]
=

M∑
n=0

|an|2 Ω(2n+ 1, σi) +
M∑
i=0

i−1∑
j=0

2 ai ajΩ(i+ j + 1, σi)− |K|2σ2i (4.20)

Lorsque la distorsion de phase est négligeable, l’expression (4.20) peut être simplifiée en utilisant
l’équation (4.17), tel que [152, 90] :

σ2d '
M∑
n=0

|an|2 Ω(2n+ 1, σi) +
M∑
i=0

i−1∑
j=0

2 ai ajΩ(i+ j + 1, σi)

− 1

4

∣∣∣∣∣
M∑
k=0

(k + 1)akΩ(k, σi)

∣∣∣∣∣
2

σi
2

(4.21)

Avec

1

4

∣∣∣∣∣
M∑
k=0

(k + 1)akΩ(k, σi)

∣∣∣∣∣
2

σi
2 '

M∑
k=0

(k + 1)2

4
a2kΩ

2(k, σi)σi
2

+
1

2

M∑
i=0

i−1∑
l=0

(i+ 1)aiΩ(i, σi)(l + 1)alΩ(l, σi)σi
2

(4.22)

Les expressions analytiques proposées dans la littérature, comme celles que nous avons présentées
ci-dessus sont généralement basées sur des lois de probabilité permettant d’estimer le comportement
non-linéaire de l’AP. Ces expressions dépendent également de la modélisation de la fonction de transfert
de l’AP. Au vu de la diversité de ces modèles, il est difficile de valider les résultats obtenus en utilisant
ces expressions. Par conséquent, nous proposons dans la section suivante une méthode d’optimisation
numérique permettant de calculer les paramètres physiques K et σ2d. Les résultats de cette nouvelle
méthode seront ensuite comparés à ceux obtenus en utilisant ces expressions.
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4.3 Proposition d’une méthode d’estimation des paramètres de Bussgang

Le principe de cette méthode est basé sur la minimisation d’une fonction coût en exploitant la connais-
sance des enveloppes complexes des signaux d’entrée et de sortie de l’AP réel. D’après la décomposition
de Bussgang donnée à l’équation (4.1), le bruit non-linéaire d(t) est indépendant du gain K, tel que :

d(t) = v(t)−Ki(t), ∀t ∈ [0, T ] (4.23)

où i(t) et v(t) sont respectivement les signaux à l’entrée et à la sortie de l’amplificateur à l’instant t. Et
T représente la durée d’acquisition du signal.

Une analyse asymptotique de l’équation (4.23) permet de conjecturer que le module du gain K tend
vers le gain linéaire de l’AP en zone linéaire (bruit non-linéaire négligeable) et diminue en zone non-
linéaire. En effet, on peut délimiter le domaine de variation du gain K en deux domaines KL et KNL
correspondant respectivement à la zone linéaire et la zone non-linéaire comme suit :

K = KL ∪ KNL (4.24)

Par conséquent, l’équation de Bussgang nous permet de conjecturer que :

• En zone linéaire, la variance du bruit non-linéaire est négligeable (tend vers 0), tel que :

lim
|K|→KL

E
[
|v(t)−Ki(t)|2

]
= 0 (4.25)

Et donc, la décomposition de Bussgang s’écrit :

v(t) = Gi(t) (4.26)

où G est le gain linéaire de l’AP. Par conséquent, le gain K de Bussgang doit tendre vers le gain
linéaire G en zone linéaire.

• En zone non-linéaire, la variance du bruit non-linéaire est très importante (tend vers sa valeur
maximale). Dans ce cas, on peut en déduire que la variance du bruit non-linéaire correspond à la
variance du signal v(t) à la sortie de l’AP, tel que :

lim
|K|→KNL

E
[
|v(t)−Ki(t)|2

]
= σ2v (4.27)

où σ2v est la variance du signal à la sortie de l’AP. Par conséquent, le gain K sera minimal en zone
non-linéaire.

Ainsi, en supposant que le gainK est constant sur l’intervalle de temps [0, T ] pour un signal d’entrée
i(t) et un signal de sortie v(t) donnés, nous proposons une approche d’optimisation numérique qui
consiste à minimiser la fonction coût J définie par :

min
K∈K

J = min
K∈K

E
[
|v(t)−Ki(t)|2

]
, t ∈ [0, T ]

= min
K∈K

E
[
|d(t)|2

]
, t ∈ [0, T ]

= min
K∈K

σ2d (4.28)

où K est un ensemble de nombres complexes représentant le domaine de variation du gain K. d(t)
représente le bruit non-linéaire associé au gain K, de variance σ2d.

D’après l’équation (4.28), le problème d’optimisation consiste à trouver la valeur deK qui minimise
la fonction coût J sur l’ensemble K pour un intervalle de temps [0, T ] donné. Ce problème dépend des

119



Chapitre 4. Conception d’une stratégie de précodage basée sur le contenu avec prise en compte de l’amplificateur de puissance

puissances moyennes des signaux d’entrée et de sortie de l’AP. Compte tenu de l’analyse asymptotique
faite précédemment, on peut en déduire que le domaine de variationK du gain est borné dans l’intervalle
[0, G] pour un AP donné. Ceci permet de simplifier le problème d’optimisation de l’équation (4.28)
comme suit : {

min
|K|∈[0,G]

J = min
|K|∈[0,G]

E
[
|v(t)−Ki(t)|2

]
, t ∈ [0, T ] (4.29)

où G est le gain linéaire de l’AP.

4.3.1 Algorithme d’optimisation

L’équation (4.29) est un problème d’optimisation convexe qui consiste à rechercher le minimum global
du critère J . Pour rechercher la valeur optimale de K qui minimise J , on peut utiliser plusieurs algo-
rithmes d’optimisation proposés dans la littérature [155, 107]. Pour le choix de l’algorithme à utiliser, il
est important de faire une étude comparative selon le critère de convergence recherché.

Toutefois, il ne s’agit pas dans cette étude de comparer ces différents algorithmes. En effet, comme
le problème d’optimisation ici consiste à trouver la valeur optimale K qui minimise la fonction J sur
l’intervalle [0, G], nous utiliserons un algorithme de recherche itérative basé sur le gradient [155]. Ainsi,
à chaque itération i, la meilleure direction pour la minimisation de J est donnée par la valeur du gradient
∆Ji.

La méthode itérative du gradient est résumée par les étapes suivantes [3] :

1. A l’itération i = 0, choisir un point de départ K0 = 0 et une condition d’arrêt ε > 0

2. A l’itération i+ 1, calculer un nouvel itéré, tel que :

|Ki+1| = |Ki| − λ∆Ji (4.30)

où ∆Ji =
[
∂J
∂K

]
|K|=|Ki|

représente la direction de recherche donnée par le gradient. La constante
λ représente le pas de la descente.

3. Tester si la condition d’arrêt est vérifiée, tel que :∣∣∣∣Ji+1 − Ji
Ji

∣∣∣∣ < ε (4.31)

où ε� 1 est une constante positive.

4. Sortir de l’algorithme lorsque la condition d’arrêt est vérifiée.

Cependant, la rapidité de convergence de l’algorithme du gradient est strictement conditionnée par
le choix du pas de descente λ [3]:

1. Lorsque la valeur de λ est relativement grande, la rapidité de convergence augmente au risque
d’une instabilité de l’algorithme.

2. Lorsque la valeur de λ est relativement petite, la rapidité de convergence diminue. Ceci né-
cessite un plus grand nombre d’itérations. Cependant, elle permet une meilleure robustesse de
l’algorithme.

Dans cet algorithme, le point de départ et le pas de la descente sont fixes. Ceci peut considérablement
augmenter le nombre d’itérations. Cependant, lorsque le pas de descente λ est assez petit, l’algorithme
converge toujours puisque la recherche de la valeur optimale de K est bornée dans l’intervalle [0, G].
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4.3.2 Évaluation et comparaison des résultats de simulation

Dans cette section, nous allons présenter une comparaison des résultats de simulation entre la méthode
d’optimisation proposée et la caractérisation analytique disponible dans la littérature. Les simulations
sont effectuées dans le cas du standard IEEE 802.11a qui utilise la modulation OFDM avec N = 64
sous-porteuses. La figure (4.1) représente le synoptique de l’émetteur de la chaîne de transmission
utilisée pour l’implémentation de notre méthode d’optimisation.

Message

binaire
source

Modulation
numérique
MAQ-16

Modulation
OFDM

AP
v(t)i(t)Insertion

Intervalle
de garde

Calcul des
paramétres
de Bussgang

de l'AP

K
σ
2

d

Recul en
puissance
(IBO)

Figure 4.1: Synoptique de l’émetteur IEEE 802.11a utilisé

Une séquence binaire aléatoire de longueur 216 est générée puis modulée en MAQ-16. Les sym-
boles numériques obtenus sont ensuite regroupés par trame de N symboles pour effectuer la modulation
OFDM en utilisant l’algorithme IFFT. L’AP de classe A − B que nous utiliserons a été présenté au
chapitre 2 (référence commerciale : 2W class-AB 2.4GHz InGaP SZP-2026Z). Lorsque les effets mé-
moires et la distorsion AM/PM sont négligeables, le modèle polynomial correspondant de cet amplifi-
cateur est donné par la relation suivante [3] :

FA (ρ(t)) =
2∑

k=0

a2k+1ρ(t)|ρ(t)|2k (4.32)

où a1 = 4.32, a3 = −6.78× 10−2 et a5 = 0.5× 10−3 sont les coefficients du polynôme FA(ρ) d’ordre
M = 2. ρ(t) représente l’enveloppe complexe du signal OFDM à l’entrée de l’AP.

À faible niveau de puissance, le comportement de l’AP utilisé est proche de celui d’un système
linéaire. Ainsi, le gain linéaire de cet amplificateur correspond au premier terme de la fonction de
transfert définie à l’équation (4.32), tel que :

G = a1 = 4.32 (4.33)

Le point de compression à 1dB (IBO =0 dB) correspond à une puissance moyenne d’entrée Pin =
20 dBm. Dans la suite, ce niveau de puissance sera utilisé comme référence pour exprimer le recul
en puissance. Pour calculer les paramètres de Bussgang K et σ2d, nous allons tout d’abord utiliser les
expressions analytiques proposées aux équations (4.17) et (4.21). Ensuite, la méthode d’optimisation
proposée en section 4.3 sera appliquée.

La figure (4.2) montre un exemple de courbes iso-critères de la fonction coût J . Pour chaque valeur
d’IBO comprise entre −2 dB et 2 dB, nous avons tracé l’évolution de la fonction coût J en fonction du
module du gain |K|.

Pour chaque valeur d’IBO, nous pouvons observer que la fonction coût J est convexe et admet un
minimum global. Pour la recherche des valeurs optimales du gain |K|, la condition d’arrêt a été fixée à
ε = 10−6.

En tenant compte des résultats précédents, nous avons évalué les résultats du gain |K| et de la
variance du bruit non-linéaire σ2d en fonction de l’IBO. Le pas de descente dans la nouvelle méthode
proposée est fixé à 10−4 pour une meilleure approximation des résultats.
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Figure 4.2: Courbes iso-critères de la fonction coût J

La figure (4.3) montre une comparaison des résultats entre la méthode analytique (équations (4.17)
et (4.21)) et la nouvelle méthode d’optimisation proposée. entre les courbes du module du gain |K| et
de la variance du bruit de non-linéarité σ2d en fonction de l’IBO.
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Figure 4.3: Comparaison des paramètres de Bussgang (λ = 10−4)

Nous pouvons constater que les résultats de deux méthodes sont comparables. De même, l’évolution
des paramètres de Bussgang en fonction de l’IBO reste cohérente avec les caractéristiques de l’AP
utilisé. En effet, lorsque les valeurs d’IBO diminuent (zone non-linéaire), le module du gain diminue et
la variance du bruit non-linéaire augmente. Réciproquement, lorsque les valeurs de l’IBO augmentent
(zone linéaire), on constate que le module du gain augmente pour tendre vers le gain linéaire (G = 4.32)
tandis que la variance du bruit non-linéaire tend vers sa valeur minimale qui est nulle (σ2d ' 0).

Suite aux résultats obtenus, nous pouvons conclure qu’il est possible d’estimer les paramètres de
non-linéarité d’un AP en utilisant la méthode d’optimisation proposée. Ces résultats permettent aussi de
vérifier la validité des expressions analytiques présentées précédemment. Dans la suite, ces expressions
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seront implémentées dans la chaîne de communication afin de décrire le comportement non-linéaire de
l’AP en fonction de K et σ2d.

