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Introduction générale

Ces derniéres années, le monde des télécommunications a connu un grand essor no-
tamment dans le domaine des communications sans fil. Ainsi, les services offerts aux usagers
sont de plus en plus nombreux, permettant de transmettre de la voix, des donnéesmu des
tenus multimédias (images, vidéos). Cette évolution spectaculaire a été accompagnée par
une augmentation considérable du nontusagers et de leurs exigences en termes de débit,
notamment avec I'émergence des pays en voie de développement. De nos jours, un utilisateur
ne se contente plus de parler avec son interlocuteur au téléphone, mais il exige dtautres se
vices comme l'internet mobile ou des appels en visiophonie, le tout sur des supports miniatu-
risés et avec une bonne qualité de service QoS (Quality of Service).

Cependant, l'augmentation des besoins en débit se heurte a la disponibilité- des re
sources spectrales mais aussi a la nature des canaux eux-mémes. En effet, les communications
s’effectuent sur des bandes de fréquences de plus en plus limitées en raison du nombre élevé
de standards. De plus, les communications sans fil se réalisent a travers la propagation d'une
onde électromagnétique dans l'espace ; or, le canal est généralement de type multi-trajets, a
cause de la présence des obstacles (batiments, arbres, voitures,...). En réception, le signal recu
est alors composé d’une combinaison de signaux provenant de directions différentes rendant
le canal sélectif en fréquence et dont l'influence augmente avec le débit de transmission. Afin
de faire face a ces problémes, la modulation multi-porteuses OFDM (Orthogonal Frequency
Division Multiplexing) a été¢ adoptée, permettant ainsi d’atteindre une bonne efficacité spec-
trale avec une bonne robustesse de la transmission. Récemment, cette technique a été étendue
a la majorité des nouveaux standards haut débit des réseaux sans fil comme le WLAN IEEE
802.11a/n, le WiMax ou encore la LTE-4G. En outre, des débits historiques ont été atteints
avec 1’apparition des systétmes MIMO-OFDM (Multiple Input Multiple Output), permettant
une meilleure exploitation de la diversité spatiale et de la diversité fréquentielle offerte par
cette technique de modulation.

En revanche, un des principaux inconvénients des systemes basés sur la modulation
OFDM est représenté par les fortes fluctuations en amplitude de I'enveloppe du signal modu-
lé. Ces fluctuations peuvent étre caractérisées par un PAPR (Peak to Average Power Ratio)
élevé. Le PAPR est défini comme étant le rapport entre la puissance maximale et la puissance
moyenne du signal OFDM. La transmission de signaux a fort PAPR a une incidence sur les
performances des dispositifs non-linéaires, en particulier I'amplificateur de puissance dont les
non-linéarités d'amplitude et de phase déforment le signal transmis, ce qui engendoe des pr
duits d'intermodulation et des remontées spectrales dans les canaux adjacents.

Une premiére solution ée probléme consiste atiliser 1’amplificateur avec un recul
enpuissance afin d’@viter la zone de saturation. En revanche, cette solution détériore le ren-
dement de I’amplificateur, car ce dernier est précisément optimal dans cette zone. De plus,
I’amplificateur représente I'élément le plus consommateur d'énergie dans une chaine de
transmission. Pour les terminaux mobiles, il est nécessaire d'optimiser le rendement électrique
de celui-ci tout en assurant la QoS requise, afin d'augmenter leur autonomie.
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Une autre solution consiste a réduird® /PR afin de s’approcher au mieux de la zone de sa-

turation de I’amplificateur, tout en assurant un bon compromis entre la qualité de transmission

et le rendemente I’amplificateur. Dans la littérature, il existe de nombreuses techniques pour

la réduction du PAPR. Parmi elles, nous avons choisi de travailler avec la méthode TR (Tone
Reservation), appartenant a la classe dite « ajout du signal ». Ce choix a ététéaint

compte de ses avantages, en particulier le critere de compatibilité descendante. Cela signifie
gue l'implémentation de la méthode a 1’émission n'engendre aucune modification au récep-
teur.Nous proposerons d’optimiser la méthode TR en rapidité de convergence et en réduction

du PAPR avec I’utilisation de I’algorithme du gradient conjugué.

L’impact de la réduction du PAPR avec la méthode TR est généralement étudié¢ par
simulation en présence de mod¢les simples de 1’amplificateur, sans considérer les distorsions
de phase ou encore les effets mémoibesplus, son impact sur I’amélioration de bilan éner-
gétique de la chaing transmission n’a pas été étudié en détail. Dans notre travail, nous éva-
luerons expérimentalement I’impact de la méthode TR sur la qualité de transmission et sur le
bilan énergétiqgel en présence d’un amplificateur non-linéaire.

D’un point de vue systtme de communication, le probléme de la non-linéarité de
I’amplificateur ne peut pas étre traité séparément. Il vient en outre s’additionner a d’autres
contraintes propres au contenu et a celles apportées par le canal de transmission. [Bans la litt
rature, plusieurs travaux s’intéressent a I’amélioration de la QoS, en se focalisant sur I’impact
de la partie traitement numérique. Plusieurs solutions traitant conjointement des probléemes
entr la source et le canal de transmission ont été proposées. Cependant, I’impact de la partie
front-end RF,en particulier I’amplificateur de puissance est plus rarement étudié. A titre
d’exemple, les stratégies d’adaptation de lien dédiées a la transmission d’images JPWL qui
exploitent conjointement la scalabilité de la source et la robustesse des systemes MIMO-
OFDM prennent rarement en considérafiagmpact de la non-linéarité de 1’amplificateur.

Afin de garantir une bonne QoS dans une chaine de transmission, il est nécessaire de
considérer I'ensemble des aspects suivants : contenu, circuits radiofréquences et canal, par une
approche systéeme. Toutefois, il est difficile de disposer de tous les moyens fondamentaux afin
d’étudier simultanément ces aspects. La simulation constitue la solution la plus simple (en
temps et en moyens) a utiliser pour étudier ce type de problématique. Dans ce cas et pour la
fiabilité des résultats, il est nécessaire de se comparer aux mesures expérimentalesi-Cela sign
fie l'intégration de modéles réalistes pour la description d'un contexte de transmiskon réel

Dans le département SIC (Signal Image Communication) de I’institut XLIM de
I’Université de Poitiers, nous disposons de moyens pour effectuer des simulations proches de
la réalité physiqueDes travaux antérieurs ont permis 1’élaboration d’un modéele réaliste du
canal de transmission basé sur un simulateur 3D a tracé de rayons. De plus, une chaine de
simulation compléte a été mise en place pour la transmission d’un contenu multimédia repr
senté par une image JPWL.

L’objectif global de ce travail de thése consiste & optimiser ks performances d’un sys-
teme de transmission multimédia sans fil basé sur la réduction du PAPR dans desaconfigur
tions réalistes SISO et MIMO en prenant en compte le contenu a transmettre, les non-
linéarités statiques et dynamiques de I’amplificateur et les distorsions apportées par le canal.

Pour ce faire, nous avons développé un modele réaliste de I’amplificateur de puissance en
bande de base en considérant ses non-linéarités ainsi que ses effets mémoires.

" JPWL : est un standard pour coder les images & usage industriel ou scientifique, cr
comité JPEG (Joint Photographic Experts Group)
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Ces moyens réalistes permettradins un premier temps, d’étudier I’impact de la méthode
TR sur les performances en termes d’EVM et de TEB pour une chaine SISO. Dans un second
temps, I’étude s’¢largira pour un systétme MIMO dédi¢ a la transmission d’image JPWL ou la
QoS sera évaluée en termes de qualité visuelle selon le critére du PSNR.

Cette thése est structurée en quatre chapitres.

Dans le premier chapitre, nous introduisons les notions de base néceskaves-
préhension de ce documefibut d’abord, nous décrirons les blocs composant une chaine de
transmission classique, a savoir la partie traitement du signal et la partie traitement analogique
dite front-endRF. Ensuite, nous nous intéresserons aux différentes sources de dégradation de
la qualité de transmission telles que les hoérrités de I’amplificateur et le canal de trans-
mission. Nous nous intéresserons aussi aux différentes métriques et criteres qui permettent de
les quantifier. Nous terminerons ce chapitre par un inventaire des techniques de réduction du
PAPR avec une classification des méthodes existahteris positionnerons notre travail par
rapport a 1’état de ’art.

Dans le deuxieme chapitre, nous décrirons dans un premier temps quelques méthodes
de réduction du PAPR qui répondent au critere de compatibilité descendante a sageir la m
thode de Clipping, la méthode ACE (Active Constellation Extension) et la méthode TR. Nous
énumérerons leurs avantages et inconvénients avant de nous concentrer sur la méthode TR
gue I'on détailleraNous présenterons notre contribution pour I’amélioration des performances
de la méthode TR, en termes de rapidité de convergence et en réduction du PAPR, avec
I’utilisation de 1’algorithme du gradient conjugué tout en respectant les spécifications fréque
tielles du standard IEEE 802.11a.

Nous débuterons le troisieme chapitre par une évaluation expérimentale de la méthode
TR, en utilisant un banc de mesures comprenant un amplificateur commercial de référence
SZP-2026Z Nous évaluerons également 1’apport énergétique apporté par ’application de la
méthode TR en termes de rendement et de puissance consommée. Nous nous intéresserons
par la suite a I’évaluation de la méthode TR par simulation en termes d’EVM et de TEB, en
utilisant un modéle de I’amplificateur de puissance avec effets mémoires, sans considérer le
canal de transmission. Afin de montrer l'importance de considérer les effets mémoires de
l'amplificateur dans I'évaluation des méthodes de réduction du PAPR, les résultats des simul
tions seront confrontés a ceux obtenus expérimentalement. Enfin, nous évalueronsries perfo
mances de la méthode TR avec une chaine de transmission réaliste SISO, comprenant, en plus
du modeéle avec effets mémoires de I’amplificateur, un modele de canal de transmissian ré
liste.