4.4 Stratégie de précodage basée sur le contenu avec prise en compte de
l’AP

Dans cette section, nous allons présenter une nouvelle approche pour la conception d’une stratégie de
précodage linéaire prenant en compte les caractéristiques de l’AP intégré dans la chaîne. Nous consid-
érons un système MIMO-OFDM constitué de Nt antennes à l’émission, Nr antennes à la réception et
N sous-porteuses. On suppose que l’émetteur et le récepteur ont une connaissance parfaite de l’état
du canal ou CSI. Chacune des Nt antennes à l’émission est associée à un AP. Pour être conforme au
théorème de Bussgang et aux résultats obtenus dans la section précédente, on considère un AP possédant
une fonction de transfert AM/AM modélisée sous-forme polynomiale.

4.4.1 Modélisation du système MIMO-OFDM en présence des distorsions non-linéaires

La figure (4.4) illustre le schéma en blocs matriciels de l’émetteur du système MIMO-OFDM précodé
que nous allons étudier dans cette section. Pour chaque sous-porteuse d’indice n ∈ [0, · · · , N − 1], on
considère qu’on peut transmettre au maximum b symboles numériques, tel que :

X(n) = [X1(n), · · · , Xb(n)] (4.34)

Le vecteur X(n) est ensuite précodé par le biais de la matrice F (n) pour former le vecteur Z(n), tel
que :

Z(n) = [Z1(n), · · · , Zm(n), · · · , ZNt(n)] (4.35)

On rappelle qu’à l’issue du précodage du vecteur X(n), le symbole Zm(n) représente le symbole
numérique précodé à transmettre sur la branche d’antenne numéro m.

Ainsi, avant d’effectuer la modulation OFDM sur la branche numéro m, les symboles Zm(n), n =
0, · · · , N − 1 relatifs aux N sous-porteuses sont regroupés dans le vecteur Zm, tel que :

Zm = [Zm(0), · · · , Zm(N − 1)],m ∈ [1, · · · , Nt] (4.36)
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Figure 4.4: Architecture de l’émetteur MIMO-OFDM [6]

Afin de simplifier les écritures, nous allons considérer chaque sous-porteuse individuellement. Ainsi,
pour chaque sous-porteuse d’indice n ∈ [0, · · · , N − 1], on considère un canal MIMO à bande étroite
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avec précodage comprenant Nt antennes à l’émission et Nr antennes à la réception, représenté par la
matrice H(n) de taille (Nt × Nr). Ce canal MIMO peut être représenté comme un ensemble de b
sous-canaux SISO indépendants tel que b ≤ min(Nt, Nt). On rappelle que la matrice globale XM des
symboles numériques transmis sur l’ensemble des N sous-porteuses peut être représentée comme suit :

XM =


X1(0) X1(1) · · · X1(n) · · · X1(N − 1)
X2(0) X2(1) · · · X2(n) · · · X2(N − 1)

...
... · · · · · · · · ·

...
Xb(0) Xb(1) · · · Xb(n) · · · Xb(N − 1)

 (4.37)

où X(n) = [X1(n), X2(n) · · · , Xb(n)]T représente le vecteur de symboles numériques de taille (b×1)
transmis sur les b sous-canaux de la sous-porteuse d’indice n.

Pour chaque sous-porteuse d’indice n, le vecteur de symboles numériques X(n) est précodé en
utilisant la matrice de précodage F (n) de taille (Nt × b). Ainsi, le vecteur Z(n) de symboles transmis
à l’émission s’obtient par la relation suivante :

Z(n) = F (n)X(n), n = 0, · · · , N − 1 (4.38)

où Z(n) = [Z1(n), · · · , ZNt(n)]T est le vecteur de symboles numériques précodé de taille (Nt × 1)
transmis à travers les Nt antennes d’émission sur la sous-porteuse d’indice n.

On rappelle que les matrices de précodage {F (n)}n=0,··· ,N−1 sont indépendantes les unes des
autres car les sous-porteuses sont orthogonales et indépendantes entre elles. Pour réaliser la modu-
lation OFDM, les symboles précodés sont regroupés par trame de N symboles sur chaque branche
comme le montre la figure (4.4). Ainsi, la matrice globale Z des symboles précodés transmis sur les N
sous-porteuses à travers les Nt branches d’antennes peut être représentée comme suit :

Z =


Z1(0) · · · Z1(N − 1)

...
...

Zm(0) · · · Zm(N − 1)
...

...
ZNt(0) · · · ZNt(N − 1)

 =


Z1
...
Zm

...
ZNt

 (4.39)

oùZm = [Zm(0), · · · , Zm(N−1)] est le vecteur de taille (N×1) contenant lesN symboles numériques
précodés à transmettre sur la branche d’antenne numéro m ∈ [1, · · · , Nt].

La modulation OFDM est ensuite appliquée sur chaque branche d’antenne m du système, tel que :

zm = QZm, m = 1, · · · , Nt (4.40)

où Q est la matrice d’IFFT de taille (N ×N) et zm = [zm(0), · · · , zm(N − 1)]T représente le vecteur
d’échantillons du signal OFDM de taille (N × 1) dans le domaine temporel.

On rappelle que le signal OFDM sur chaque branche m du système suit une loi Gaussienne de
moyenne nulle et de variance σ2m, tel que :

E [|zm|] = 0 et E[|zm|2] = σ2x, ∀m = 1, · · · , Nt (4.41)

Les signaux OFDM {zm}m=1,··· ,Nt sont amplifiés sur chaque branche m, tel que :

sm = FA(|zm|), m = 1, · · · , Nt (4.42)

où FA(.) représente la fonction caractéristique AM/AM de l’AP. sm représente le vecteur du signal à la
sortie de l’AP sur la branche m de taille (N × 1).
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Ensuite, en appliquant le théorème de Bussgang sur chaque branche du système, on peut représenter
le signal à la sortie de l’AP sur chaque branche par la relation suivante [6] :

sm = Kmzm + dm, m = 1, · · · , Nt (4.43)

où Km et dm = [dm(0), · · · , dm(N − 1)] représentent respectivement le gain du signal zm et le vecteur
d’échantillons du bruit non-linéaire sur la branche d’indice m. On rappelle que dm suit une loi Gaussi-
enne de moyenne nulle et de variance σ2dm , tel que :

E [|dm|] = 0 et E
[
|dm|2

]
= σ2dm , m ∈ [1, · · · , Nt] (4.44)

Lorsque le nombre de sous-porteuses est relativement élevé, les signaux OFDM ont la même distri-
bution Gaussienne sur les différentes branches, telle que [7, 6]:

E
[
|zm|2

]
= σ2i , ∀m = 1, · · · , Nt (4.45)

où σ2i représente la variance du signal OFDM à amplifier. Elle est ainsi identique sur toutes les Nt

branches du système MIMO-OFDM.

Comme les signaux sur les différentes branches ont des distributions et des variances identiques,
on peut en déduire que les paramètres de non-linéarité sont identiques sur les différentes branches du
système. Ainsi, l’équation (4.43) peut être simplifiée comme suit :

sm = Kzm + dm, tel que : E
[
|dm|2

]
= σ2d ∀m ∈ [1, · · · , Nt] (4.46)

où K et dm = [dm(0), · · · , dm(N − 1)] représentent respectivement le gain et le vecteur contenant les
échantillons du bruit non-linéaire de variance σ2d.

D’après la relation (4.46), les paramètres de non-linéarité K et σ2d sont identiques sur l’ensemble
des branches du système MIMO-OFDM. Dans la section suivante, nous allons exploiter cette hypothèse
afin de proposer une solution permettant d’inclure les caractéristiques de l’AP dans les stratégies de
précodage.

4.4.2 Transformation du canal MIMO en canal virtuel

En utilisant la relation donnée à l’équation (4.46), nous pouvons transformer la décomposition de Buss-
gang dans le domaine fréquentiel sur la branche m par la relation suivante [7] :

Sm = Q−1sm

= Q−1 (Kzm + dm)

= KZm +Dm, ∀m = 1, · · · , Nt (4.47)

où Sm et Zm représentent respectivement les vecteurs de symboles numériques à la sortie et à l’entrée
de l’amplificateur dans le domaine fréquentiel sur la branche d’indice m de taille (N × 1). Dm est le
vecteur du bruit non-linéaire à la sortie de l’AP dans le domaine fréquentiel de variance σ2d. K est le
gain du signal Zm et Q−1 représente l’inverse de la matrice d’IFFT de taille (N ×N).

En représentation matricielle, la relation (4.47) peut être ré-écrite comme suit :

Sm =

 Sm(0)
...

Sm(N − 1)

 = K

 Zm(0)
...

Zm(N − 1)

+

 Dm(0)
...

Dm(N − 1)

 , ∀m = 1, · · · , Nt (4.48)
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Ainsi, on peut en déduire la relation de Bussgang sur chaque sous-porteuse d’indice n en bande
étroite comme suit :

S(n) = KZ(n) +D(n), n = 0, · · · , N − 1

= K

 Z1(n)
...

ZNt(n)

+

 D1(n)
...

DNt(n)

 (4.49)

où Z(n) et S(n) représentent respectivement les vecteurs des signaux d’entrée et de sortie des Nt APs.
D(n) représente le vecteur des échantillons du bruit non-linéaire suivant une loi Gaussienne de moyenne
nulle et de variance σ2d(n).

La figure (4.5) illustre le schéma en blocs matriciels équivalent du système MIMO en bande étroite
en considérant l’équation (4.49). Le vecteur de symboles X(n) est précodé par la matrice F (n). Les
symboles précodés Zm(n),m = 1, · · · , Nt dans le domaine fréquentiel sont ensuite amplifiés et trans-
mis sur le canal MIMO H(n). Ici, la phase d’amplification sur chacune des Nt branches est modélisée
de façon virtuelle par les paramètres de non-linéarité K et D(n) = [D1(n), · · · , DNt(n)].
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Figure 4.5: Modélisation de la chaîne MIMO en présence du bruit non-linéaire

D’après la figure (4.5), le vecteur de symboles reçus sur la sous-porteuse d’indice n en réception
s’écrit [7, 6] :

Y (n) = G(n) (H(n).S(n) +W (n)) (4.50)

= G(n). (H(n) (K.Z(n) +D(n)) +W (n))

= G(n). (H(n) (K.F (n).X(n) +D(n)) +W (n))

= G(n). (K.H(n).F (n).X(n) +H(n).D(n) +W (n)) (4.51)

où X(n) est le vecteur de symboles à transmettre de taille (b × 1); Y (n) est le vecteur de symboles
reçus de taille (b×1); H(n) est la matrice du canal MIMO de taille (Nt×Nr) contenant les coefficients
complexes caractérisant les différents couples d’antennes du système MIMO; F (n) est la matrice de
précodage de taille (Nt × b); G est la matrice de décodage de taille (b × Nr); D(n) est le vecteur du
bruit non-linéaire de taille (Nt × 1) et de variance σ2d(n); W (n) est le bruit additif Gaussien de taille
(Nr × 1) et de variance σw(n)2.

On suppose que les symboles numériques sont indépendants et identiquement distribués et que les
symboles et le bruit additif sont totalement décorrélés. Nous considérons donc que [7, 6] :

E [X(n)X∗(n)] = PT Ib et E [X(n)W ∗(n)] = 0, ∀n = 0, · · · , N − 1 (4.52)

où Ib est la matrice unitaire de taille (b× b) et PT représente la puissance totale disponible à allouer.
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Lorsque la CSI est connue à l’émission et à la réception, les matrices de précodage et décodage peu-
vent être obtenues en utilisant la décomposition SVD [135, 156]. Cette approche permet de diagonaliser
le canal MIMO en b sous-canaux SISO indépendants tels que [5, 157] :

Hv(n) = Gv(n)H(n)Fv(n), avec F (n) = Fv(n)Fd(n) et G(n) = Gd(n)Gv(n) (4.53)

où Fv(n) et Gv(n) sont des matrices unitaires servant à blanchir le bruit et à diagonaliser le canal H(n).
Ces deux matrices s’obtiennent directement à partir de la décomposition SVD du canalH(n). Hv(n) est
la matrice diagonale représentant le canal virtuel de taille (b × b). Les éléments de Hv(n) sont positifs
et rangés dans l’ordre décroissant, tel que :

Hv(n) =

 σ1(n) · · · 0
...

. . .
...