Le quatriéme chapitre propose d’appliquer la méthodeTR dans une chaine MIMO-
OFDM en boucle fermée dédiée a la transmission de contenus multimédias scalabies, en ut
lisant le standard IEEE 802.11n. Ce type de contenu a transmettre sera représenté par une
image au format JPWL. Nous introduirons les systemes MIMO-OFDM en boucle ouverte et
en boucle fermée, en nous focalisant sur les techniques de précodage. Ensuite, noes présent
rons le schéma d’implémentation de la méthode TR dans un systtme MIMO-OFDM précodé.
Nous rappelleronggalement les principes de la stratégie de transmission d’images utilisées
dans un systeme MIMO-OFDM. Par la suite, nous étudidranpact de la nonlinéarité de
I’amplificateur de puissance sur la qualité de transmission en termes de TEB mais également
en termes de qualité visuelle. A la fin du chapitres présenterons 1’amélioration de la qua-
lité de transmission apportée par I’application de la méthode TR, en prenant en compte le con-
tenu multimédia, la nofinéarité de I’amplificateur et les distorsions apportées par le canal.

Une conclusion générale et quelques perspectives clétureront ce manuscrit.
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CHAPITRE1. ELEMENTS DE BASE DUNE CHAINE DE TRANSMISSION RADIO ET PHENOMENES DE
DISTORSION

1.1 Introduction

L’objectif principal d’un systéme de communication est de répondre aux demandes des
utilisateurs en assurant généralement un débit élevé, une bonne robustesse, une mobilité et un
colt faible. Afin de garantir une bonne qualité de service, le systeme de communication doit
faire face aux différentes sources de distorsimnontrées lors de 1’émission, la propagation
et la réception. Ces sources de distorsion peuvent étre liées aux défauts intrinsequas des co
posants électroniques de la chaine de communication et/ou aux erreurs introduites par le canal
de transmission [1][2].

Parmi les solutions de transmission a travers les canaux sélectifs en fréquence, il existe
la modulation multi-porteuses OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing). Grace
a son efficacité spectrale et sa facilit¢ d’implémentation, cette modulation a été adoptée par
plusieurs standards, tels que WLAN, WiMax et LTE. Cependant, un des principauxénconv
nients de ce type de modulation est représenté par les fortes fluctuations en amplitude du s
gnal temporel. Ces fluctuations peuvent étre caractérisées par un PAPR (Peak to Average Po-
wer Ratio) élevé. Cela a une conséquence directe sur les performances des dispositifs non-
linéaires, en particulier I’amplificateur de puissance [3][10].

Dans ce chapitre, nous introduisons les éléments essentiels a la compréhension de ce
manuscrit. Tout d’abord, nous décrirons les éléments composant une chaine de transmission
classique, a savoir la partie traitement du signal et la partie traitement analogique dite front-
endRF. Ensuite, nous nous intéresseransx différentes sources de dégradation de la qualité
de transmission. Nous nous focaliserons sur les composants électroniques constituant la
chaine Cette étude préliminaire permettra d’évoluer progressivement jusqu’a I’amplificateur
de puissance qui est I’un des éléments cruciaux des dispositifs non-linéaires. Nous présest
ronsersuite un inventaire des techniques de réduction du PAPR avec une classification des
méthodes existantes. A la fin de ce chapitre, nous positionnerons notre travail par rapport a
1’état de I’art.

1.2 Chaine de transmission

Le role d’une chaine de transmission est de véhiculet’tdormation (images, sons,
vidéos) entre une source et une destinafidacheminement de 1’information est assuré via
un support physique comme le cable, la fibre optique pour les communications filaires, ou
encore la propagation sur un canal radiofréquence pour les communications sans fié- Le sch
ma synoptique générdlune chaine de transmission est montré sur la figure.(1.1

En général, on distingue deux parties principales qui constituent une chaina-de co

munication au niveau de 1’émetteur ou au niveau du récepteur. La premiere partie correspond
au traitement numérique du signal en bande de base, et la seconde au traitement analogique,
dite Front-end RF [4][5].
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Figure 1.1.Schéma synoptique d'une chaine de transmission

Les opérations effectuées dans la partie numérique concernent le codage (codage de
source et codagee canal) et la modulation numérique. Le sigpalst traité sous un format
numerique, souvent par des circuits programmables de type FPGA (Field Programmable Gate
Array) ou par des processeurs de traitement du signal de type DSP (Digital Signat Proce
sing). A la sortie de ce bloc de traitement, le signal est encore en bande de base, avec une
puissance relativement faible. Le role de la partie de traitement analogique est de préparer le
signal a ’émission a travers le canal de transmission. Les opérations effectuées dans cette
partie concernent la conversion numérique analogique, la transposition en fréquence porteuse
et ’amplification.

1.2.1 Codage de source

A TDorigine, les données a transmettre sont représentées sous un format binaire, qui
correspond a la conversion analogique-numéridgué’information de base (images, voix,
vidéos...). Afin de diminuer la taille de la séquence, le codage de source intervient et com-
presse les données en supprimant la redondance des bits non significatifs. Cette suppression
de la redondance doit étre effectuée d’une fagon controlée et ne doit pas endommager laiqual
té de I’information utile. L’intérét de cette opération est de réduire la taille de la séquence de
données pour optiiser 1’utilisation des ressources du systéme et augmenter le débit utile de
la transmission. La limite de compression a été définie par la loi du Shannon [6], qui établit la
relation entre le débit binaire, la largeur de bande et le niveau de bruit. Il existe une multitude
de codeurs de source, on peut citeitra d’exemple les codeurs JPEG et JPWL utilisés pour
les images fixes ou le H.264 utilisé pour la vifiéf3].
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1.2.2 Codage de canal

Le codeur de source permet de gagner en débit de transmission par la suppression de
la redondance dans la séquence de don@sgsendant, cette suppression de la redoredanc
rend les bits du flux binaire tres sensibles aux erreurs du canal de transmission. &ar cons
quent, un codeur de canal sert & ajouter de la redondameemaniére contr6lée afin de po-
téger les données et aussi de ne pas dégrader le débit utile. Cette redondadétenter &t
a corriger certaines erreurs de transmission au niveau du récepteut;appellation de
Code Correcteur d’Erreurs (CCE). Un CCE est caractérisé par son rendement R qui est défini
comme étant le rapport entre la taille de la séquencekutdela taille de la séquence avec
redondance N, avec K < N, tel que

R=~ L.1)

La capacité de correction du CCE augmente avec la redondance ajoutée ce qui diminue la
valeur de REn général, I’émetteur et le récepteur utilisent le méme codeur/décodeur tel que
les turbo-codes [9

1.2.3 Modulateur numérique

Le modulateur sert d’interface entre la sortie du codeur et le canal de transmission. Le
principe est de faire varier un parametre de 1’onde porteuse en fonction du signal a transmettre
(signal modulant). Le parametre considéré spécifie le type de la modulation a savoir la modu-
lation a déplacement d’amplitude (MDA), la modulation a déplacement de phase (MDP) ou
encore la modulation a déplacement de fréquence (MDF).

Le signal modulé Mu(t) peut étre représenté sous la forme générale suivante :

Vou(t) = A(t) cos(wct + p(t)) (1.2)

ou A(t) et p(t) représentent respectiveménimodulation d’amplitude et la modulation de
phase etv, = 2rf est la fréquence de la porteuse.

En développant I’expression du signal modulé défini par I’équation (1.2), nous obtenons
I’équation suivante :

Vew (£) = A(£) cos(p(1)) cos(wct) + A(t) sin(p(2)) cos (wet + g) (1.3)

Soit:
Vou (t) = I(t) cos(w,.t) + Q(t) cos (Wct + g) (1.4)

ou /(t) et Q(t) représentent les composantes en phase et en quadrature du signal modulé,
telles que :

I1(t) = A(t) cos(p(t)) (1.5)
Q) = A(t) sin(p(1)) (1.6)

Le schéma du modulateur correspondant utilise deux voies modulées en quadrature nommées
respectivement | et Q, comme le montre la figure (1.2).
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Figure 1.2.Schéma d'un modulateur I/Q a conversion directe

Dans nos travaux, nous allons considérer la modulafiamnplitude en quadrature (QAM),

qui combine les variations d’amplitude et de phase. Chaque ensemble de bits modulant la

forme d’onde est appelé « symbole ». Grace a son efficacité spectrale, cette modulation a
connu une large utilisation dans le domaine des communications numéridgges|uel les
réseaux sans fils WLAN ou la télévision numérique terrestre (TNT). La seule contrainte que
nous considérons est que la puissance moyenne des symboles émis est unitaire.

Ellsill = ZMolsil? =1 s; € ¢ (1.7)

ou £/.] est I’espérance mathématique, M = 27 représente I’ordre de la modulation qui définit

le nombre de symboles de la constellatigest un symbole complexe constituémdeits qui
appartiat a ’ensemble €. La figure (1.3) présente un exemple de constellation de la raedul
tion 16-QAM ou tous les symboles sont répartis uniformément dans le plan complexe.

La distance entre un symbole de la constellation et 1’origine est proportionnelle a la puissance

qu’il faut fournir pour émettre celui-ci. Tandis que la distance séparant deux points consécu-

tifs de la constellation correspon@{ gy, avecsy défini par [21]:
3
Bu

~ 2M-1)

1.8)

La quantité d’information perdue dans le cas d’un canal sélectif en fréquence peut étre impor-

tante notamment a cause des interférences entre symboles (IES) dus aux retards causés par la
propagation multi-trajets. Dans ce cas, il est possible de procéder a des techniques
d’égalisation afin d’éviter ce probléme. Cependant, ces techniques sont souvent complexes en
implémentation et lentes en temps de calcul [10].
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Figure 1.3. Exemple d'une constellation de la modulation &V

En revanche, il existe une solution alternative qui est la modulation multi-porteuses de type
OFDM (Orthogonal Frequency Division Modulation OFDM Multeplxing) [3]. La section
suivante donne plus de détails sur ce type de modulation.

1.2.4 La modulation OFDM

Comme nous 1’avons mentionné ci-dessus, les techniques de modulation multi po
teuses sont parmi les solutions les plus efficaces pour combattre les effets de distorsion causés
par les canaux sélectifs en fréquence (voir section 1.2.6). Dans cette section, nous allons nous
intéresser tout particulierement a la modulation OFDM. Tout abord, nous détaillerons le prin-
cipe d’un systéme basé sur la modulation OFDM. Ensuite, nous citerons quelques avantages
et inconvénients de ce type de modulation.