0 · · · σb(n)

 , où σ1(n) ≥ · · · ≥ σb(n) ≥ 0 (4.54)

Fd(n) et Gd(n) sont les deux matrices de précodage de taille (b× b) servant à optimiser l’allocation
de puissance entre les sous-canaux SISO suivant un critère donné [5]. Lorsque l’architecture du pré-
codeur est diagonale, ces deux matrices sont également diagonales telles que :

Fd(n) =

 f1(n) · · · 0
...

. . .
...

0 · · · fb(n)

 et Gd(n) =

 g1(n) · · · 0
...

. . .
...

0 · · · gd(n)

 (4.55)

Lorsque la détection par MV est utilisée en réception, on peut choisir la matrice Gd(n) comme une
matrice unitaire (voir chapitre 3, section 3.2.1) [5] . Ainsi, le vecteur de symboles reçus, présenté à
l’équation (4.51) peut être obtenu par la relation suivante :

Y (n) = K.Hv(n).Fd(n).X(n) +Hv(n).F ∗v (n).D(n) +Gv(n).W (n)

= K.Hv(n).Fd(n).X(n) +Hv(n).D̃(n) + W̃ (n)

= K


σ1(n)f1(n)X1(n)
σ2(n)f2(n)X2(n)

...
σb(n)fb(n)Xb(n)

+


σ1(n)D̃1(n)

σ2(n)D̃2(n)
...

σb(n)D̃b(n)

+


W̃1(n)

W̃2(n)
...

W̃b(n)

 (4.56)

où Hv(n) = Gv(n)H(n)Fv(n) est la matrice du canal MIMO virtuel; D̃(n) est le bruit non-linéaire
virtuel tel que D̃(n) = F ∗v (n)D(n); W̃ (n) est le bruit additif virtuel de variance σ2w(n) défini tel que
W̃ (n) = Gv(n).W (n).

Compte tenu du fait que les matrices Fv(n) et Gv(n) sont unitaires, la variance du bruit non-linéaire
virtuel D̃(n) est définie par :

E
[
|D̃(n)|2

]
= E

[
|F ∗v (n)D(n)|2

]
= E

[
|D(n)|2

]
= σ2d(n) (4.57)

De même, la variance du bruit additif virtuel W̃ (n) est définie par :

E
[
|W̃ (n)|2

]
= E

[
|Gv(n)W (n)|2

]
= E

[
|W (n)|2

]
= σ2w(n) (4.58)

Soit PT la puissance totale disponible à l’émission, les coefficients de la matrice Fd(n) doivent être
calculés en tenant compte de la contrainte sur la puissance totale, telle que [7] :

E
[
|Fd(n)X(n)|2

]
≤ PT (4.59)

Dans l’équation (4.56), seul le premier terme correspond au signal utile. Les deux autres termes
correspondent à du bruit de l’AP et du canal radio. Par conséquent, le RSB effectif sur le sous-canal
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SISO après le précodage noté γ2i (n), correspond au rapport entre la puissance du signal utile et la
puissance du bruit, tel que :

γ2i (n) = f2i (n)
K2σ2i (n)PT

σ2i (n)σ2d(n) + σ2w(n)
, i = 1, · · · , b

= f2i (n)Σ2
i (n) (4.60)

où f2i (n) est le coefficient de précodage sur le sous-canal SISO d’indice i. Σ2
i (n) représente le RSB

effectif du sous-canal SISO d’indice i avant le précodage linéaire. σ2i (n) est le RSB intrinsèque du
sous-canal SISO d’indice i fourni par la CSI; K est le gain du signal à la sortie de l’AP; PT est la
puissance totale du signal à transmettre; σ2d(n) et σ2w(n) représentent respectivement la variance du
bruit non-linéaire virtuel et du bruit additif virtuel relatif à la sous-porteuse d’indice n.

Dans la suite, on négligera l’indice de la sous-porteuse n afin de simplifier l’écriture des équations
de l’algorithme d’optimisation.

4.5 Nouvelle approche d’allocation successive de puissance en prenant en
compte l’AP

4.5.1 Principe d’allocation de puissance

Le principe de cette stratégie consiste à optimiser la puissance totale disponible PT pour la transmission
d’un contenu multimédia en présence des distorsions du canal et de l’AP. On considère que le contenu
à transmettre est décomposé en plusieurs couches de qualité hiérarchisées selon un ordre d’importance
décroissant en utilisant la standard JPWL. On rappelle que n’importe quelle autre norme peut être utilisée
pour la hiérarchisation du contenu.

Afin de mettre en place la stratégie de précodage, on suppose que le canal MIMO peut être décom-
posé en b sous-canaux SISO. Ces sous-canaux sont ensuite hiérarchisés selon les valeurs décroissantes
du RSB effectif données à l’équation (4.60) comme suit :

Σ2
1 ≥ · · · ≥ Σ2

b (4.61)

Compte tenu du nombre de sous-canaux SISO, on pourra décomposer le contenu à transmettre en
b couches de qualité au maximum. Ensuite, le codage canal est réalisé en utilisant les CCEs de RS
fournis par le standard JPWL. Pour optimiser l’allocation de puissance entre les b sous-canaux SISO,
cette stratégie de précodage prend conjointement en compte les paramètres {Ni}1,··· ,b des codes RS,
les ordres de modulation {Mi}1,··· ,b, les différents RSB intrinsèques {σi}1,··· ,b fournis par la CSI et
les paramètres de non-linéarité K et σ2d fournis par la modélisation de Bussgang. Ainsi, le calcul des
coefficients {fi}1,··· ,b, de la matrice de précodage Fd, est tributaire de ces différents éléments de la
chaîne.

La figure (4.6) présente le synoptique de la stratégie de précodage proposée.Le canal MIMO en
présence de la non-linéarité est décomposé en b sous-canaux SISO hiérarchisés selon les valeurs décrois-
santes du RSB effectif ({γ2i }i=1,··· ,b). Ceci conduit à considérer au plus b couches de qualité JPWL pour
la transmission. Compte tenu du principe d’allocation successive de puissance, cette figure montre que la
stratégie de précodage UPA agit comme un lien entre la hiérarchie des couches de qualité et la hiérarchie
des sous-canaux SISO. L’association de ces deux hiérarchies dans une approche d’allocation successive
de la puissance a pour rôle principal d’améliorer la qualité de transmission tout en assurant la protection
des couches de qualité les plus importantes contre les distorsions du canal et l’AP.

Par exemple, si nous avons deux couches de qualité classées par ordre d’importance décroissante,
alors la priorité d’allocation sera d’abord donnée au premier sous-canal SISO, associé à la première
couche de qualité, donc la meilleure couche de qualité. De même, la stratégie de précodage proposée
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hiérarchisées

Codage
source

Codage
Reed

Solomon

RS(Ni; K)

MAQ
M1

Stratégie

de
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Figure 4.6: Synoptique de la stratégie d’allocation inégale de puissance

peut “sacrifier” certaines voies SISO. En effet, il n’est pas nécessaire d’allouer de la puissance au deux-
ième sous-canal SISO si la puissance allouée au premier sous-canal SISO ne permet pas d’assurer le
décodage correct de la première couche de qualité.

Pour s’assurer du décodage correct d’une couche de qualité, on définit la notion du TEB cible pour
chaque voie SISO. Le principe de la stratégie de précodage consiste donc à fournir successivement la
puissance nécessaire pour atteindre le TEB cible sur les différentes voies SISO, sous contrainte de la
puissance totale disponible.

4.5.2 Définition du critère d’optimisation

La stratégie de précodage proposée a pour objectif de calculer les coefficients de la matrice de précodage
Fd sous contraintes du TEB cible et de la puissance totale d’émission. Nous faisons l’hypothèse que le
bruit non-linéaire de l’AP et le bruit additif du canal suivent une loi Gaussienne. Ainsi, le TEB cible
avant le décodage canal est donnée par la relation suivante [5, 18] :

TEBc,i =
2
(√
Mi − 1

)
√
Milog2 (Mi)

erf

(√
3γ2i

2 (Mi − 1)

)
i = 1, · · · , b (4.62)

où i est l’indice du sous-canal SISO; TEBc,i est le TEB cible avant le décodage canal; Mi correspond
à l’ordre de la modulation numérique Mi-MAQ; γ2i est le RSB effectif sur le sous-canal i pondéré par le
coefficient de précodage f2i (voir équation (4.60)).

Afin de prendre en compte la capacité de correction des CCEs utilisés, il a été démontré dans [5]
que le réglage du TEB cible avant décodage canal peut être approximé par un algorithme itératif. Ainsi,
dans le cas des codes RS(Ni,K), on peut déterminer la valeur du TEBc,i sur le sous-canal SISO i par
la relation suivante [5] :

1

si

Ni∑
j=ti+1

j

Ni

(
Ni

j

)
(siTEBc,i)

j(1− siTEBc,i)Ni−1 ≤ Bi, avec ti =

[
Ni −K

2

]
(4.63)

où si = log2(Mi) représente le nombre de bits par symbole; Ni et K sont respectivement le nombre
de blocs de symboles en entrée et en sortie du code RS(Ni,K); ti représente la capacité de correction;
Bi correspond au TEB acceptable sur la couche de qualité i après le décodage canal. Ce dernier est
généralement choisi en fonction du contenu multimédia et de la limite que l’on s’impose sur le nombre
d’erreurs binaires en réception.

À partir de l’équation (4.62), nous pouvons définir le RSB cible, noté γ2c,i avant le décodage canal
sur le sous-canal SISO i par la relation suivante :

129



Chapitre 4. Conception d’une stratégie de précodage basée sur le contenu avec prise en compte de l’amplificateur de puissance

γ2c,i =
2 (Mi − 1)

3

[
erf−1

(
1− TEBc,i

√
Milog2Mi

2
(√
Mi − 1

) )]
(4.64)

Dans la suite, nous allons intégrer cette notion du RSB cible avant le décodage canal dans le prob-
lème d’optimisation pour l’allocation de puissance. On rappelle que les deux notions de TEB cible et
de RSB cible sont strictement équivalentes pour la mesure du niveau de dégradation d’une couche de
qualité.

4.5.3 Modélisation du problème d’optimisation

Malheureusement, les distorsions non-linéaires de l’AP ont un impact important sur les performances
d’une stratégie d’allocation de puissance. Pour chaque sous-canal SISO i, la puissance allouée peut être
définie par :

Pi = f2i PT , i = 1, · · · , b (4.65)

Si on suppose que la puissance du bruit non-linéaire σ2d augmente et que le gain K diminue, voire
tend vers 0, lorsque la puissance allouée Pi approche la zone de saturation de l’AP, alors la limite
asymptotique du RSB effectif sur le sous-canal SISO i est donnée par :

lim
PT→Psat

γ2i = lim
PT→Psat

f2i
K2σ2i PT
σ2i σ

2
d + σ2w

' 0, i = 1, · · · , b (4.66)

où Psat est la puissance de saturation de l’AP.

Ainsi, le RSB effectif sur chaque sous-canal SISO ne croît pas de façon monotone avec la puissance
allouée Pi. De plus, on peut remarquer que les coefficients de précodage fi, i = 1, · · · , b ne sont pas
identiques sur les différents sous-canaux SISO à cause du principe d’allocation inégale de puissance.
Ainsi, l’impact de la non-linéarité est différent d’un sous-canal SISO à un autre. Nous proposons donc
de réécrire la définition du RSB effectif sur chaque sous-canal SISO, telle que :

γ2i = f2i
K2σ2i PT
σ2i σ

2
d + σ2w

=
K2
i σ

2
i Pi

σ2i σ
2
di

+ σ2w
, i = 1, · · · , b (4.67)

où i est l’indice du sous-canal; γ2i est le RSB effectif reçu; Pi = f2i PT est la puissance allouée au sous-
canal SISO numéro i; Ki et σ2di sont respectivement le gain et la variance du bruit non-linéaire, relatifs à
la puissance allouée Pi; σ2i est le RSB intrinsèque fourni par la CSI; σ2w est la variance du bruit additif.
Lorsque les distorsions de phase de l’AP sont négligeables, les paramètres Ki et σ2di sont obtenus en
utilisant respectivement les équations (4.17) et (4.21).

La figure (4.7) illustre le synoptique de la nouvelle stratégie d’allocation de puissance considérée.
On peut observer que compte tenu du principe d’allocation inégale de puissance, le gain du signal Ki et
la variance du bruit non-linéaire σ2di sont différents sur chaque sous-canal SISO i.