1.2.4.1 Principe de la modulation OFDM

Contrairement a la modulation mono-porteuse qui consiste a transmettre en série les
symboles sur toute la bande de fréquence disponible, la modulation multi-porteuses consiste a
répartir les symboles des données sur un nombre de sous-porteuses prédéfini, ayant toutes la
méme largeur de bande de fréquence. Une séquentesgimboles S répartis surV sous-
porteuses constitue un symbole OFDM,Stsont des nombres complexes obtenus a partir de
la séquence binairaprés une modulation de type QAM a 4, 16, 64états.L’enveloppe
complexe du signal s(t) est la représentation temporelle d’un symbole OFDM [3]:

N-1
s(t) = Z S, eXmit ¢ € [0,T] (1.9)
k=0

ou T est la durée d’un symbole OFDM/; est la fréquence de la sous portekska condition
d’orthogonalité entre les différentes Sous-porteusedoit étre respectée afin d’augmenter
I’efficacité spectrale. Cettecondition d’orthogonalité permet d’éviter le probleme des integf

10
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rences entre les différentes sous-porteusedigure (1.4) montre la forme du spectre d’un
symbole OFDM.

e NN
VAL
|

% 0.6
0.5

% 0.4
ozttt
0.2 AN TA "\ ," A\IWA
0.1 A ‘ AN

Fréquence (MHz)

Figure 1.4.Forme du spectre d'un symbole OFDM

Le spectre global ’dn signal OFDM est constitué a partir des spectres de chaque sous-
porteuse espacée d¢ = % La candition d’orthogonalité garantit une meilleure occupation

spectrale, de telle sorte qu’a la fréquence centrale de chacune des sous bandes toutes les autres
s’annulent.

Le principe d’un modulateur OFDM basé sur une modulation QAM a 2' états est illustré par
la figure (1.5), ou chaque symbole complexenodule un signal a la fréquenge

ezi”fot

ernfkt

Source Modulation nu- S0, S1, onr, Shi1 l s@)

binaire mérique (QAM) =®—> S —

Symboles numérique:
complexes

\ 4

ezi”fN—l

e

Figure 1.5. Schéma de principe d'un modulateur OFDM

En revanche, écriture de 1’équation (1.9) n’est que la transformée de Fourier inverse en ve
sion continue des symboles complexgs L’ implémentation de 1’algorithme de calcul de
I’IFFT a considérablement simplifié la réalisation du modulateur OFDM. Ce principle est i
lustré par la figure (1.6).

11
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Figure 1.6. Modulateur OFDM basé sur I'lFFT

1.2.4.2 Avantages de la modulation OFDM

La modulation OFDM a été considérée parmi les solutions les plus efficaces contre les
canaux sélectifs en fréquentéidée de découper la bande totale de fréquence en sous canaux
trés étroitsa permis de simplifier 1’égalisation tout en considérant la réponse fréquentielle du
sous canal comme étant constantisi, la répartition de 1’information sur chaque sous canal
améliore remarquablement le débit utile de transmisdidexthogonalité entre les sous-
porteuses permet une occupation optimale de la bande de fréquence allouée avet une mei
leure efficacité spectrale. La réalisation du modulateur OFDM est devenue trés simple grace a
I’implémentation de 1’algorithme del’IFFT.

1.2.4.3 Inconvénients de la modulation OFDM

Malgré ses nombreux avantages, la modulation OFDM présente néanmoins quelques
inconveénients. La aalition d’orthogonalité est trés difficile & assurer a cause du bruit de
phase des oscillateurs locaux de I’émetteur et du récepteur. Ge perte d’orthogonalité peut
causer une dégradation des performances du systéme de transmission. Aussi, les systemes
basés sur la modulation OFDM sont tres sensibleg&yachronisation entre 1’émetteur et le
récepteur. Ce probleme peut générer des interférences entre les symboles OFDM [4][5].

Un autre inconvénient de la modulation OFDM est la forte dynamiguerdeloppe
du signal temporel [3]. Contrairement au sigisah d’'une modulation mono-porteuses &i-
gnal OFDM peut étre vu comme une somme de plusieurs sinusoide¥edasibppe est la
combinaison constructive et destructive des différentes amplitudes fluctdantessemble
des sous-porteuses. Par conséquent, la dynantigmelitude augmente proportionnellement
avec le nombre des sous-porteuses utilisées, comme il a été démontré dans [3] selon le théo-
reme central limite. La figure (1.7) montre la différence entre la partie Balhesignal en
modulation mono-porteuse (modulation 4-QAM) cetle d’un signal OFDM en 64 sous-
porteuses, modulées chacune avec une modulatipiM-

12
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Figure 1.7.Représentation d’un signal mono-porteuse (haut)d@tin signal multi-porteuses
(bas)

Il est évident que visuellement la dynamique du signal est beaucoup plus importante dans le
cas du signal OFDM avec la présence de certainslpicsplitude.

Une étude théorique exhaustive a été présentée dans [17][39][50][82], montrarit analyt
guement la grande différence entre la vasiatemporelle d’un signal OFDM et un signal
mono-porteuse modulé avec un modulation M-QANimpact de plusieurs parametres in-
fluencant la dynamique de ces deux types de signaux a été étudié, a savoir le facteur de sur-
échantillonnage et le filtrage.

Afin de quantifier la dynamique du signal OFDM, plusieurs définitions ont été données
dans la littérature [17][82]. Dans notre travail, nous allons employer la métrique PAPR (Peak
to Average Power Ratio), définie comme étant le rapport entre la puissance maximum et la
puissance moyenne du signal OFDM sur un intervalle de t@h{figure 1.8). Généralement,
le PAPR, calculé en dB, est donné par :

maxo<e<r|x(t)?|

E{x(t)?}

Il faut noter que le PAPR d’un signal en bande de base est différent de celui d’un signal en
radiofréquence. Cette différence est due a I’opération de transposition en fréquence porteuse
RF. Ainsi, le PAPR du signal en bande de base (RAPESt lie au PAPR du signal en RF
(PAPRsp) par la relation suivanfd8:

PAPRdB = 10 . lOglO

(1.10)

PAPRg;(dB) < PAPRyz(dB) + 3dB (1.11)

13
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Figure 1.8 Définition du PAPR

Dans ce qui suit, nous allons considérer seulement le PAPR du signal en bande de base noté
PAPR au lieu du PARR afin de simplifier 1’écriture.

Un PAPR élevé signifie que le signal a une puissance maximum plus grande-elativ
menta sa puissance moyenne. Autrement dit, le signal posséde une forte dynamique de son
enveloppe avec la présence de plusieurs pics. Cela a un impact direct sur le fonctionnement
des dispositifs non-linéaires constituant la chaine de transmission, en particulier
I’amplificateur de puissance. Il en résultera la distorsion du signal avec une dégradation des
performances du systeme de transmission OFDM. Dans notre travail, nous allons éous int
resser plus particulierement a cet inconvénient.

1.2.5 Traitement analogique (Front-endRF)

Le traitement de la partie numérique se termine par la création des symboles OFDM,
ou encore un signal numérique en bande de baéepe suivante consiste a préparer le si-
gnal a ’émission. Cette étape est effectuée par la partie analogjque appelle front-end
RF. Les principaux traitements réalisés dans cette partie sont la conversion numérique analo-
gique, la transposition en fréquence porteuse et I’amplification.

1.2.5.1 Convertisseur numérique/analogigue (CNA)

La premiére opération consiste a convertir le signal numérique discret en un signal
analogique contind 1’aide d’un convertisseur numérique/analogique (CNA). Un CNA est en
général un circuit intégré.e schéma principe d’un CNA est illustré sur la figure (1.9).

Ve(®
A
Entrée Sortie
numérique CNA .
(N bits) —r — analogique

V(b
0111011100101011 ... 000111010

Figure 1.9.Schéma d’une conversion numérique analogique
14
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Chaque valeur2appliquée en entrée est associée a une amplitude du signal de&/gojtie
ou N est le nombre de bits du convertisseur défini par le construd®auarconséquent,
I’amplitude du signal de sortie peut étre exprimée en fonction de chaque valeur hinapre
pliquée a I’entrée (associée généralement a une valeur décimadg par 1’équation sui-
vante :

V,
V, = Nyp X ZNr—e_fl (1.12)

La résolution Q d’un CNA est définie pata petite variation s’ajoutant au signal de sortie,
lorsque la valeur binairé’entrée n est incrémentée par un bit. Dans ce cas, Q peut étrie expr
mée par 1’équation suivante [25][27] :

Vref
Q=oy—7 (1.13)

ou Verest la tension de référence nécessairéonctionnement du CNA. La figure (110
montre la caractéristique de fonctionnem&nh CNA idéal avec N égal a 3 bits.

Sortie Vs

A
VsMax=7'Q |

Q _ Vre f Vre f
=531 =
V2=2:0 22-1" 7
Vi=Q
0 » Entrée N
000 001 001 111 Binaire
0 17 2 7  Décimal

Figure 1.10.Caractéristique idéal d’un CNA a 3 bits

En pratique, la caractéristique réelle du convertisseur N/A peut s’¢loigner de la caractéristique

idéale présentée ci-dessus, introduisant des erreurs de gain et des comportements non-
linéaires [71]. Le convertisseur est alors considéré comme une fonction non-linéaire, ce qui
se traduit par la génération de distorsions et de composantes harmoniques.

1.2.5.2 Les modulateurs et démodulateurs

Pour le cas d’une transmission sur un canal radio, il est nécessaire de transposer le s
gnal a la fréquence porteuge qui représente la fréquence du signal modulé par le signal
provenant de la partie numériqu&tte transposition réalisée par un modulateur n’est qu’une
transldion du spectre du signal autour de la fréquergecbmme le montre la figure (1.11).

15
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La largeur de la band&f représente la bande de fréquence utile autorisée pour effectuer la
communication, afin de ne pas perturber les communications sur les autres canaux radio.

DSP DSP
X

R R s

—

0 far +far

Af

~V

Figurel.11.Spectres du signal avant et aprés transposition en fréquence

L’opération de transposition en fréquence est réalisée selon I’architecture de I’émetteur, soit

par une conversion directe pour un émetteur homodyne, ou par plusieurs conversions pour un
émetteur superhétérodyne [1][2][4].

En pratique, les modulateurs utilisent des fonctions de mélange réalisées par des fonctions
nondinéaires ou par I’implémentation électronique de multiplieur (oscillateur local OL). Par
conséquent, la fonction de modulation des signaux s’avere tres difficile a réaliser d’une ma-

niere parfaite et le comportement sera non-linéaire. Par conséquent, la sortie dyeunélan

est constituée d’une composante fondamentale, avec la présence des harmoniques et les diffé-

rentes composantes de produit d’intermodulation [29]. Ces effets seront plus prononcés dans

le cas de la modulation OFDM avec la génération des interférences entre les différentes sous-
porteuses.

1.2.5.3 L’amplificateur de puissance

Apres transposition en fréquence, un amplificateur de puissance est nécessaire afin
d’augmenter la puissance du signal RF avant I’émission parl’antenne. L’objectif est de garan-
tir une qualité de lierntre I’émetteur et le récepteur, en compensant les pertes du canal de
transmissionsans modifier I’information du signal a amplifier.

En pratique, I’amplificateur est un dispositif non-linéaire modélisé par une caractéri
tique en amplitude (AM/AM) et une caractéristique en phase (AM/PM). S@)tl¥ signal a
I’entrée de I’amplificateur donné par [18] :

V() = A(t) cos(wt + 6(t)) (1.14)

Le signal a la sortie de ’amplificateur Vt) est alors exprimé par :
V;(t) = G[A(t)] cos|wt + 6(¢) + F[A(D)]] (1.15)

ou G/A(t)] est la fonction de conversion AM/AM &{/A(t)] est la fonction de conversion
AM/PM. La relation entre I’entrée et la sortie a une allure typique pour tous les amplificateurs
de puissance (figure 1.12).
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Figure 1.12.Caractéristiques AM/AM (a gauche) et AM/PM (a droitgjn amplificateur de
puissance

Le fonctionnement de I’amplificateur peut étre défini par son gain donnant la relation directe
entre le signal d’entrée et le signal de sortie. Il peut étre exprimé en tension (G) o@n puis-

sancgGy).
Vs
G=—,Gp= — 1.15
7, Gr (1.15)

Nous pouvons distinguer trois zones principales de fonctionnela&aimplificateur (figure

1.13. A faible niveau, le comportement de I’amplificateur est proche d’un systéme linéaire

(zone 1). Dans cette zone laig d’amplification est constant. Si le niveau d’entrée est aug-

menté, I’amplificateur est utilisé en zone de compression (zone 1l). Le gain commence & d
minuer. A plus fort niveau, il y a saturation, le gain chute de plusieurs dB et le signal de sortie

est écrété (zone llI).

17



CHAPITRE1. ELEMENTS DE BASE DUNE CHAINE DE TRANSMISSION RADIO ET PHENOMENES DE

DISTORSION

P (dBm)
N

Zo

Zone Il

Zone Il

-2

P (dBm)

Figure 1.13 Zones de fonctionnement de 1’amplificateur

Le rendement est ’'une des caractéristiques les plus importantes d’un amplificateur de
puissance. Il définit I’efficacité énergétique de 1I’amplificateur selon le bilan des puissances.
L’amplificateur est un composant actif, alimenté par un signal continu dont la puissance est
Paim afin d’augmenter la puissance Pedu signal d’entrée. Idéalement, toute la puissance Pajim
devrait étre transformée en puissance utile Cependant, ce cas n’est malheureusement pas
la réalité parce qu’il faut aussi considérer une puissance dissipée Pyau sein de 1’amplificateur.
Ce bilan énergétique des puissances est montré par la figure (1.14

—

Puissance
d’entrée P,

Amplificateur
de puissance

Puissance

d’alimentation Py,

Puissance

dissipé R

P, + Pyiim = Ps + Py

Puissance di
sortie P

Figure 1.14.Bilan énergétique de I’amplificateur de puissance

La mesure du rendement évalue la quantité de puisgangceui a été effectivement
transformée erPs, avec la prise en compte de la puissance digkip€e paramétre est treés

18
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important pour le dimensionnement et la conception des amplificateurs dédiés aux- applic
tions radio-mobilesLe rendement peut étre exprimé par la relation suivante :

Ps

Palim

n= (1.16)

Pour des applications de hautes fréquences, il est nécessaire de considérer la puissance du
signal d’entrée. Dans ce cas, on définit le rendement en puissance ajoutée 77, Selon la relation
suivante :

Ps_Pe

Palim

Le rendement dépend de plusieurs paramétres de conception tels que la classe de
I’amplificateur (classe A, B, AB...) et aussi de la technologie de conception des circuits de
I’amplificateur. Le rendement sera maximal pour des signaux appliqués de grande amplitude,

comme illustré figure (1.15soit un fonctionnement de I’amplificateur en zone de compres-

sion ou de saturation.

Recul en
Puissance

d’entrée Rendement

Puissance de sortie

A 4

Puissance d’entrée

Figure 1.15 Relation entre la puissance d’entrée et le rendement de I’amplificateur

L’amplificateur de puissance aura donc un comportement fortement non-linéaire si k& r
cherche d’un rendement ¢€lectrique €levé est la priorité. Il est alors 1’¢lément prépondérant en
termes de non-linéarité.

1.2.6 Canal de transmission

Le canal constitue le milieu dans lequel le signal RF se propagef@aiwe d’une
onde ¢lectromagnétique. Il est I'origine de plusieurs sortes de distorsions telles que 1’effet
Doppler ou I’effet multi-trajets. Lors de sa propagation, le signal subit différentes degrad
tions comme des évanouissements et du bruit d0 aux composants électroniques et a
I’environnement électromagnétique. Dans cette section, nous allons présenter les différentes
caractéristiques du canal de transmission ainsi que les modéles souvent utilisés pour décrire le
comportement du canal.
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1.2.6.1 Caractéristiques du canal de transmission

Le bruit radioélectrique

Le bruit est une source de perturbation des communications. Le modele le plus utilisé
pour simuler un canal bruité est le canal a BBAG (Bruit Blanc Additif Gaussien). Ce modéle
décrit a la fois les sources de bruit internes (bruit thermique di aux composants électroniques
de la chaine), et les sources de bruit externes (activités industrielles, brouillage dii a d’autres
systemes). Le signal recu peut étre exprimé par la relation suivante :

y(©) = x(&) +n(t) (1.18)

ou n(t) représente le BBAG, décrit par un processus gaussien de mqyemtie et de a-
riance égale &°. La densité de probabilitBy(x) liée & la variable aléatoir&’ de type gasr
sienne peut étre représentée par [10][56] :

1 (x—p)?
e 207 (1.19)

P (X) = o2

Généralement, on emploie le RSB (Rapport Signal a Bruit), défini comme étant le rapport
entre la puissance du signal utile et la puissance de bruit, afin d’évaluer les performances de la
transmission a travers le canal [10].

Les atténuations

Le signal émis subit différentes atténuations dues au canal de transmission. La figure
(1.16) présente les différentes sortes d’atténuation pouvant dégrader la puissance du signal.

-\H‘H‘ﬁ\ Evanouissements a moyenne echelle
2|
g \ \L\\““‘ L) Y,
- I TO s TR e
: TR b
o \/ |‘1| \ZL\M \;{.\\
] : ]r /\l Affaiblissements
E | \i{ L\ﬁ 4 grande échelle
E ’_'_,..r-“'_ ! ".‘\-\_\\J‘_ ’['
E Evanouissements a petite echelle ‘\-_\\ |l

T
ey

Distance (échelle logarithmigque)

Figure 1.16.Différents types thtténuations produits par un canal de transmission [55]
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Selon cette figure, nous pouvons distieigrois types d’atténuations :

e Atténuation a grande échelle elle dépend principalement de la distance parcourue
par le signal entre I’émetteur et le récepteur. Elle se manifeste comme un affaiblisse-
ment ded puissance du signal sur des distances de I’ordre d’une centaine de longueur
d’onde.

e Atténuation a moyenne échelleelle est due principalement a la présence d’obstacles
(batiments, arbres, véhicules...) sur le trajet du signal. Elle se manifeste par la varia-
tion de la puissance du signal sur des distances de 1’ordre d’une dizaine de longueur
d’onde.

e Atténuation a petite échelle :Elle est liee principalement au phénoméne de multi-
trajets. Elle se traduit par des variations rapides de I’amplitude et de la phase du signal
sur des distances de 1’ordre d’une longueur d’onde.

Les multi-trajets

A la réception, I’antenne regoit plusieurs échos du signal retardés et atténués par le ca-
nal. Ces échos sont généralement générés par ’interaction entre le signal émis et différents
¢léments constituant le canal de transmission. Les principaux phénomeénes d’interaction sont
la réflexion, la diffraction et la dispersion [56] (figure 1.17).

Emetteur Récepteur

A: trajet direct
B: réflexion
C: diffraction
D: dispersion

Figure 1.17.Phénomeénes de propagation du signal sur le canal de transmission [21]
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La caractérisation d’un canal multi-trajets peut étre réalisée a partir de la Réponse Impulsion-
nelle (RI) du canal. La RI d’un canal variant dans le temps peut étre donnée par [56][57] :

N

h(t,7) = Z 0;()6(t — () (1.20)

i=1

ou 4 est I’impulsion de Dirac, N est le nombre de trajets suivis par 1’onde, 1; et @ sont respe-
tivement le retard et le gain complexe associés au trajet iza¥as< ... <1y.

L’effet Doppler

L’effet Doppler est un phénomeéne lié a la mobilité de I’émetteur et/ou du récepteur, ou
encoredes déplacements d’éléments dans I’environnement de transmission (véhicules, pié-
tons...). Il se manifeste par une variation de la fréquence du signal selon la vitesse da-dépl
cement sur le trajet. Cela se traduit par une expansion du spectre du signal, ou enare une v
riation de la RI durant le temps de transmission [58].

1.2.6.2 Modélisation du canal de transmission sans fil

Il existe deux grandes familles permettant de modéliser le comportement des canaux
de transmission sans fil. Les modéles statistiques permettent de décrire les variations du canal
en se basant sur des variables aléatoires. Les modéles déterministes quant a eux sont basés
sur une ¢tude des phénomeénes d’interactions dans un environnement particulier [19][20][21].

Dans cette section, nous allons présenter ces deux grandes familles afin d’illustrer cette classi-
fication.