Cette nouvelle architecture permet de prendre en compte la non-linéarité générée par l’AP sur chaque
sous-canal SISO. L’équation (4.67) permet d’étudier conjointement l’évolution du RSB effectif en fonc-
tion de la puissance allouée Pi et du RSB du sous-canal SISO σ2i de manière réaliste. Par la suite,
cette étude sera exploitée par la stratégie de précodage afin de conjointement prendre en compte les
caractéristiques de l’AP et les distorsions du canal MIMO dans le calcul des coefficients de précodage.

Considérons par exemple le modèle d’AP présenté à la section 4.3.2. Cet amplificateur possède une
puissance de saturation à son entrée, notée Psat = 26 dBm. Ainsi, la puissance allouée sur un sous-
canal SISO peut théoriquement varier entre 0 dBm et 26 dBm. La figure (4.8) illustre l’allure de la
courbe de variation du RSB effectif γi(dB) en fonction de la puissance allouée Pi(dBm) pour plusieurs
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Figure 4.7: Synoptique de la stratégie d’allocation inégale de puissance

valeurs du RSB σi(dB). Pour obtenir cette figure, nous avons considéré des sous-canaux SISO avec des
valeurs du RSB variant entre σi = −10 dB et σi = 10 dB. Pour chacune de ces valeurs, nous avons
tracé l’évolution du RSB effectif γi(dB) en fonction de la puissance allouée Pi(dBm), qui varie entre
Pi = 0 dBm et Pi = 26 dBm.

Figure 4.8: Évolution du RSB effectif γi(dB) en fonction de la puissance allouée Pi(dBm) et du RSB
intrinsèque σi(dB)

On constate que le RSB effectif γi(dB) ne croît pas de façon monotone avec l’augmentation de
la puissance allouée pour chaque valeur de σi(dB) donnée. Ainsi, l’allocation de la puissance totale
disponible ne maximise pas nécessairement la qualité de transmission en présence de l’AP et du canal.
En effet, pour chaque valeur de σi(dB) donnée, on observe que la valeur de γi(dB) augmente pro-
gressivement avec la puissance allouée Pi(dBm) jusqu’à atteindre une certaine valeur maximale. Á
partir de cette valeur maximale, on observe une diminution progressive de la valeur γi(dB) lorsque
Pi(dBm) augmente. Cette diminution du RSB effectif est due aux distorsions non-linéaires de l’AP qui
augmentent progressivement avec la puissance allouée.

Ensuite, on constate que le RSB effectif augmente avec le RSB intrinsèque pour chaque valeur de
la puissance allouée considérée. Ainsi, l’évolution de la qualité du canal a un impact important sur
l’évolution du RSB effectif, et donc sur la qualité de transmission. En effet, soient deux sous-canaux
SISO 1 et 2 caractérisés par σi(dB) = −10 dB et σi(dB) = 10 dB respectivement, la figure (4.8)

131



Chapitre 4. Conception d’une stratégie de précodage basée sur le contenu avec prise en compte de l’amplificateur de puissance

montre que γi(dB) peut varier entre −25 dB et 5 dB environ pour le sous-canal SISO 1. En revanche,
γi(dB) peut varier entre −5 dB et 25 dB environ pour le sous-canal SISO 2, soit un gain de 20 dB.
Ainsi, le sous-canal 2 qui possède la meilleure qualité en terme de RSB, permet d’atteindre des valeurs
du RSB effectif beaucoup plus importantes en comparaison au sous-canal 1. Ces résultats montrent que
le RSB effectif par sous-canal SISO dépend de la puissance allouée et du RSB intrinsèque.

Or, dans un contexte de transmission de contenus hiérarchisés, le problème d’optimisation consiste
à maximiser le compromis entre le nombre de couches de qualité transmises (débit) et le respect du RSB
cible (distorsion) [5]. En plus de compromis entre le débit et la distorsion, nous rajoutons une contrainte
supplémentaire sur la minimisation de la puissance d’émission. Pour déterminer les coefficients de
précodage qui permettent d’atteindre ces deux critères d’optimisation, nous pouvons définir le problème
d’optimisation comme suit :  minimiser

b∑
i=1

f2i PT

avec γ2i ≥ γ2c,i, i = 1, · · · , b
(4.68)

où i est l’indice du sous-canal SISO; γ2i est le RSB effectif donné à l’équation (4.67); γ2c,i est le RSB
cible donné à l’équation (4.64); f2i est le coefficient de précodage; PT est la puissance totale disponible.

Ce problème d’optimisation consiste donc à rechercher la matrice de précodage Fd, qui minimise la
puissance totale PT sous la contrainte du RSB cible par sous-canal SISO. Cette matrice peut s’obtenir
en étudiant l’évolution du RSB effectif en fonction du coefficient de précodage pour chaque sous-canal
SISO. La figure (4.9) montre un exemple de cette étude pour le même AP. Pour chaque valeur de σ2i
comprise entre −10 dB et 10 dB, nous avons évalué le RSB effectif γi(dB) en fonction du coefficient
de précodage fi.

Figure 4.9: Évolution du RSB effectif γi(dB) en fonction du coefficient de précodage fi et du RSB
intrinsèque σi(dB)

On constate que pour des coefficients de précodage relativement faibles, le RSB effectif croit avec
l’augmentation de fi pour chaque valeur de σi(dB). Aussi, le RSB effectif commence à décroître pour
des valeurs de fi relativement élevées à cause de la non-linéarité de l’AP qui devient plus importante.
Par exemple, lorsque fi tend vers 1, la puissance allouée est maximale alors que le RSB effectif γi tend
vers −8 dB.

132



4.5. Nouvelle approche d’allocation successive de puissance en prenant en compte l’AP

De même, on observe que la valeur maximale du RSB effectif dépend du RSB intrinsèque. En effet,
pour chaque valeur de σi(dB) donnée, on observe que l’évolution de γi(dB) en fonction du coefficient
de précodage fi présente toujours un maximum. Ce maximum croît avec la valeur de σi(dB). Notons
également que ce maximum peut être inférieur ou supérieur au RSB cible en fonction de la valeur de
σi(dB) considérée. Lorsque ce maximum est inférieur au RSB cible visé, cela implique que la contrainte
sur la qualité de transmission ne peut pas être satisfaite. En revanche, si ce maximum est supérieur
au RSB cible, la contrainte sur la qualité de service peut être satisfaite. Dans ce cas, le coefficient de
précodage calculé doit permettre de minimiser la puissance totale d’émission tout en respectant le critère
du RSB cible.

À partir de ces résultats, nous proposons d’intégrer les coefficients de précodage dans le problème
d’optimisation en modifiant l’équation (4.68). Ainsi, étant donné un RSB cible γc,i que l’on souhaite
atteindre, le principe consiste à déterminer le coefficient de précodage comme suit :

minimiser
b∑
i=1

f2i PT

avec f2i = min
fj

[
γ2c,i − f2j PT

K2
j σ

2
i

σ2
i σ

2
dj

+σ2
w

]
≥ 0, i ∈ [1, · · · , b]

(4.69)

où i représente l’indice du sous-canal; γ2c,i représente le RSB cible; f2j représente le coefficient de
précodage; Pj = f2j PT représente la puissance allouée; Kj et σ2dj représentent respectivement le gain
et la variance du bruit non-linéaire relatifs à la puissance allouée Pj et σ2i représente le RSB intrinsèque
du sous-canal SISO.

En observant l’équation (4.69), on peut dire que le problème d’optimisation consiste à déterminer la
matrice de précodage permettant de minimiser la puissance allouée et de garantir le critère du RSB cible
sur chaque sous-canal SISO. Pour la résolution de problème, nous avons choisi d’appliquer l’algorithme
du Gradient, présenté à la section (4.3.1). En considérant l’équation (4.69), on peut définir la fonction
coût J à minimiser comme suit :

min
fi

J = min
fi

[
γ2c,i − f2j PT

K2
j σ

2
i

σ2i σ
2
dj

+ σ2w

]
≥ 0 (4.70)

Ainsi, les étapes de l’algorithme du Gradient permettant de déterminer le coefficient de précodage
pour chaque valeur du RSB intrinsèque σ2i sont les suivantes :

1. À l’itération j = 0, prendre le point de départ fj = 0

2. À l’itération j + 1, calculer la puissance allouée, telle que :

Pj+1 = fj+1PT , avec fj+1 = fj − λ∆Ji (4.71)

où ∆Ji =
[
∂Ji
∂fi

]
fi=fj

représente la direction de recherche donnée par le gradient et λ est une

constante qui représente le pas de descente.

3. Calculer les paramètres de non-linéarité Kj et σ2dj dans le théorème de Bussgang, relatifs à la
puissance allouée Pj+1 (équations (4.17) et (4.21));

4. Tester si la condition d’arrêt suivante est vérifiée telle que:∣∣∣∣Ji+1 − Ji
Ji

∣∣∣∣ < ε (4.72)

où ε� 1 est une constante positive. Dans la suite, nous prendrons ε = 10−5.
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Chapitre 4. Conception d’une stratégie de précodage basée sur le contenu avec prise en compte de l’amplificateur de puissance

5. En fonction du test, arrêter le processus de recherche ou aller à l’itération suivante.

Pour chaque canal SISO, l’algorithme de recherche itérative commence toujours par initialiser le
coefficient de précodage à zéro. Ceci permet de déterminer au cours du processus de recherche le plus
petit coefficient de précodage, c’est-à-dire la puissance minimale permettant de garantir le critère du
RSB cible. Lorsque la condition sur le RSB cible ne peut pas être vérifiée sur un sous-canal SISO, le
coefficient de précodage correspondant est choisi de façon à avoir la meilleure qualité de transmission
possible, c’est-à-dire la valeur maximale du RSB effectif.

Pour illustrer le principe de cette recherche itérative, nous avons présenté sur la figure 4.10(a) un
exemple d’évolution du RSB effectif γi(dB) en fonction du coefficient de précodage fi pour un RSB
intrinsèque de 0 dB. Sur cette figure, le RSB cible à atteindre pour ce sous-canal est fixé à γc,i(dB) =
10 dB (ligne horizontale). La figure 4.10(b) illustre l’évolution du critère J à minimiser en fonction de
fi. Dans cet exemple, nous avons considéré le même AP que précédemment.
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Figure 4.10: Exemple de recherche itérative du coefficient de précodage

Graphiquement, on observe que les coefficients de précodage fi = 0.05 et fi = 0.48 permettent de
minimiser la fonction coût ou d’atteindre la valeur du RSB cible. Cependant, on obtiendra à l’issue de
la recherche itérative fi = 0.05 car la recherche commence par les plus faibles valeurs du coefficient
de précodage. Ce choix permet de minimiser la puissance allouée pour atteindre le RSB cible sur
ce sous-canal SISO. Notons qu’en choisissant fi = 0.18, on obtient le RSB effectif maximal, soit
γi(dB) ' 19.8 dB. Cependant, ce choix se fait au prix d’un coefficient de précodage plus élevé,
c’est-à-dire une augmentation de la puissance allouée. Dans un contexte de transmission de contenus
hiérarchisés, ce choix dégrade donc le compromis entre la distorsion (qualité) et la débit total du système
MIMO, lié au nombre de couches de qualité transmises.

Si la contrainte sur le RSB cible γc,i(dB) est fixée à 25 dB, on constate que l’on arrive jamais à la
respecter quelque soit la valeur du coefficient de précodage. Dans ce cas, le coefficient de précodage
fi obtenu à l’issu de la recherche itérative est de 0.18 environ. En effet, cette valeur permet d’obtenir
le RSB effectif maximal, soit γi(dB) ' 19.8 dB. Ainsi, comme la contrainte sur le RSB cible ne peut
pas être respectée, l’algorithme de recherche détermine le coefficient de précodage permettant d’avoir la
meilleure qualité de transmission possible.

D’une part, ces résultats montrent qu’en appliquant cette méthode d’optimisation relativement sim-
ple mais efficace, on peut déterminer le coefficient de précodage permettant de respecter le critère du
RSB cible tout en minimisant la puissance allouée sur chaque sous-canal SISO. D’autre part, cette opti-

134
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misation permet de limiter l’impact des distorsions non-linéaires sur la qualité de transmission globale
lorsque la contrainte du RSB cible ne peut pas être garantie.