1.2.6.3 Les modeles statistiques

Ce type demodc¢les est basé sur des lois statistiques permettant de modéliser d’une
maniére simple le comportement du canal sur des zones larges. lls sont définis pour un en-
semble d’environnements ou de configurations conduisant a des caractéristiques voisines du
caral radio. Grace a leur faible complexité de calcul, ils ont été largement utilisés dans la
littérature. On peut citer par exemple le modéle de Rayleigh et le modéle de Ri&8][57][
Cependant, ces modéles sont limités a la configuration pour laquelle ils ont été calibrés.

1.2.6.4 Les modeles déterministes

Ces modeles sont en général plus précis que les modéles statistiques pour un environ-
nement spécifique. Ils sont basés sur une description fine de I’environnement de transmis-
sion. Un modéle trés fréquemment utilisé est le modéle a deux rayons [57][58][59]. Dans le
cadre de notre travail, nous allons utiliser un modéle déterministe basé sur un simulateur a
tracé de rayon 3D [60] qui a été développé au laboratoire X31iMde 1’Université de Poi-
tiers (voir chapitre 3, section 3.4.2.1).

1.2.7 Reéception

Une fois le signal regule récepteur effectue ’inverse des opérations réalisées a
I’émission (figure 1.1) Tout d’abord, le signal RF est amplifié par un amplificatearfaible
bruit (LNA) afin d’augmenter son niveau de puissance et de compenser les pertes du canal.
Ensuiteune translation de spectre est réalisée afin d’obtenir un signal en bande de base. Si on
connait la fréequencér du signal RF, une transposition dite cohérente, associée a un filtre
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passe-bas permet de récupérer le signal en bande de base. Il est nécessauertitele &
gnal analogique en numérique avant la démodulation numérique et le décodage. Enfin, une
séquence binaire est reconstituée a partir de la séquence numérique démodulée et décodée
elle représente une estimation de I’information initialement envoyée.

L’information binaire regue n’arrive pas toujours sans erreurs au destinataire, et elle
subit de nhombreuses altérations durant la transmission. La fesgudaquelle les erreurs se
produisent constitue une bonne indication sur la qualité de transmission. Afin de la quantifier,
le Taux d’Erreur Binaire (TEB) a été défini comme étant le rapport entre 1€ nombre de bits
erronés et le nombre total de bits recus pour une séquence binaire. @emégeurs dépen-
dent de nombreux facteurs, comme les caractéristiques du canal et les effets non-liegaires d
composants électroniques de la chaine de transmission.

1.2.8 Introduction aux systemes MIMO

Ces dernieres années, les systemes de télécommunications ont connu une grande évo-
lution, avec une augmentation significative rdumbre d’utilisateurs et de leurs exigences en
termes de qualité de service. Cependant, cette augmentation seahleufiimite des re-
sources radiofréquences, entrainant parfois un probleme de saturation dans les zones a forte
densité de population.

Pour surmonter ces difficultés, les systémes de transmission récents ont adopté une
technique dite MIMO (Multiple Input Multiple Output) [61]. Cette technique est basée sur
I’exploitation de la diversité spatiale du canal en considéraplusicurs antennes a 1’émission
et a la réception Au niveau de 1’émetteur, chaque antenne transmet un symbole différent et
indépendant de celui des autres antennes avec les mémes configurations (codage de source,
codage de canal, modulation numériqug, Cela a pour effet d’augmenter 1’efficacité spec-
trale avec une bonne robustesse, comparé a un systeme SISO (Simple Input Simple Output),
pour la méme bande passante. Au niveau du récepteur, chaque antenne recoit plusieurs échos
du signal émis (sur chague antenne) retardés et atténués par le canal. La somme de ces échos
peut étre constructive en augmentant davantage la puissance du signal recu ou destructive en
créant des évanouissements. Un espacement suffisant entre les antennes réceptriees, typiqu
ment d’une demi-longueur d’onde permet d’avoir une décorrélation entre les différents échos
du signal recu. Par conséquent, un systeme MIMO peut étre vu comme une combinaison de
plusieurs systémes SISO, avec les différents blocs de traitement que nous avons éHés préc
demment.Donc, les deux techniques de diversité temporelle et fréquentielle d’un systéme
SISO peuvent étre exploitées par le systeme MIMO, ce qui augmente considérablement la
robustessetou le débit des transmissions [2@)n peut citer par exemple les systemds M
MO-OFDM qui combinent la diversité spatiale et la diversité fréquentielle. Cette combinaison
a été intégrée dans plusieurs standards de communication comme les normes Wifi (IEEE
802.11n) [62, WiMax (IEEE 802.16€) [63] ou encore LTE (Long Term Evolution)[64

Considérons un systeme MIMO avegantennes a I’émission et ng antennes a laér
ception. On suppose que le canal est non sélectif en fréquence (canal bande étroite) et que
chaque trajet entre I’antenne émettrice 7 et ’antenne réceptrice j peut étre caractérisé par un
gain complexdr;. Ce schéma est montré sur la figure (.18
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Données et modulation ! i N
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Y

— numeérique
a émettre \‘/TXT Rxr numérique

Figure 1.18 Schéma d’un systéme MIMO

A la réception, chaque antenne recoit la somme des symboles transmis simultanément
par chacune des antennes émettriegmt subi ’effet du canal a laquelle s’ajoute un bruit
AWGN. Le vecteur des symboles regyseut étre exprimé par [56] :

y=H-x+n (1.21)

avec x le vecteur des symboles émis de tailfex7 sous la contraintgx*x= P,/ (la puissance
totale émise) le vecteur de bruit de taillerx? et H la matrice de canal MIMO de taille
ngxnr. La matrice de canal H peut étre décrite par :

hyy e h1nT
H=[ : -~ (1.22)

h'TlRl hanT

Les coefficients de la matrice H peuvent étre déterminés d’une maniére stochastique en se
basant sur des modéles statistiques présentés dans la section 1.2.6.3, ou encore @&ec une m
thode déterministe basée sur le concept de rayons [19][81].

On peut distinguer deux types de systtmes MIMO selon la connaissance de ’état du ca-
nal CSI (Channel State Informatioin)’émission (CSI-Tx) et a la réception (CSI-Rx) ou itn
guement a la réception. Ces deux systémes sont respectivement appelés systeme MIMO en
boucle fermée et systtme MIMO en boucle ouverte [21][66F deux types de systémes
MIMO seront détaillés dans le chapitre 4.

1.3 Les sources de distorsion dans la partie analogique

Une chaine de transmission est composée de plusieurs blocs qui permettent de véhiculer
de I’information entre une source et une destination. Au niveau systéme, chaque bloc peut étre
caractérisé par une fonction qui décrit son comportemPans la section précédente, nous
avons présenté les difféerentes parties (blocs) constituant une chaine de transmission. Ces
fonctions introduisent des distorsions sur le signal a traiter a cause de leurs caractéristiques et
de leurs comportements non-linéaires.

1.3.1 Etude du comportement non-linéaire

Pour un systéme donné, la relation entre son entrée x(t) et sa sortie y(t) pext étre e
primée par une fonction qui décrit le comportement du systeme.
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y(@) = flx(®)] (1.23)

Cette écriture correspond a un systéme sans mémuiseaalire quda sortie a un instant t
donné ne dépend que de I’entrée au méme instant. La figure (1.19) montre la différence entre
la caractéristique d’un systeme linéaire etlle d’un systeme non-linéaire.

YO=Hx)
1 System
linéaire
Systeme
non- linéaire

> x(1)

Figure 1.19.Caractéristiqgued’un systéme linéaire et non-linéaire.

Souvent, la fonction d’un systéme non-linéaire peut étre décrite par un modele polynomial
d’ordre n.

y(t) = a;x(t) + a,x(t)? + azx(£)® + -+ a,x()" (1.24)

Les signaux d’entrée et de sortie peuvent étre des tensions, des courants ou des puissances.
Les effets non-linéaires de ces dispositifs ont des conséquences sur la qualité de transmission.
Ainsi, ils introduisent des distorsiondans la bande utile du signal et dans les bandas adj
centes.

1.3.1.1 Génération de composantes harmoniques

Supposons que les designaux d’entrée et de sortie soient des tensionsqui s’écrivent
respectivementg(t) et w(t). Selon 1’équation (1.24) et pour un ordre n =3, on peut écrire :

Vs(t) = a1 (8) + a0 (£)* + azve (t)° (1.25)
Afin de caractériser les harmoniques, on considére gtieest un signal sinusoidal mono-
porteuse qui s’écrit :

V. (t) = A-cos(2mfyt) = A - cos(wyt) (1.26)

En remplagant 1’équation (1.26) dans (1.25), on déduit que le signal de sortie du dispositif
non-linéaire est de la forme :

v(t) = a;Acos(wot) + a,A%cos?(wyt) + azA3cos3(wyt)

1 1
= a,Acos(wyt) + a,A? (E + Ecos(Zwot)) 1.27)
3 1
+azA3 (Z cos (Wot + Zcos(Bwot)))
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A partir de cette équation, on peut déduire I’expression de la composante fondamentale,
I’expression de la composante continue ainsi que I’expression des composantes harmoniques
aux fréquencegfy et 31.

1
ve(t) = EaZAZ composante continue
3
+ SalA + 2 a3A3> cos(wot) fondamentale (1.28)
+5 a,A? cos(2wgt) 1¢¢ harmonique
1 X
+ 2 as; A3 cos(3wyt) 2°™€ harmonique

Sur le spectre du signal de sortie, on voit apparaitre des raies supplémentaireséa des fr
guences multiples de la fréquence fondamengdfegtire 1.20).

DSP
DSP 'y
A
Harmoniques
Ve Dispositif V(@
|:> non linéaire :> 4
-fy f f 3, ~2fy 1o Ly 26p 3ty f

Figure 1.20.Générations des composariiesnoniques a la sortie d’un dispositif non-
linéaired’ordre 3.

Cet effet non-linéaire peut étre caractérisé par le taux de distorsion harmonique (TDH) donné
par le rapport entre la puissance totale des composantes harmaPigtiés puissance a la
fréquence fondamental®.

Yn=2 b

TDH =
Py

(1.29)

1.3.1.2 Le point de compression a 1 dB

A partir de I’équation (1.28), le gain en dB est donné par le rapport des amplitudes de
Vs et Vea la fréquence fondamentale :

a A+ %a3A3 3
G(dB) = 20-1log — = 20 - log (a1 + Za3A2> (1.30)

26



CHAPITRE1. ELEMENTS DE BASE DUNE CHAINE DE TRANSMISSION RADIO ET PHENOMENES DE
DISTORSION

Le gain linéaire peut étre exprimé par [30]:

a, A

y ) = 201log(a;) (1.31)

Glin = 20- lOg(

A partir de ces deux équations, on peut déduire le gain a 1 dB de compression, défini comme
la compression de 1 dB de la composante fondamentale par rapport a un fonctionmement |
néaire.

Gygp = Gy — 1dB (1.32)
A ce point de compression, le gain a la frequence fondamentale est égal au gain ds-compre
sion Ggg:
3 2
Grap = 20 -log (@, + > a;A%4;) (1.33)

L’équation (1.33) permet de calculer le niveau de compression en amplitude du signal

d’entrée [30].
la|
Aiqp = 0.38 h_ (1.34)
as|

Au-dela de ce point, le signal est de plus R gompressé jusqu’a arriver a la saturation.

Pour 1’amplification, le point de compression permet d’avoir une référence pour exprimer le
niveau de puissance. Ainsg, tlecul d’entrée ou I’'IBO (Input Back Off) peut étre exprimé en
dB par la relation suivante :

IBO (dB) = P, 145(dBm) — P,(dBm) (1.35)
ou P. désigne la puissance du signal d’entrée, Pe 4z la puissance du signal d’entrée au point

de compression 1 dB. De la méme maniére, on peut définir le recul de sortie ou OBO (Output
Back Off), donné en dB par la relation suivante :

OBO (dB) = Py 145(dBm) — P;(dBm) (1.36)
avec Ps la puissance du signal de sortig,f8 la puissance du signal de sortie au point de
compression 1 dB.

En pratique, I’entrée d’un dispositif non-linéaire peut étre aussi un signal a deux fréquences,
telle que la somme de deux sinusoides. Par conséquent, le test epom@mse-n’est pas
suffisant pour caractériser complétement le comportement non-linéaire du dispositif.
1.3.1.3 Génération de composanted’intermodulation

Supposons maintenant quenkrée du dispositif non-linéaire est une somme de deux
signhaux sinusoidaux, ayant la méme amplitude avec deux fréquences diffgrentes f

V.(t) = A-cos(2ufit) + A - cos(2mf,t) (1.37)

On insére I’équation (1.37) dans (1.25), et on obtient & la sortie du dispositif non-linéaire un
signal sous la forme suivante :
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vs(t) = a,A? composante continue
9 9

+ (alA + 1 a3A3) cos(w;t) + (alA + I a3A3) composante fondamentale

1 1 ,
+5 a,A?cos(2w;t) + > a,A?cos(2w,t) harmonique d'ordre 2
+a,A%[cos(wy + w,) t + cos(w; —w,) t] IM d’ordre 2 (1.38)

1 1 ,
+ 7 a3 A3 cos(3w;,t) + 7 a3 A3 cos(3w,t) harmonique d'ordre 3

+%a3A3[COS((2W1 + wyp)t) + cos((2w, + wy)t)]

3
+ Za3A3[cos((2W1 — Wz)t) + cos((sz - Wl)t)] IM d'ordre 3

Dans le casle I’équation (1.38), on voit apparaitre les termes de la composante continue, la
composante fondamentale k& harmoniques ainsi que d’autres termes appelés produit
d’intermodulation (IM) dont la fréquence corresponda des combinaisons linéaires deé-fr
guences fondamentalézntrée f; et f>. Ces combinaisons sont sous la fommef; +n - f,

ol m + n présente I’ordre de produit d’intermodulation.

La figure (1.2] présente 1’effet d’intermodulation dans le domaine fréquentiel pour le signal
de I’équation (1.38).

«— LD e —  _ Fondamentale _ __ __ _ o __ _2°7charmonigue __ __
| 9 9 |
: a A+ ZagA a4+ Za3A :
| 3 |
! —a3A3 —a3A3 !
a, A2 , 4 | a,A?
2 aA E E a , a .,
| [ ] | ]
DC  ff 2f-f fi . 2ff 2fi  f+£ 26 fréquence

Figure 1.21.Effet de produit d’intermodulation sur la sortie d’un dispositif non-linéaire
d’ordre 3 [30].

On peut noter que les raies correspondant aux ordres impairs sont plus proches des compo-
santes fondamentales, contrairement aiies d’ordres pairs. Cela rend toute opération de
filtrage trés critique.

1.3.1.4 Effets sur le spectre de signaux modulésACPR

Dans le cas du traitement de signaux modulés, par exemple OFDM, de nouweaux cr
teres sont définis [18]. Ainsi;ACPR (Adjacent Chanel Power Ratio) est une métrique qui
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permet de quantifier les remontées spectrales dans les canaux adjacents causées par les non-
linéarités (figure 1.22)."expression de I’ACPR peut étre donnée par le rapport entre la puis-

sance dans la bande principB¥/, et les puissances dans les bandes adjacentes a droite et a
gauche notées respectivement B&WBW,, selon la relation :

2 [y, DSP(f) df
Jow PSP(F) df + [y, DSP(f) df

ACPR = (1.39)

ou DSP est la densité spectrale de puissance sur une largeur de bande donnée.

A A Bw,

Amplitude
Amplitude

|-

> +
fréquence fc' fo fo fc+ fo fréquence

Figure 1.22. lllustration de 1ACPR a la sortie d’un amplificateur de puissance [30]

1.3.1.5 Effets sur la constellation: EVM

L’EVM (Error Vector Magnitudegst une métrique qui permet d’évaluer la distorsion
introduitesur la constellation du signal recu. La mesure d’EVM est généralement réalisée sur
le signal en bande de base avant la démodulation numérique, en utilisant les deux voies | et Q.
La figure (1.23 représente une constellation d’une modulation 4-QAM a I’émission et a la
réception.

1 1
..%u‘ " & *
[ * .‘) C e ‘
05 05~ *gee $
o 0 o 0
*
N ne
05 0.5 . #%e * .
& L ] * [ 29 r 4
Y b
e ¥ o o°f 3%
-1 -1 & o
-1 05 0 05 1 -1 05 0 05 1

Figure 1.23.lllustration des effets noha¢aires d’un amplificateur de puissance sur une
constellation QAM

L’EVM est calculé a partir de I’erreur quadratique moyenne sur chaque symbole émis et recu
de la constellation selon la figure (1.24).
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Figure 1.24.Calcul d’EVM sur un symbole d’une constellation

L’EVM peut étre exprimé par la relation suivante :

1
N ' Zﬁ=1 |Sk_émis - Sk _regul2

1
N ' Zgzl |Sk_émis|2

EVM(%) = 100 x (1.40)

oU Sk émis désigne le symbole idéal k émis sans distorsiny., le symbole k recu apréssdi
torsion et N est le nombre total de symboles de la constellation.

1.3.2 Les modeéles non-linéaires

Plusieurs modeéles existent qui modélisent le comportement non-linéaire des fonctions
électroniques. Nous allons les classer selon deux familles, a savoir les modéles sans effet
mémoire et les modeéles avec effets mémoires [30][31].

Les signaux utilisés dans les modéles présentés correspondent soit aux signaux instan-
tanés, soit aux enveloppes complexes. Ainsi, pour un signal modulé décrit par
I’expression (1.2) et en utilisant le développement (1.49nveloppe complexe de ce signal
s’écrit :

Ve(®) =1(t) +j-Q(t) (1.41)
I(t) et Q(t) sont définis respectivement par les équations (1.5) et (1.6).

Et le signal réel peut étre exprimé par :
Reel(Voy (£)) = Reel(Voy () - e0WeD) (1.42)

ou Reel() désigne la partie réelle.

L’utilisation de I’enveloppe complexe permet de s’affranchir de la transposition des signaux a

la frequence porteuse et ainsi de travailler directement sur les signaux modulants. Lors de
I’utilisation d’un modele non-linéaire, il sera possible de connaitre son effet sur la forme des
signaux en bande de base et sur le spectre.
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1.3.2.1 Modeles sans effetmémoires

Si le signal de sortiele I’amplificateur n’est qu’une fonction instantanée du signal
d’entrée, alors le modéle est dit sans effet mémditerelation entre 1’entrée et la sortie peut
étre décrite par une conversion d’amplitude AM/AM pour des modéles simples, ou compé-
tée par une conversiaiamplitude et de phase AM/PM. Dans cette partie, nous allons citer
guelques modeéles tels que le modele polynomial, le modéle de Rapp et le modele de Saleh
souvent utilisés dans la littérature. Ces modéles sont généralement utilisés pour desisignaux
bande étroite.

a. Modeéle polynomial

Le modele polynomial est parmi les modéles les plus utilisés pour décrire lereompo
tement des dispositifs non-linéaires particulier I’amplificateur de puissance [32][33][34].
Ce modele peut étre exprimé par la relation suivante en utilisant les enveloppes complexes
d’entrée Ve(t) et de sortie/s(t):
N
V() = ) GO Va(®) (1.43)

i=1

ou G sont les coefficients du modele. Si ces coefficients sont réels, alors seule la conversion
AM/AM est considérée. En revanche, si ces coefficients sont complexes la conversion de
phase (AM/PM) est aussi prise en compte.

b. Modele de Rapp

Le modéle de Rapp permet une modélisation simple d’une conversion d’amplitude. Ce mo-
déle peut étre exprimé par la relation suivante [34][35].

Ve(t)
1/2
1+ (Ve(t))zp 2
Asat
ou Asa est le parametre quéprésente 1’amplitude maximale en zone de saturation et p est le

paramétre qui permet d’ajuster la pente de la caractéristique. Grace a sa simplicité, ce modéle
permet de voir I’effet de saturation sur la qualité de transmission.

() = (1.44)

C. Modeéle de Saleh

Contrairement au modéle de Rapp, le modele de Saleh considére les deux conversions
AM/AM et AM/PM (équation 1.15). La relation qui décrit ce modele peut étre donnée
par [34][36]:

aVe(t)
“0O)= T By
V(02 (1.45)
\F (.®) = [EAGH
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oua, B, y et 6 sont les paramétres du mod¢le. On distingue deux groupes de paramétres, alors
que a et y influencent la caractéristique AM/AM en zone linéaire, B et & quant a eux influen-
cent la zone de compression.