4.5.4 Algorithme d’allocation successive de la puissance

Pour garantir la qualité de transmission globale d’un contenu hiérarchisé en plusieurs couches de qualité,
il est important de protéger les couches les plus sensibles contre les distorsions de l’AP et du canal radio.
Ainsi, la nouvelle stratégie d’allocation de puissance, que nous avons nommée AACBP peut être décrite
comme suit : Minimiser la puissance totale d’émission : min

b∑
i=1

f2i PT

Respecter la contrainte sur la qualité de service : γ2i ≥ γ2c,i, pour i = 1, · · · , b
(4.73)

Cette stratégie a pour objectif d’exploiter la hiérarchie du contenu pour allouer la puissance néces-
saire aux différents sous-canaux SISO. Pour déterminer la matrice de précodage optimale, l’algorithme
d’optimisation, présenté à la section 4.5 est appliqué de façon itérative jusqu’à ce que la contrainte sur
la qualité de service soit respectée sur l’ensemble des sous-canaux ou que la puissance totale PT ait été
complètement allouée. Le traitement d’un sous-canal SISO d’indice i peut être résumé par les 5 étapes
suivantes :

1. Déterminer la valeur du TEB cible TEBc,i avant décodage canal en fonction du CCE RS(Ni,K)
utilisé et du TEB cible Bi avant décodage source. Dans la suite, nous limiterons l’étude à une
chaîne non-adaptative [5]. Ainsi, les couches de qualité ont la même contrainte de qualité de
service, soit Bi = B, i = 1, · · · , b;

2. Déterminer le RSB cible γ2c,i avant décodage canal en fonction du TEB cible TEBc,i et de l’ordre
de la modulation Mi (équation (4.64));

3. En utilisant la recherche itérative présentée à la section 4.5.3, déterminer le coefficient de pré-
codage fi permettant de minimiser la puissance allouée Pi = fiPT . Cette recherche dépend du
RSB intrinsèque σ2i du sous-canal SISO i fourni par la CSI, de la puissance totale PT disponible,
de la variance du bruit additif Gaussien σ2w et des paramètres de non-linéarité Ki et σ2di ;

4. Tester si la puissance allouée Pi permet d’atteindre le RSB cible γc,i;

5. En fonction du test, arrêter le processus d’optimisation ou tester si la puissance allouée est in-
férieure à la puissance résiduelle Pr. On rappelle que Pr correspond à la puissance restante
non-allouée telle que :

Pr = PT −
b∑
i=1

f2i PT (4.74)

6. Si le test sur la puissance résiduelle est positif, allouer la puissance Pi ou la puissance résiduelle
Pr au sous-canal SISO i.

La figure (4.11) illustre les différentes étapes de la stratégie AACBP. Selon son fonctionnement,
une voie SISO peut être “sacrifiée” si la contrainte du RSB cible γ2c,i ne peut pas être respectée sur la
voie SISO précédente. En effet, allouer de la puissance à un sous-canal SISO sachant qu’on ne peut pas
respecter la contrainte du RSB cible sur le sous-canal SISO précédent ne contribue pas à la recherche
du meilleur compromis entre le débit et la distorsion. Ainsi, on notera que la puissance est allouée à
un sous-canal SISO si et seulement si la contrainte sur RSB cible est respectée sur le sous-canal SISO
précédent. Dans le cas où la contrainte du RSB cible est respectée sur l’ensemble des sous-canaux SISO,
la puissance résiduelle Pr n’est pas consommée afin de réduire la puissance totale d’émission.
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b = min(NT ; NR)
Puissance totale d'émission : PT
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Figure 4.11: Algorithme d’allocation successive de la puissance (AACBP)
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4.6. Résultats de simulation

La figure (4.12) illustre un exemple de courbes utilisées pour l’allocation successive de la puissance
entre 4 sous-canaux SISO hiérarchisés selon les valeurs décroissantes du RSB intrinsèque. Pour cet
exemple, nous avons choisi σ1(dB) = 10 dB, σ2(dB) = 0 dB, σ3(dB) = −4 dB et σ4(dB) =
−10 dB. On suppose que la contrainte du RSB cible est identique sur l’ensemble des 4 sous-canaux
SISO telle que γc,i(dB) = 18 dB (ligne horizontale). Pour chaque valeur de σi(dB), nous avons tracé
l’évolution du RSB effectif en fonction du coefficient de précodage fi. On rappelle que les paramètres
de non-linéarité dans le théorème de Bussgang sont calculés en considérant l’AP présenté à la section
4.3.2. La puissance totale disponible à un niveau PT = 26 dBm.
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Figure 4.12: Exemple de courbes utilisées pour l’allocation successive de la puissance (AACBP)

Sur cette figure, on observe que seuls deux sous-canaux SISO permettent de respecter la contrainte
du RSB cible souhaitée, soit γc,i = 18 dB. En effet, lorsque σ1(dB) = 10 dB et σ2(dB) = 0 dB,
la recherche itérative permet de déterminer respectivement les coefficients de précodage permettant
d’atteindre le RSB cible tout en minimisant la puissance allouée, tels que f1 ' 0.03 et f2 ' 0.11.
En revanche, lorsque σ3(dB) = −4 dB et σ4(dB) = −10 dB, les coefficients de précodage optimaux
sont respectivement f3 ' 0.2 et f4 ' 0.25. Cependant, le critère du RSB cible ne peut pas être respecté
sur le sous-canal SISO numéro 3 (σ3(dB) = −4 dB). Dans ce cas, la voie SISO 4 est “sacrifiée”. Ceci
permet de limiter l’impact des distorsions non-linéaires sur la qualité de transmission globale.

4.6 Résultats de simulation

Dans cette section, nous allons évaluer les performances de la stratégie de précodage proposée en com-
paraison au précodeur CBP de la littérature, présenté au chapitre 3. Les performances préliminaires de
la stratégie AACBP seront évaluées en considérant tout d’abord un canal SISO-OFDM Gaussien. Par
la suite, un canal MIMO-OFDM réaliste, dédié à la transmission d’images JPWL, sera considéré. Les
configurations de la couche Physique IEEE 802.11n et de la couche Application correspondent à celles
utilisées au chapitre 3. Ainsi, l’exemple de contenu multi-média à transmettre sera l’image couleur
“Caps”.

Nous considérons le même AP, celui utilisé dans les sections précédentes, dans toutes nos simula-
tions. Ainsi, la puissance totale disponible PT est de 26 dBm par sous-canal SISO durant le processus
d’allocation de puissance. Le critère du TEB cible avant décodage canal est fixé à 2.9 × 10−5 pour
une modulation MAQ-4 et un code RS(37,32). Cependant, d’autres formats de codage et de modulation
peuvent être utilisés.
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4.6.1 Résultats sur un canal SISO-OFDM Gaussien

Dans cette partie, nous utiliserons le standard IEEE 802.11a (SISO-OFDM) pour évaluer et comparer
les performances des stratégies de précodage AACBP et CBP en termes de TEB global et de puissance
moyenne d’émission en présence d’un canal statique, non-sélectif en fréquence, modélisé suivant une
loi Gaussienne.

Les figures (4.13) et (4.14) illustrent les architectures des chaînes de simulation utilisées, lorsque ces
deux précodeurs sont utilisés. La nouvelle chaîne permet de prendre en compte les caractéristiques de
l’AP et les distorsions du canal via la stratégie de précodage AACBP, contrairement à la chaîne classique
qui considère uniquement les distorsions du canal.

Une séquence de 218 bits est générée puis modulée en symboles numériques. Ces symboles sont
ensuite précodés puis regroupés en trame de 64 symboles pour effectuer la modulation OFDM. Étant
donné que nous avons une seule antenne à l’émission, nous avons fixé le TEB cible TEBc à 2.9×10−5,
qui correspond à un RSB cible γc(dB) = 12.25 dB pour une modulation MAQ-4 (voir équation (4.64)).
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Figure 4.13: Architecture simplfiée de la chaîne classique d’émission avec précodage CBP
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Figure 4.14: Architecture simplifiée de la nouvelle chaîne d’émission avec précodage AACBP

La figure (4.15) présente les résultats du TEB et de la puissance moyenne d’émission en fonction
du RSB du canal Gaussien, noté σ(dB). La puissance moyenne d’émission s’obtient en appliquant le
théorème de Parseval comme suit [37] :

Pe(dBm) = 10.log10

(
1

N

n−1∑
n=0

|Zn|2
)

(4.75)

où Pm est la puissance moyenne d’émission et |Zn| est le module du symbole numérique précodé,
modulant la sous-porteuse n à la sortie de l’AP.

La figure 4.15(a) montre que les résultats du TEB global avec la stratégie CBP sont très mauvais en
comparaison à la stratégie AACBP. En effet, quelque soit la valeur de σ(dB), la stratégie CBP ne permet
pas de garantir le critère du TEB cible à la réception à cause de la non-linéarité générée par l’AP. En
revanche, avec la stratégie AACBP, on peut voir que le critère du TEB cible (2.9 × 10−5) est respecté
pour les valeurs de σ(dB) supérieures ou égales à 2 dB. En effet, on peut voir sur la figure 4.15(b)
que dans les mauvaises conditions de propagation (σ(dB) ≤ 2 dB), le précodeur AACBP ne permet
pas de garantir le TEB cible car le RSB effectif maximal que l’on peut atteindre est inférieur au RSB
cible. Dans ce cas, la puissance d’émission est déterminée de façon à maximiser le RSB, c’est-à-dire de
réduire au maximum le niveau de dégradations du signal. En revanche, le précodeur CBP alloue toute
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Figure 4.15: Comparaison des stratégies de précodage CBP et AACBP en présence d’un canal Gaussien

la puissance disponible dans les mauvaises conditions de propagation. Ainsi, on obtient une puissance
d’émission d’environ 34 dBm. Ceci est dû au fait que ce précodeur considère uniquement le canal
comme la seule source de dégradation. Les distorsions générées par l’AP n’étant pas prises en compte,
on obtient une forte dégradation du TEB.

La figure (4.15(b)) montre que lorsque les conditions de propagation s’améliorent, le précodeur
AACBP réduit progressivement la puissance d’émission tout en respectant le critère du TEB cible. En
revanche, le précodeur CBP commence à réduire la puissance d’émission pour des valeurs de σ ≥ 19 dB,
mais sans respecter le critère du TEB cible. Par exemple, lorsque σ = 5 dB, la puissance d’émission est
d’environ 25 dBm avec la stratégie AACBP, contrairement à la stratégie CBP où la puissance d’émission
reste maximale, soit 34 dBm environ. En effet, seul le RSB du canal est pris en compte dans la stratégie
CBP, contrairement au précodeur AACBP qui ajuste la puissance allouée en fonction de l’évolution
du RSB intrinsèque du canal et des caractéristiques physiques de l’AP. En outre, le gain en puissance
fourni par l’AP est exploité par la stratégie AACBP pour déterminer le niveau optimal de la puissance
d’émission permettant d’atteindre le TEB cible.

Ces résultats montrent que le respect du critère du TEB cible et l’évolution de la puissance d’émission
dépendent de la stratégie de précodage utilisée. Cependant, la stratégie AACBP est mieux adaptée à
la recherche du meilleur compromis entre la qualité de transmission et la minimisation de la puissance
moyenne d’émission. En effet, la stratégie AACBP détermine systématiquement la puissance d’émission
permettant d’atteindre le TEB cible. En revanche, lorsque le TEB cible ne peut pas être respecté (RSB
très faible), la puissance moyenne d’émission est calculée de façon à avoir la meilleure qualité de trans-
mission possible.