1.3.2.2 Modeles avec effets mémoire

Les modeles que nous avons présentés précédemment sont destinés aux signaux a
bande étroite. Cependant, pour des applications a large bande, ces modéles ne sont pas suff
sants. Par conséquent, il existe une autre catégorie de modeles destinés a ce genre
d’applications. Ces modelesappellent les modeles avec effet mémoire.

Un comportement statique ou sans mémoire de 1’amplificateur signifie que le signal de
sortie a un instant donné ne dépend que de I’amplitude du signal d’entrée au méme instant
Cependant, pour un signal large bardejgnal en sortie de I’amplificateur dépend aussi de
la frequence et de la largeur de bande du signal en entrée. Par conséquent, |staguactér
de I’amplificateur n’est pas statique mais dynamique. C’est ce que 1’0n appelle les effets én
moires.Ces effets créent des hystérésis au niveau des caractéristiques de 1’amplificateur (fi-
gure 1.25).

===:sans effets mémoire

3 avec effets mémoire
2
1
00 0.2 0.4 0.6 0.8 1

V)
Figure 1.25.Impact des effets mémoire sur la caractéristique AM/AM de 1’amplificateur

L’origine de ces effets mémoire est due principalement aux variatidhsipédance
avec la fréquence des circuits de polarisation des transistdisdaptation de I’amplificateur
[18][32]. Les effets mémoire peuvent étre aussi dus aux phénomeénes électrothermiques liés a
la variation de la température des circuits semi-conducteurs [18][30][34]. Selon leur origine,
on disingue en général deux types d’effets mémoire : les effets mémoire a haute fréquence et
les effets mémoire a basse fréquence [18][30].

Afin de prendre en compte ces effdessmodéle dd’amplificateur est généralement
modifié en introduisant des filtres continus ou discrets qui permettent de prendre en compte
les variations fréquentielles du signal d’entrée. Parmi ces modeles, nous pouvons citer les plus
utilisés comme le modéle de Volterra, le modéle de Hammerttieiimodele de VWmer.
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a. Modéle de Volterra

Le modele de Volterra peut étre considéré comme une généralisation de la réponse
impulsionnelle d’un systéeme non-linéaire [30][37][38].La relation d’entrée-sortie pour ce
modele dans le domaine temporel discret peut étre exprimée par la relation suivante :

y(k) = Hy + Hi(w) + Hy(w) + -+ Hy(u)
M-1

= Hy + Z hi(m)u(k —m) + -

M-1 M-1

+ Z z h,(mqy,my) u(k —my) ulk —my) + - (1.46)

1=0 m2=0
M_

M-
Z Z hy(mq,m,, ...,my) u(k —my) u(k —my) ..u(k —my)

ou M est la mémoire du systéme et N est I’ordre de non-linéarité h,(m,, my, ..., my,) repe-
sentele noyau d’ordre k et u(k) est le K™ échuntillon du signal d’entrée.

Le modele de Volterra permet une modélisation précise du comportement de
I’amplificateur de puissance avec la prise en compte des effets mémoire. Cependant, le grand
nombre des parameétres du modéle conduit a une identification tres complexe et difficile a
réaliser. Une simplification du modeéle est possible en séparant la fonction non-linéaire et les
effets mémoires (filtre) [37][38].

b. Le modeéele de Wiener

Le modele de Wiener peut étre vu comme une décompositiateux parties un
filtre modélisant les effets mémoire suivi par une fonction non-linéaire [30][31]. Le signal
d’entrée V(t) traverse le filtre de réponse impulsionneli@) et conduit au signal;(t). En-
suite ce signal;(t) est transformé par la fonction non-linéate pour obtenir enfin le signal
de sortiels(t) du modele (figure 1.26).

O e ng [ A@_| Forctonron | v
NL

\ 4

Figure 1.26.Synoptique du modele de Wiener

Le signal de sortie peut étre exprimé en fonction du signal d’entrée par les relations générales
suivantes [30] :
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[ o= f h(x) - Vi(t - D)de
4 P (1.47)
V(@) = ) coper Vi V(D)
0= e

ou Gp+1 SONt les coefficients complexes de la fonction non-linéajrelfordre 2P+ 1.

(o} Le modéle de Hammerstein

Le modele de Hammerstein est basé sur le méme principe que le modéle de Wiener
mais en inversant les deux parties « filtre » et « fonction non-linéaire » [30][31]. €ette d
composition permet aussi de prendre en compte les effets mémoires apres que le signal soit
passé par la fonction non-linéairg KFigure 1.27).

Ve(®) Fonction non Vit
—>

i Vs(t)
linéaire Fy. p| Filre h() L —=

Figure 1.27.Synoptique du modele de Hammerstein

De la méme facon que pour le modéle de Wiener, le modele de Hammerstein peut étre
décrit par deux relations : une fonction non-linéaige #ordre 2P+1 et un filtre a réponse
impulsionnelle h(t):

P
Vi) = D o~ IO - Ve(®)
p=0 (1.48)

e f R Vit =D

Dans notre travail de thése, nous allons utiliser le modele de Hammerstein discret donné
par [31]:

,
Vi) = D" e IValk = DIPP V(e = D) (1.49)

N
=0 p=0
OU@; 2541 = hi.Cap4q estle coefficient qui modélise ’effet de filtrage et la non-linearite.

1.3.3 Effet de la nondinéarité de I’amplificateur sur la qualité de transmission

Le rble d’un amplificateur estd’augmenter la puissance du signal afin de compenser
les pertes du canal de transmission, mais la non-linéarité a pour impact de déformer
I’information de ce signal. Cette déformation est plus importante dans le cas des signaux a
enveloppe variable introduisant des fortes valeurs du PAPR comme les signaux OFDM. Par
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conséquent la qualité de transmission est détériorée, ce qui dégrade le THEYMt
[11[2][4][5].

Pour illustrer cet effet, nous considérons un schéma de transmission simple cdhstitué
générateur de séquence pseudo aléatoire modulé en 16-QAM suivi par un modulateur OFDM
a 64 sous-porteuses et un amplificateur de puissance de test décrit par une conversion
AM/AM. Le canal de transmission est modélisé par un BBAG. La figure (1.28) montre le
schéma synoptique de cette chaine de transmission.

Séquence Modulation .
pseudo-aléatoire »| nNumérique > Mc:)ci:llaal&on
émise 16-QAM
Canal a
BBAG
Sequenpe _ Democ,iu_lauon Démodulation
pseudo-aléatoie |, numérique |, OFEDM < J
recue 16-:QAM

Figure 1.28.Schéma synoptique de la chaine de transmission

Le modele de I’amplificateur utilisé dans cette chaine est un modéle polynomial, selon
I’équation suivante :
Vi(t) == —4.3170 - v,(t) + 0.0678 - v,(£)3 + 0.0005 - v,(t)° (1.50)

Ce modéle décrit un amplificateur avec une conversion AM/AM. Le déphasage introduit par
I’amplificateur est négligé afin d’étudier seulement I’impact de la non-linéarité sur la qualité
de transmissionLa caractéristique de 1’amplificateur est montrée sur la figure (1.29).
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Figure 1.29. Caractéristique nohinéaire de 1I’amplificateur utilisé
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Sur cette caractéristique, nous pouvons voir que le point de compression a 1 dB correspond a
une puissance d’entrée égale a 18 dBm. A partir de ce point, nous pouvons détermineéda réf
rence de calcul de recul IBO = 0 dB. La figure (1.30) montre la constellation du sigmal

et apres I’amplificateur pour un IBO = -3 dB (avant le canal), c.a.d. que la puissance du signal
d’entrée est de 21 dBm. L’intérét de choisir cette valeur d’IBO est d’observer 1’effet de satu-

ration del’amplificateur sur la qualité de transmission.

15
1 . . . .
0.5
. . . .
©c 0
05 . . . .
-1
. . . .

-1.
-E.S -1 05 0 05 1 15
|
Figure 1.30.Impact de la non-linéarité damplificateur sur la constellation
(a gauchevant I’amplificateur, a droite: aprés 1’amplificateur)

Sur la constellation en sortie tfamplificateur, nous pouvons remarquer une dispersion des
différents points. Ceci est di@ D’effet de la distorsion non-linéaire introduite par
I’amplificateur de puissance. Ce résultat montre bien que ’amplificateur de puissance peut

étre considéré comme une source de dégradation de la qualité de transmission. Pour mieux
comprendre cela, nouslons tracer le TEB et ’EVM a la réception pour plusieurs valeurs de

RSB, pour un amplificateur idéal (nd®&\ idéa) et I’amplificateur décrit par I’équation (1.50)

(notéP A non-linéairg. Les résultats sont montrés sur la figure (1.31).

60 T T T 100 ‘ —

idéa o
5 L — B gy +— P A non-linéaire (IBO = -3dB) 1

—&— P A non-liné IBO=-3dB 1 —

non-linéaire ( ) 0 ——

40 N .
\ 16° \-‘\
% \\’. E “\
= 3
% 10 S
20 N\
N\
\
4
10 10 \
\
| \
0 : t 10’5 \'
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Figure.1.31.Impact de la notméarité de I’amplificateur sur la qualité de transmission
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Nous constatons effectivement une dégradation plus importante des performances du TEB et
d’EVM en présencede 1’amplificateur non-linéaire. Nous pouvons expliquer cette déarad

tion par le fait que compte tenu theforte dynamique du signal d’entrée 1’amplificateur non-

linéaire est utilisé dans sa zone de saturation, ce qui génere un écrétage des fortslmiveaux
signal de sortie. Nous pouvons aussi voir une sorte de saturation sur les courbes de TEB et
EVM avec amplificateur a fort RSB (a partir de RSB = 15 dB). A ce niveau de RSBsia pui
sance de bruit est négligeable et par conséquent 1’amplificateur est la seule source de dégrada-

tion.