4.6.2 Résultats sur un canal MIMO-OFDM réaliste

Le canal MIMO-OFDM (4 × 4) réaliste a été défini à la section 3.4.3 du chapitre 3 où l’émetteur est
statique tandis que le récepteur se déplace à une vitesse de 5m/s suivant une trajectoire rectiligne de
138m de long dans un environnement suburbain. Le canal MIMO de chaque sous-porteuse est décom-
posé en 4 sous-canaux SISO rangés selon l’ordre décroissant des valeurs du RSB (σi, i = 1, · · · , 4). La
trajectoire est décomposée en 2300 positions en tenant compte de la vitesse de déplacement du récepteur
et de la longueur d’onde λ = 0.125m. À chaque position de la trajectoire, la même image “Caps” est
décomposée en b = 4 couches de qualité hiérarchisées pour la transmission sur le canal MIMO-OFDM.
Les résultats de simulations ont été moyennés en utilisant une fenêtre glissante de 20 valeurs afin de
rendre les résultats plus lisibles.
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4.6.2.1 Amélioration des résultats en terme de TEB

La figure (4.16) montre les résultats de simulation en termes de TEB sur chaque couche de qualité
lorsque les stratégies de précodage CBP et AACBP sont utilisées à l’émission.
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Figure 4.16: Comparaison des stratégies de précodage CBP et AACBP en terme de TEB sur un canal
réaliste

On rappelle que dans les deux stratégies de précodage CBP et AACBP, certaines voies SISO peuvent
être “sacrifiées” si le critère du TEB cible ne peut pas être respecté à certaines positions de la trajectoire.
Ainsi, une voie SISO est “sacrifiée” dans une zone lorsque le TEB sur la couche de qualité correspon-
dante est globalement supérieur au TEB cible égal à 2.9× 10−5. Comme nous l’avons déjà évoqué dans
le chapitre 3, la figure 4.16(a) montre que la protection hiérarchique des couches de qualité est inversée
en présence des distorsions non-linéaires de l’AP lorsque le précodeur CBP est utilisé. En effet, on
observe que le TEB sur les couches de qualité 1 et 2 se dégrade tandis que le TEB sur les couches de
qualité 3 et 4 s’améliore dans la zone 3. Ceci est en contradiction avec la stratégie de transmission d’un
contenu JPWL. Pour assurer le décodage de l’image reçue, le critère du TEB cible doit être respecté sur
les couches de qualité les plus importantes. Par exemple, la couche de base (couche de qualité 1) qui
contient les informations de décodage doit absolument être protégée contre les erreurs de transmissions
en respectant le critère du TEB cible fixé à 2.9× 10−5. Cette mauvaise performance du précodeur CBP
est due au fait que les coefficients de précodage sont calculés sans prendre en compte la non-linéarité
générée par l’AP.

En revanche, la figure 4.16(b) montre que la stratégie AACBP proposée, permet de garantir de
manière stable le TEB cible et la protection hiérarchique des couches de qualité contre les erreurs de
transmissions. De même, elle permet d’atteindre le critère du TEB cible sur un nombre de couches de
qualité plus important dans les différentes zones. Cette augmentation du nombre de couches transmises
permet d’améliorer le débit utile, donc la qualité de l’image reçue. En effet, en tout début de parcours
dans la zone 1 (mauvaises conditions de propagation), on observe que la stratégie AACBP peut assurer
de manière stable le critère du TEB cible sur les deux premières couches de qualité. On constate aussi
que le TEB global sur les couches de qualité 3 et 4 s’améliore dans cette zone, même si le critère du
TEB cible n’est pas assuré de manière stable sur ces deux couches. Rappelons par ailleurs qu’avec le
précodeur CBP, on ne peut transmettre que la couche de qualité 1 dans cette zone (voir figure 4.16(a)).
Les bonnes performances du précodeur AACBP observées dans cette zone s’expliquent par la prise en
compte conjointe des distorsions du canal et des caractéristiques de l’AP. Toujours en zone 1, nous
pouvons dire que le précodeur AACBP “sacrifie” une seule voie SISO en comparaison au précodeur
CBP qui “sacrifie” trois voies SISO.

Lorsque les conditions de propagation s’améliorent, on constate que le critère du TEB cible sur
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la couche de qualité numéro 3 est respecté tandis que le TEB global sur la couche de qualité numéro 4
diminue progressivement jusqu’à atteindre son plus bas niveau en zone 3 (meilleures conditions de prop-
agation). En effet, le précodeur AACBP profite conjointement des conditions de propagation favorables
et des caractéristiques de l’amplificateur pour maximiser la transmission des couches de qualité, amélio-
rant ainsi le compromis débit-distorsion. Néanmoins, la contrainte sur la puissance totale d’émission ne
permet pas de respecter le critère du TEB cible sur la couche de qualité numéro 4 dans la zone 3. En ef-
fet, comme le RSB du sous-canal SISO numéro 4 est très faible comparé aux trois premiers sous-canaux
SISO et que la puissance totale d’émission est limitée, le précodeur AACBP se contente de déterminer
le coefficient de précodage qui offre la meilleure qualité de transmission sur cette voie. Cette stratégie
permet globalement de réduire l’impact de la non-linéarité sur la qualité de transmission globale.

Les résultats de la figure (4.16) montrent ainsi les bonnes performances, en termes de robustesse et
de qualité de transmission, obtenues avec la stratégie AACBP, sur toute la trajectoire du récepteur. De
manière générale, le précodeur AACBP permet de transmettre jusqu’à 4 couches de qualité dans les dif-
férentes zones, sachant que le critère du TEB cible sur la couche de qualité 4 n’est pas toujours respecté.
Toutefois, la couche de qualité 4 est la moins importante et a peu d’influence sur la robustesse et la qual-
ité de transmission. Ainsi, le précodeur AACBP permet d’améliorer considérablement le compromis
débit-distorsion en comparaison au précodeur CBP.

4.6.2.2 Réduction de la puissance totale d’émission sous-contrainte de la qualité de transmission

Compte tenu des résultats du TEB obtenus dans la section précédente, nous proposons d’évaluer et de
comparer la puissance moyenne d’émission lorsque les stratégies CBP et AACBP sont utilisées. Pour
cette étude, nous allons évaluer la puissance moyenne Pe(dBm) des signaux à la sortie des quatre APs
utilisés. On rappelle que la puissance moyenne d’émission Pe(dBm) pour un AP est calculée en utilisant
l’équation (4.75). La figure (4.17) présente l’évolution de la puissance totale d’émission Pe(dBm) en
fonction de la position du récepteur MIMO-OFDM sur la trajectoire.
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Figure 4.17: Évolution de la puissance moyenne d’émission en fonction des conditions de propagation

En comparant les résultats des figures 4.17(a) et 4.17(b), on peut observer qu’avec la stratégie
AACBP, la puissance moyenne d’émission est globalement très faible en comparaison à la stratégie
CBP. Par exemple, au tout début de la zone 1 (mauvaises conditions de propagation), la stratégie CBP
utilise toute la puissance totale disponible pour transmettre la couche de qualité 1 (couche de base).
Par conséquent, on obtient une puissance moyenne d’émission Pe(dBm) comprise entre 27.5 dBm et
30.5 dBm environ. Ceci est dû au fait que le précodeur CBP considère uniquement les distorsions du
canal comme contrainte dans l’algorithme d’allocation de puissance. En revanche, on obtient une puis-
sance moyenne d’émission Pe(dBm) comprise entre 12 dBm et 16 dBm environ avec le précodeur
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AACBP. En effet, pour garantir le TEB cible sur chaque couche de qualité, le précodeur AACBP intègre
l’AP dans le calcul des coefficients de précodage. Ceci permet d’exploiter le gain en puissance fourni
par l’AP afin de réduire la puissance nécessaire pour atteindre le TEB cible sur chaque couche de qualité.

Les résultats obtenus en utilisant le précodeur AACBP montrent que l’évolution de la puissance
moyenne d’émission est fortement corrélée avec l’évolution des conditions de propagation, contraire-
ment au précodeur CBP. En effet, on observe à la figure 4.17(b) que la puissance moyenne d’émission
est d’environ 13 dBm dans la zone 2 (conditions de propagation moyennes) et d’environ 4 dBm dans
la zone 3 (bonnes conditions de propagation), soit un écart d’environ 9 dB entre les deux zones. En
revanche, sur la figure 4.17(a), on observe que l’évolution de la puissance moyenne d’émission est
quasi-similaire dans ces deux zones. En effet, dans un contexte de transmission de contenu hiérarchisé,
l’amélioration du TEB au delà du TEB cible sur une couche de qualité n’est pas nécessaire. Ainsi, le
précodeur AACBP exploite l’amélioration de la qualité du canal conjointement avec les caractéristiques
de l’AP pour réduire davantage la puissance allouée sur chaque voie SISO. Lorsque le TEB cible ne
peut être satisfait sur une couche de qualité, le précodeur AACBP alloue la puissance sur la voie SISO
correspondante en tenant compte des éventuelles distorsions non-linéaires générées par l’AP. Dans le
cas où cette puissance d’émission est située dans la zone non-linéaire de l’AP, on peut obtenir une forte
dégradation de la qualité de transmission. D’ailleurs, ces résultats sont attendus puisque tous les pré-
codeurs existants, à l’instar du précodeur CBP, préconisent de limiter la puissance d’émission à la zone
linéaire de l’AP.

Enfin, en observant les résultats de la figure 4.17(b) sur toute la trajectoire du récepteur, nous pou-
vons dire que le maximum de puissance est d’environ 16.5 dBm en utilisant le précodeur AACBP. Avec
le précodeur CBP, ce maximum est d’environ 30 dBm. On peut donc conclure que, pour transmettre
l’image “Caps” avec l’AP utilisé, le précodeur AACBP offre une réduction de la puissance de l’ordre de
13 dB à 14 dB. Cette réduction permet de trouver un compromis entre la qualité de transmission et la
puissance nécessaire et donc la puissance consommée par l’amplificateur.

4.6.2.3 Amélioration de la qualité visuelle

Dans cette section, nous proposons d’évaluer les performances du précodeur AACBP en terme de qualité
visuelle des images reçues. Pour cela, nous proposons de comparer les résultats du PSNR de l’image
reçue lorsque les stratégies CBP et AACBP sont utilisées. L’objectif de cette comparaison est d’évaluer
le gain en PSNR fourni par la stratégie AACBP en présence du canal MIMO-OFDM réaliste.

Pour le précodeur CBP, la puissance d’émission est fixée à 20 dBm (IBO(dB)= 10 dB) en présence
du modèle d’AP non-linéaire utilisé. En effet, la figure 4.3 montre que lorsque la valeur de l’IBO est
de 10 dB, la variance du bruit non-linéaire généré par l’AP est proche de zéro. Cette absence du bruit
non-linéaire permet d’obtenir les meilleures performances avec le précodeur CBP (voir chapitre 3). Pour
le précodeur AACBP, la procédure d’allocation donne des niveaux de puissance d’émission variables de
0 dBm à 32 dBm suivant les conditions de propagation. La figure (4.18) montrent les résultats du PSNR
de l’image “Caps” en fonction de la position du récepteur lorsque les deux stratégies sont appliquées.

On observe que la stratégie AACBP permet globalement d’améliorer les résultats du PSNR sur toute
la trajectoire du récepteur. En effet, le nombre de couches de qualité transmises est plus important avec
le précodeur AACBP, ce qui permet d’améliorer les résultats du PSNR. Au début de la zone 1 (mauvaises
conditions de propagation), le précodeur CBP permet de respecter le critère du TEB cible uniquement
sur la couche de qualité 1, pour un PSNR d’environ 32 dB. En revanche, le précodeur AACBP permet
de respecter le critère du TEB cible sur les couches de qualité 1, 2 et 3, soient deux couches de qualité
supplémentaires. Cette augmentation permet d’obtenir un PSNR d’environ 38 dB, soit un gain en terme
de PSNR d’environ 6 dB.

On observe que dans la zone 3 (bonnes conditions de propagation), l’écart entre ces deux stratégies
de précodage est très faible. En effet, le critère du TEB cible sur les couches de qualité 1, 2 et 3
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Figure 4.18: Comparaison des stratégies de précodage CBP et AACBP

est respecté dans la zone 3 avec les deux précodeurs. Ceci permet d’obtenir un PSNR de 33.5 dB
(voir chapitre 3, Tableau 3.1). Concernant la couche de qualité 4, le critère du TEB cible n’est pas
toujours respecté. Cependant, le précodeur AACBP permet d’avoir un TEB globalement plus faible
en comparaison au précodeur CBP. Par conséquent, le PSNR obtenu avec le précodeur AACBP est
légèrement plus important en comparaison au précodeur CBP.

Pour illustrer l’impact de la stratégie AACBP sur la qualité visuelle, l’image “Caps” a été transmise
en considérant différentes conditions de propagation du canal MIMO-OFDM. On rappelle qu’une con-
dition de propagation en bande étroite est définie à partir du gain total σ(dB) du canal MIMO telle que
[5] :

σ(dB) = 20× Log10


√√√√ b∑

i=1

σi2

 (4.76)

où σi représente le RSB intrinsèque du sous-canal SISO numéro i.

La figure (4.19) illustre une comparaison de la qualité visuelle entre les images reçues lorsque les
deux précodeurs CBP et AACBP sont utilisés. Ces résultats sont des échantillons d’images reçues à
quatre positions différentes sur la trajectoire du récepteur.

Lorsque les conditions de propagation sont mauvaises (σ(dB)= -15 dB ou σ(dB)= -10 dB), la com-
paraison des figures 4.19(a), 4.19(b), 4.19(c) et 4.19(d) montre que la qualité visuelle de l’image reçue
est très mauvaise avec le précodeur CBP. En effet, le recul en puissance statique, imposé par le pré-
codeur CBP est insuffisant pour atteindre le TEB cible sur la couche de base (couche de qualité 1).
Par conséquent, le décodage de l’image reçue engendre des erreurs et des distorsions visuellement très
marquées. De même, le précodeur CBP alloue la puissance totale au premier sous-canal, soit une puis-
sance d’émission Pe(dBm) de 20 dBm. En revanche, la prise en compte de l’AP permet au précodeur
AACBP d’ajuster systématiquement le recul en puissance afin de maximiser la qualité de transmission,
soit un PSNR de 32 dBm. Ainsi, on obtient une puissance d’émission Pe(dBm) d’environ 25 dBm,
soit une valeur d’IBO d’environ 8 dB. Ce recul en puissance optimal permet d’améliorer la qualité de
transmission de la couche de base.

Lorsque les conditions de propagation sont moyennes (σ(dB)=5 dB), les figures 4.19(e) et 4.19(f)
montrent que la qualité visuelle s’améliore avec les deux précodeurs. Le décodage de l’image reçue se
déroule sans erreur, avec un PSNR de 32 dB et une puissance totale d’émission de 37 dBm pour le pré-
codeur CBP. En revanche, avec le précodeur AACBP, la puissance totale d’émission est de 13 dBm pour
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(a) σ(dB)= -15 dB, PSNR(dB)=7.54 dB,
Pe(dBm) = 20 dBm, Stratégie CBP

(b) σ(dB)= -15 dB, PSNR(dB)= 31.96 dB,
Pe(dBm)= 25.4 dBm, Stratégie AACBP

(c) σ(dB)= -10 dB, PSNR(dB)=17.34 dB,
Pe(dBm)= 20 dBm, Stratégie CBP

(d) σ(dB)= -10 dB, PSNR(dB)=31.96 dB,
Pe(dBm)= 25.4 dBm, Stratégie AACBP

(e) σ(dB)=5 dB, PSNR(dB)=31.96 dB,
Pe(dBm)= 20 dBm, Stratégie CBP

(f) σ(dB)=5 dB, PSNR(dB)=38.3 dB,
Pe(dBm)= 13.2 dBm, Stratégie AACBP

(g) σ(dB)=13 dB, PSNR(dB)=35 dB,
Pe(dBm)= 20 dBm, Stratégie CBP

(h) σ(dB)=13 dB, PSNR(dB)=38.9 dB,
Pe(dBm)=5.3 dBm, Stratégie AACBP

Figure 4.19: Comparaison de la qualité visuelle
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un PSNR de 38.3 dB. En effet, dans les conditions de propagation favorables, le précodeur AACBP min-
imise la puissance allouée sur les différents sous-canaux pour garantir la même qualité de transmission
(TEB cible).

Dans les bonnes conditions de propagation (σ(dB)=13 dB), les figures 4.19(g) et 4.19(h) montrent
que le précodeur CBP exploite la qualité du canal pour augmenter le nombre de couches transmises.
Ceci permet d’offrir une meilleure qualité visuelle de l’image reçue, soit un PSNR de 35 dB. En util-
isant le précodeur AACBP, on obtient un PSNR de 38.9 dB et une puissance d’émission Pe(dBm) de
5.3 dBm. En effet, pour le même TEB cible, le précodeur AACBP permet de réduire systématiquement
la puissance allouée lorsque les conditions de propagation sont favorables. Le précodeur AACBP permet
également d’obtenir une amélioration du PSNR d’environ 4 dB en comparaison au précodeur CBP.

Ces bonnes performances du précodeur AACBP montrent que la prise en compte conjointe du canal
et de l’AP permet d’améliorer la qualité de transmission et de réduire la puissance moyenne d’émission
pour la transmission des contenus multimédias hiérarchisés.

4.7 Synthèse et conclusion

Dans ce dernier chapitre, nous avons étudié une stratégie originale d’allocation inégale de la puissance
permettant d’améliorer la qualité de transmission des contenus multimédias tout en réduisant la puis-
sance totale d’émission. Contrairement à la plupart des stratégies d’allocation qui préconisent de limiter
la puissance totale d’émission dans la zone linéaire de l’amplificateur, la stratégie proposée permet de
prendre conjointement en compte les caractéristiques de ce dernier et les variations du canal radio afin
d’ajuster systématiquement et de façon variable la puissance moyenne d’émission. Afin d’intégrer les
caractéristiques de l’amplificateur dans la stratégie proposée, nous nous sommes appuyés sur la décom-
position de Bussgang qui permet de modéliser le signal de sortie de l’AP comme la somme du signal
d’entrée pondéré par un gain et d’un bruit non-linéaire décorrélé. Pour déterminer et valider les calculs
du gain et de la variance du bruit non-linéaire, nous avons proposé une méthode d’optimisation basée sur
la minimisation d’une fonction coût. La comparaison des résultats de modélisation a permis de montrer
que la méthode d’optimisation proposée a des performances comparables à celles obtenues en utilisant
les expressions analytiques proposées dans la littérature.

Par la suite, nous avons exploité les résultats issus de la décomposition de Bussgang pour intégrer
les caractéristiques de l’AP dans l’algorithme d’allocation inégale de la puissance. Afin d’allouer fine-
ment la puissance minimale permettant de garantir la qualité de transmission, nous avons mis en relation
plusieurs paramètres de la chaîne de communication ayant un impact sur le compromis débit-distorsion.
Ainsi, nous avons démontré que le calcul des coefficients de précodage pour l’allocation optimale de la
puissance dépend des valeurs du RSB des sous-canaux issus de la décomposition SVD, de la contrainte
du RSB cible à la réception et de la puissance totale disponible à l’émission. La valeur du RSB cible est
définie en relation avec le TEB cible désiré à la réception. Le TEB cible étant lui-même déterminé en
fonction de la sensibilité du contenu aux erreurs de transmission. En étudiant l’évolution du RSB effectif
sur chaque sous-canal SISO en présence de la non-linéarité de l’AP, nous avons démontré que la puis-
sance allouée sur chaque sous-canal SISO est directement liée à la valeur du RSB cible. Si le contenu
est très sensible (RSB cible élevé), la puissance minimale allouée est plus importante. À l’inverse, si le
contenu est robuste aux erreurs (RSB cible faible), la stratégie détermine la puissance allouée en con-
séquence. Dans le cas où le critère du RSB cible ne peut pas être respecté, la stratégie proposée permet
de déterminer la puissance offrant le meilleur compromis entre la distorsion et l’efficacité énergétique.

Les résultats de simulation sur un canal statique ont permis de confirmer la nécessité de prendre en
compte les caractéristiques de l’AP dans l’optimisation globale de la qualité de transmission. En effet,
nous avons montré que les distorsions non-linéaires de l’AP engendrent des dégradations du TEB dans
les stratégies d’allocation classiques, et plus particulièrement la stratégie CBP. Pour limiter ces dégra-
dations, ces stratégies préconisent de réduire la puissance totale d’émission en appliquant un recul en
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puissance assez important. Toutefois, le critère du TEB cible et la réduction de la puissance d’émission
sont deux notions contradictoires. En effet, une puissance d’émission trop élevée peut engendrer des
dégradations du TEB tandis qu’une puissance d’émission trop faible peut, du fait de la qualité du lien
radio, dégrader le TEB.. Il est donc important d’avoir une corrélation directe entre le recul en puissance
à appliquer et la qualité de transmission désirée. Les résultats de simulation ont montré que la stratégie
d’allocation proposée permet de répondre à cette problématique dans le contexte SISO-OFDM. En ef-
fet, en considérant un canal Gaussien, nous avons montré que lorsque le RSB du canal est mauvais, la
stratégie proposée permet de trouver le meilleur compromis entre la réduction de la puissance à l’entrée
de l’AP et la dégradation du TEB. En revanche, lorsque le RSB du canal devient important, la stratégie
réduit systématiquement la puissance moyenne d’émission à sa juste valeur suivant le critère du TEB
cible à respecter en réception. Ceci permet de réduire la puissance totale d’émission tout en respectant
le critère du TEB cible, pour une meilleure qualité de service.

Les tests sur un canal MIMO-OFDM réaliste ont confirmé l’intérêt d’utiliser notre stratégie dans un
contexte de transmission d’images, à l’instar des images codées suivant la norme JPWL. Nous avons tout
d’abord montré les performances de notre stratégie en termes de robustesse et de respect de la protection
hiérarchique des couches de qualité. En effet, le fonctionnement de l’algorithme d’allocation successive
de la puissance est basé sur la réduction de la puissance allouée sur les différentes sous-canaux SISO
en considérant l’ordre décroissant des valeurs du RSB. Ceci permet d’augmenter considérablement le
nombre de sous-canaux utilisés et donc d’augmenter le nombre de couches de qualité transmises en
comparaison au précodeur CBP proposé dans la littérature. La stratégie proposée montre également une
bonne prise en compte de l’évolution des conditions de propagation dans l’ajustement systématique du
recul en puissance sur les différentes branches du système MIMO-OFDM. Contrairement aux straté-
gies d’allocation classiques, la puissance d’émission optimale est liée directement aux conditions de
transmissions.

Ainsi, la stratégie de précodage AACBP proposée, qui agit comme un lien entre le codage source, le
codage canal et l’AP permet d’assurer une meilleure qualité de transmission pour un format de modula-
tion numérique et de CCE donné. De même, la puissance d’émission optimale, permettant de garantir le
meilleur compromis débit-distorsion, est déterminée systématiquement par l’algorithme en mettant en
relation plusieurs paramètres de la chaîne.
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Conclusion générale

Ce mémoire traite de l’amélioration de la qualité de transmission dans les systèmes de communication
sans-fil en présence des phénomènes liés au canal radio et de la non-linéarité de l’amplificateur de
puissance. L’utilisation des modulations multi-porteuses dans les systèmes large bande, à l’instar de
la modulation OFDM, offre plusieurs avantages comme l’augmentation de l’efficacité spectrale et des
débits de transmissions. Cependant, les signaux OFDM possèdent de fortes fluctuations d’amplitude
caractérisées par un PAPR très élevé. Il en résulte une dégradation de la qualité de transmission en
présence de la non-linéarité de l’amplificateur de puissance. De même, les phénomènes inhérents au
canal radio, comme le phénomène de multi-trajets ou la sélectivité fréquentielle dégradent la qualité
de transmission. Il est donc important de considérer l’ensemble de ces contraintes afin de trouver le
meilleur compromis entre la qualité de transmission et la consommation énergétique de l’amplificateur
de puissance.

Pour répondre à cette problématique, nous avons proposé dans un premier temps une méthode per-
mettant d’améliorer la réduction du PAPR dans un système OFDM. Cette solution permet de réduire
l’impact de la non-linéarité sur la qualité de transmission et d’obtenir un meilleur bilan énergétique de
la chaîne de communication. Ensuite, nous avons étudié l’impact de la non-linéarité et de la réduction
du PAPR sur la qualité de transmission dans un système MIMO-OFDM réaliste, dédié à la transmission
de contenus multimédias hiérarchisés. Cette étude a permis de montrer que la non-linéarité générée par
l’AP affecte la robustesse de transmission et la qualité visuelle des images reçues. Enfin, nous avons
proposé une stratégie d’allocation inégale de puissance permettant d’améliorer la qualité de transmission
des contenus multimédias (images, vidéos, etc.). Cette stratégie prend conjointement en compte le canal
radio, la hiérarchisation du contenu et les caractéristiques physiques de l’amplificateur de puissance
utilisé dans la chaîne. Ceci permet d’optimiser le choix du point de fonctionnement de l’amplificateur
de puissance et de garantir une meilleure qualité de transmission. Nous avons considéré un système
MIMO-OFDM réaliste, dédié à la transmission d’images JPWL, où l’état du canal (CSI) est connu du
côté de l’émetteur et du récepteur. La connaissance de la CSI est exploitée pour décomposer le canal
MIMO en plusieurs sous-canaux SISO virtuels, indépendants et hiérarchisés suivant les valeurs décrois-
santes du RSB. La norme JPWL utilisée dans cette thèse permet de décomposer l’image en plusieurs
couches de qualité hiérarchisées. Elle intègre également des outils permettant d’améliorer la robustesse
de transmission des images sur un canal sans-fil.

Dans le premier chapitre, nous avons présenté une description du fonctionnement d’une chaîne de
communication sans-fil. Nous avons aussi présenté les généralités sur l’amplificateur de puissance ainsi
que l’impact de la non-linéarité sur la qualité de transmission dans un système OFDM. En fin de ce
chapitre, nous avons tout d’abord fait un état de l’art des différentes techniques utilisées pour la cor-
rection de la non-linéarité et la réduction du PAPR. Ceci nous a permis d’opter pour les techniques à
compatibilité descendante et en particulier la méthode TR. Ensuite, nous avons fait un état de l’art sur
les stratégies de transmission des contenus multimédias dans les systèmes MIMO-OFDM.

Après avoir présenté une étude analytique de la méthode TR dans le chapitre 2, nous avons pro-
posé une nouvelle approche permettant d’améliorer ses performances en termes de gain en réduction
du PAPR, de rapidité de convergence, de rendement énergétique et de qualité de transmission (TEB,
EVM, DSP). Cette nouvelle approche, appelée HTR, est basée sur l’utilisation du signal de l’Intervalle
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de Garde (IG) dans le processus de réduction du PAPR. La méthode HTR proposée ici permet de rajouter
le signal de l’IG aux sous-porteuses nulles afin d’améliorer les performances en terme de réduction du
PAPR. Plusieurs paramètres importants comme le coefficient de réglage de la puissance du signal de
l’IG et le seuil d’écrêtage du signal OFDM influencent considérablement les performances de la méth-
ode HTR. Grâce à une étude préliminaire, nous avons déterminé les valeurs optimales de ces paramètres
dans le cas du standard IEEE 802.11a, qui dispose de 12 sous-porteuses dédiées et de 16 échantillons
pour le signal de l’IG. Nous avons aussi montré que le signal de l’IG peut être exploité pour améliorer
la réduction du PAPR sans incidence majeure sur la qualité de transmission, évaluée en termes de TEB,
d’EVM et de DSP. En fin de ce chapitre, nous avons évalué les performances de la méthode HTR en
présence d’un amplificateur de puissance décrit suivant le modèle de Hammerstein. Les résultats du
TEB et de l’EVM en fonction de l’IBO ont montré que la méthode HTR permet d’améliorer le gain en
IBO d’environ 2 dB. Ceci permet d’accroître les niveaux de puissance à l’entrée de l’AP et d’améliorer
le rendement énergétique d’environ 6% au point de compression à 1dB. Nous avons également montré
à travers les spectres des signaux d’entrée et de sortie de l’AP que la méthode HTR respecte bien les
spécifications spectrales définies par le standard IEEE 802.11a.

Pour améliorer la qualité de transmission des contenus multimédias dans les systèmes MIMO-
OFDM, plusieurs précodeurs sont proposés dans la littérature pour mettre en place des stratégies d’allocation
inégale de la puissance ou UPA (Unequal Power Allocation). Cependant, la non-linéarité générée
par l’AP n’est pas prise en compte dans le processus d’allocation de puissance. Dans le chapitre 3,
nous avons commencé par une description détaillée du système MIMO-OFDM dédié à la transmission
d’images JPWL, lorsque le précodeur CBP et la méthode TR sont implémentés à l’émission. Ensuite, en
considérant un canal radio réaliste et un AP commercial, nous avons étudié l’impact de la non-linéarité
sur la qualité de transmission. Les résultats en terme de TEB ont montré que la robustesse de trans-
mission est significativement affectée lorsque les niveaux de puissance sont relativement élevés (IBO
≤ 3 dB). De même, on note une inversion de la protection hiérarchique des couches de qualité contre
les erreurs de transmission en présence de la non-linéarité. Ensuite, nous avons montré qu’il existe une
corrélation entre le niveau de puissance alloué à chaque sous-canal SISO et l’inversion de la protec-
tion hiérarchique des couches de qualité observée. En intégrant la méthode TR dans le système, nous
avons montré que la réduction du PAPR permet d’améliorer la qualité de transmission. Cependant, la
robustesse de transmission reste vulnérable tant que le comportement non-linéaire de l’AP n’est pas pris
en compte dans l’algorithme d’allocation.

Dans le dernier chapitre, nous avons commencé par proposer une nouvelle méthode permettant
d’estimer les paramètres de la décomposition de Bussgang dans un système OFDM. Ensuite, nous avons
exploité les résultats issus de la décomposition de Bussgang pour proposer une nouvelle stratégie UPA
permettant de prendre conjointement en compte les caractéristiques statiques de l’AP, les variations
du canal radio et la hiérarchisation du contenu à transmettre. Nous avons montré que cette nouvelle
stratégie, appelée AACBP, permet d’améliorer la qualité de transmission tout en ajustant systématique-
ment le point de fonctionnement de l’AP. Nous avons exploité la décomposition de Bussgang afin
d’intégrer les caractéristiques de l’AP dans la stratégie proposée. Le principe de la stratégie AACBP
consiste à déterminer la puissance minimale permettant de garantir la qualité de transmission (TEB cible)
de chaque couche de qualité. Afin de garantir le TEB cible, nous avons défini le critère d’optimisation
sous forme de RSB cible en intégrant plusieurs paramètres de la chaîne de communication ayant un im-
pact sur le compromis débit-distorsion. Pour déterminer le niveau minimal de puissance permettant de
respecter le critère du RSB cible, nous avons formulé le problème de minimisation de la distorsion ainsi
que des contraintes du système à respecter. À travers des exemples, nous avons illustré le principe du
problème de minimisation ainsi que les différents paramètres d’optimisation à considérer pour garantir
la meilleure qualité de transmission du contenu multimédia. Enfin, nous avons proposé une méthode
de résolution du problème d’optimisation basée sur un algorithme de recherche itératif des coefficients
de précodage optimaux. Les premiers résultats de simulation sur un canal SISO-OFDM Gaussien ont
confirmé la nécessité de prendre en compte les caractéristiques de l’AP dans l’optimisation globale de
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la qualité de transmission et la réduction systématique de la puissance d’émission. Dans un contexte de
transmission d’images JPWL à travers un canal MIMO-OFDM réaliste, les résultats de simulation ont
montré que la stratégie AACBP offre de meilleures performances en termes de robustesse de transmis-
sion, de réduction de la puissance d’émission et de qualité visuelle des images reçues en comparaison
à la stratégie CBP. Effet, la stratégie AACBP ajuste systématiquement le niveau minimal de la puis-
sance permettant de garantir la contrainte sur la qualité de transmission en fonction des conditions de
propagation et des caractéristiques de l’AP utilisé dans la chaîne.

À l’issue des travaux de thèse présentés dans ce manuscrit, plusieurs perspectives se dégagent :

• La méthode HTR proposée au chapitre 2 est basée sur une estimation statistique du seuil d’écrêtage
ainsi que du coefficient de réglage de la puissance moyenne du signal d’IG. Ces deux paramètres
sont essentiels dans l’implémentation de la méthode HTR. Cependant, nous avons considéré
uniquement le standard IEEE 802.11a dans le cadre de nos travaux. Pour une étude plus com-
plète, on pourrait envisager d’autres standards.

• Une autre piste d’évaluation de la méthode HTR concerne l’étude expérimentale de la complexité
d’implémentation dans des circuits électroniques réels. Cette étude pourrait compléter l’étude
présentée dans le chapitre 2, où la méthode HTR a été évaluée par simulation avec un modèle
d’amplificateur de puissance réaliste à effets mémoire.

• Dans le chapitre 3, l’étude de l’impact des imperfections de l’AP a été réalisée avec un amplifi-
cateur décrit par un modèle polynomiale statique. Pour avoir des résultats plus réalistes, on peut
envisager d’introduire les distorsions de phase et les effets mémoire dans l’algorithme de pré-
codage proposé. De même, on pourrait combiner la réduction du PAPR avec une méthode de
pré-distorsion dans l’étude de l’impact de l’AP sur la qualité de transmission.

• Concernant la stratégie AACBP proposée au chapitre 4, nous avons considéré une chaîne de com-
munication dans laquelle l’ordre de la modulation et le rendement du CCE sont fixes. Cependant,
il serait plus intéressant de considérer un système MIMO-OFDM avec adaptation de lien où les
paramètres de la chaîne de transmission s’adaptent aux évolutions du canal de propagation.

• Le chapitre 4 considère la décomposition de Bussgang comme le seul outil d’intégration de
l’AP dans la stratégie de précodage. Or cette décomposition s’applique uniquement aux signaux
Gaussiens. On pourrait donc envisager l’utilisation d’autres outils plus complets, qui s’appliquent
à d’autres types de signaux réels. Étant donné que la stratégie AACBP est basée sur un algo-
rithme de recherche itérative, il est aussi important d’évaluer la complexité d’implémentation de
la stratégie AACBP. De même, on pourrait envisager de comparer les performances de la stratégie
AACBP en termes de rapidité de convergence en utilisant d’autres algorithmes de recherche autre
que l’algorithme du Gradient.

• Enfin, la stratégie CBP constitue la seule stratégie UPA classique utilisée dans les chapitres 3 et
4. Il serait intéressant d’étendre ces études en considérant d’autres stratégie UPA existantes.
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Résumé
Cette thèse porte sur l’optimisation des performances des systèmes de transmission multimédias MIMO-OFDM
prenant conjointement en compte les imperfections de l’amplificateur de puissance et les distorsions du canal. Les
fluctuations d’amplitude des signaux OFDM, caractérisées par un PAPR élevé, rendent la transmission vulnérable
à la non-linéarité de l’amplificateur de puissance. On propose dans un premier temps une méthode permettant
d’améliorer les performances de la méthode Tone Reservation en termes de gain de réduction du PAPR et de
rapidité de convergence, en associant les échantillons de l’Intervalle de Garde aux Sous-Porteuses Nulles. Les
simulations en présence d’un amplificateur de puissance à effets mémoire et d’un canal radio basé sur un modèle
de propagation réaliste montrent que la méthode proposée offre de bonnes performances tout en respectant les
spécifications fréquentielles, dans le cadre du standard IEEE 802.11a. Dans un second temps, on propose d’étudier
l’impact de la non-linéarité dans un système MIMO-OFDM précodé dédié à la transmission d’images JPWL,
respectant la norme IEEE 802.11n. On montre que la non-linéarité affecte la robustesse de transmission contre
les erreurs de transmission et dégrade considérablement la qualité visuelle des images reçues. Enfin, on propose
une stratégie de précodage originale prenant conjointement en compte l’amplificateur de puissance, le canal de
transmission et le contenu de l’image à transmettre. Cette stratégie alloue successivement la puissance sur les
sous-canaux SISO issus de la décomposition du canal MIMO afin de maximiser la qualité visuelle des images
reçues tout en réduisant la puissance totale d’émission. Les résultats de simulation montrent que cette nouvelle
stratégie qui considère un amplificateur et un canal réalistes, permet de garantir la robustesse de transmission et
d’améliorer la qualité visuelle des images reçues.

Mots-clés: Qualité de transmission, modulation OFDM, PAPR, Tone Reservation, Intervalle de Garde, amplifica-
teur de puissance, canal réaliste, précodage MIMO, consommation, JPWL.

Abstract
This thesis focuses on the optimization of multimedia transmissions in MIMO-OFDM systems by jointly

taking into account the power amplifier non-linearity and the wireless channel distortions. The OFDM modulation
generates a high peak fluctuation, measured by the PAPR, which is affected by the RF non-linearity such as
the power amplifier, reducing the transmission quality. We first propose a new method to improve the Tone
Reservation method performances in terms of PAPR reduction gain and convergence speed, by including the
samples of the Guard Interval Signal in the optimization algorithm. Simulations results using a power amplifier
model with memory effects and a radio channel based on a realistic propagation model show that the new method
offers the better performances, while respecting the IEEE 802.11a spectrum mask. Secondly, we propose to study
the impact of power amplifier nonlinearity on the transmission of scalable image contents over a precoded Closed-
Loop MIMO-OFDM system. The simulations in a realistic context, under the standard IEEE 802.11n standard
show that the RF non-linearity affects the robustness against transmission errors and highly degrades the visual
quality of the received JPWL images. Finally, we propose a new precoding strategy which jointly takes into
account the power amplifier, the radio channel and the image content to be transmitted. This strategy successively
allocates power between the SISO sub-channels obtained from the MIMO channel decomposition in order to
maximize the visual quality of the received images, while reducing the total output power. Simulations with a
realistic power amplifier model, associated with a realistic channel model show that this new strategy ensures a
robust transmission and improves the visual quality of the received images.

Keywords: Quality of transmission, OFDM modulation, PAPR, Tone Reservation, Guard Interval, power ampli-
fier, realistic channel model, MIMO precoding, consumption, JPWL.
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