Une solution simple a ce probléme de distorsion non-linéaire consiste a travailler avec
un faible niveau du signal d’entrée, c.-a-d. avec un grand recul en puissance expriméaen v
leur d’IBO (dB) [17]/39]. Nous avons testé cette solution pplusieurs valeurs d’IBO avec le
méme schéma de transmission précédentprenant I’amplificateur non-linéaire. Les rédu
tats sont montrés sur la figure (1)32

60 ; 10°
=== |BO = -3dB

== BO=0dB X
=== [BO =3 dB 10

== [BO =-3dB |
== BO=0dB |
== [BO =3 dB

TEB

N

0 5 10 15 20 0 5 10 15 20
RSB (dB) RSB (dB)
Figure 1.32.Impact du recul en puissasur la réduction de la non-linéarité de
I’amplificateur

A partir de ces résultats, nous observons que plus le recul est m@ind la dégradation de

la qualité de transmission est importante. Un faible IBO signifie que le signal d’entrée est plus
prochede la zone de saturation de 1’amplificateur, ce qui est traduit par une forte distorsion du

signal de sortie. Dans le cas inverse, I’amplificateur fonctionne dans sa zone linéaire ou les
perturbations liées a la non-linéarité sont de plus en plus réduites. La figure (1.33) illustre le
lien entre le niveau dsignal d’entrée (signal en bley)la caractéristique de I’amplificateur et

le niveau du signal de sortie (signaux en royge) plusieurs valeurs d’IBO.
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Figure 1.33.1llustration du phénoméne de saturation de I’amplificateur

Un faible recul en IBO se traduit par un fort niveau de puissance du signal d’entrée. Par can-
séquent, I’amplificateur est amené a fonctionner dans sa zone de saturation. Au niveau du
signal de sortie, nous pouvons voir un écrétage de I’amplitude (figure d’IBO = -3 dB). Cet
écrétage est de moins en moins pronaeé I’augmentation de 1’IBO (figuresd’IBO = 0 dB
etd’IBO =3 dB). Ces figures expliquent davantage les résultats de la figure (1.32) concernant
la qualité de transmission.
Bien que l’augmentation de 1’IBO diminue la distorsion non-lin€aire introduite par
I’amplificateur, cette solution n’est pas optimale parce qu’elle dégrade le rendement de
I’amplificateur (figure 1.16 Or, I’amplificateur de puissance est congu pour fonctionner pres
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de sa zone de saturation ou le rendement est plus important, en revanche la non-linéarité est
plus sévere [32][34].

Dans la littérature, il existe des solutions alternatives qui ont comme objectif de réduire
la non-linéarité de’amplificateur de puissance tout en optimisant Son rendement énergétique
[17][18][40]. Dans la section suivante, nous allons donner plus de détails sur ces solutions.

1.4 Etat de DPart sur le traitement de la non-linéarité de
I’amplificateur

Comme nous I’avons mentionné précédemmentl’amplificateur de puissance est un
élément indispensable dans une chaine de transmission. Cependant, sa non-linéarité intrin-
seéque est une caractéristique indésirable pour les systemes de communication, constituant
ainsi une source de dégradation de la qualité de transmission. La solution la plus simple con-
siste a travailler avec des signaux a faible puissance afin d’éviter le probleme de la non-
linéarité En revanche, cette solution n’est pas optimale et dégrade le rendement énergétique
de ’amplificateur. De plus, la plupart des systémes de communication actuels utilise la mo-
dulation OFDM qui est caractérisée phs fortes fluctuations d’amplitude (PAPR élevé).
Ainsi, nous pouvons constater que le probleme de la distorsiotingaire est li¢ d’un coté
au défaut intrinseque de I’amplificateur de puissance et de 1’autre c6té a la nature des signaux
traités [40].
Cette constatation permet immédiatement d’identifier les deux voies possiblesfin d’éviter ce
probléme de non-linéaritéoit on agit sur la fonction d’amplification en cherchant a linéariser
la caractéristique de I’amplificateur, soit on agit sur le signal d’entrée afin de réduire ses flic-
tuations et donc réduire son PAPR, de facon a travailler au plus prés de la zone de saturation
de I’amplificateur avec un rendement éleveé [17].
Dans la littérature, il existe une multitude de solutions traitant ce probléme pour les deux
voies, mais aucuné’elles n’est parfaite en termes de performances [40][41]. En effet, les
performances d’une méthode se font généralement au détriment d’un ou de plusieurs facteurs
comme par exemple:

Une augmentation de la complexité
Une augmentation de la consommation
Une diminution de débit utile

Une dégradation de TEB

Compte tenu du nombre important des méthodes traitant du probleme de la non-linéarité,
nous présentons a travers cette section une classification non exhaustive de quelques tech-
nigues qui existerd 1I’émission. Nous allons détailler quelques méthodes pour illustrer une
partie de la classification Pour plus de détails, I’auteur peut se référer a [17][18][40][41]. La
figure (1.34) présente un synoptique classant les différentes techniques suivant quelques cr
teres.
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Figure 1.34.Classification générale des techniques de traitement de la non-linéarité a
I’émission

1.4.1 Techniques agissant sur la fonction d’amplification

L’objectif principal des techniques agissant sur la fonction d’amplification est de li-
néariser la caractéristique de I’amplificateur. Cette linéarisation est faite de sorte que la car&-
téristique non-linéaire soit alus proche possible d’une caractéristique linéaiddun ampli-
cateur idéal [18]. Les méthodes de linéarisation peuvent étre réparties en deux
groupes [17][40]: le premier groupe est basé sur une connaissance a priori du modele de
I’amplificateur afin de compenser la non-linéarité comme la prédistorsion et la postdistorsion.
Le deuxiéme groupe est basé sur une boucle de comparaison ou compensation entre le signal
d’entrée et le signal de sortie de I’amplificateur. Dans ce groupe on peut citer les deux tech-
nigues Feedback et Feedforward.

1.4.1.1 Technique de prédistorsion

L’idée principale de la technique de prédistorsion est de compenser les distorsion dues
a la nonknéarit¢ de 1’amplificateur par une autre non-linéarité réciproque pladéeant
I’amplificateur [18][30][43][44]. Le principe de cette technique est illustré sur la figure (1.35).
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Figure 1.35.Schéma principe de la technique de prédistorsion

En effet, une fonction non-linéaire inverseelle de 1I’amplificateur est placée devant
celuii afin de prédéformer le signal a amplifier. L’objectif est d’avoir une fonction linéaire a
la sortie de I’amplificateur. D une fagon plus formelle, on peut écrire :

F(Fi(x)) = F3(x) =x =G.x (1.51)

ou x est le signal d’entrée, G le gain constant;; est la fonction non-linéaire de prédistorsion,
F> est la fonction non-linére de I’amplificateur et F3 est la fonction linéaire résultant®ar
conséquent, il faut déterminer la fonctiBhnqui caractérise I’amplificateur afin de calculer sa
fonction inverser;. Généralement, la fonctiaf est identiféea partir des mesures sur @if
rentes valeurs entrée-sortlain amplificateur de puissance. L’utilisation de cette technique

est limitéeparce qu’elle dépend principalement de la fonction de ’amplificateur qui est par-

fois difficile a inverer. Par exemple, la fonction de prédistorsion est difficile a obtenir pour
des modeled’amplificateurs avec effets mémaoire.

1.4.1.2 Techniques de feedback

Contrairement a la technique de prédistorsion qui est basée sur le modéle de
I’amplificateur, la technique de feedback quant a elle est basée sur une comparaison entre les
signaux d’entrée-sortie de 1’amplificateur pour corriger les distorsions introduites par ce de
nier [18][30][42][44]. Le schéma de principe de la technique de feedback est montré sur la
figure (1.36.

e  * (T ® IK e,

Vi@

Figure 1.36.Schéma de principe de la technique de feedback
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La comparaison entre le signal d’entrée V.(t)et le signal et I’image du signal de sortie
V(t) permet de calculer un signal d’erreur ou de correctiore(z). Plus formellement, on peut
écrire :

e(t) = Ve(t) =V (0)

= Ve(t) =K - V5() (1.52)
= Ve(t) —KG - V()

ou G et K sont respectivement leigde I’amplificateur et le gain de la boucle de retour. Ce-
pendant, I’utilisation d’une telle technique est limitée a causemubléme de ’instabilité liée
au délai dans le chemin de contre réaction. Or cette instabilité augmente pour desaamplific
teurs a large bande avec des gains élevés. De plus, cette architecture est difficilement réal
sable pour des signaux aux fréquences élevées.

Une solution dérivée consiste a utiliser les signaux en bande de base pour réaliser la
contre réaction. Ainsi le signdk sortie de I’amplificateur est prélevé a 1’aide d’un coupleur
puis démodulé afin d’étre rebouclé a I’entrée. Un modulateur est ensuite inséré dans la boucle
en amont de ’amplificateur. Ce principe est utilis¢ dans la boucle cartésienne utilisant les
signaux/ et Q ou dans la boucle polaire utilisant les signaux démodulés d’amplitude et de
phase. Ces techniques sphis faciles a mettre en ceuvre car utilisant des signaux en bande
de base, se heurtent également au probleme de stabilité limitant son utilisation a des signaux a
bande étroite [30][31].

Danscetravail de thése, nous ne nous sommes pas intéressés a ces technigues qui tra
tent la nonkinéarité en agissant directement sur la fonction de 1’amplificateur. Pour les tels-
nigues de prédistorsiongs solutions dépendent du modéle de I’amplificateur qui est parfois
une fonction a effets mémoires difficile a inverdaine part. D’autre part!’utilisation des
techniques basées sur la comparaison est limitée a des applications a bande étroite.

1.4.2 Techniques de réduction du PAPR

Comme nous 1’avons mentionné ci-dessus, 1’objectif des techniques agissant sur le si-
gnal d’entrée est de réduire les fluctuations temporelles de ce dernier et par conséquené+
duire son PAPRuifin d’éviter une forte saturation déamplificateur lors de ’apparition des
pics du signal. Le probleme des fortes fluctuations est généralement lié aux signaux OFDM
qui sont caractérisés par des valeurs du PAPR élevées [3][40]. La réduction du P&PR du
gnal d’entrée permet de travailler le plus proche possible de la zone de saturation de
I’amplificateur, avec un bon rendement énergétique.

Ces dernieres années, différentes techniques de réduction du PAPR ont été proposées
[40][41]. Dansce travail, nous nous sommes principalement intéressés aux techniques a util
ser avant I’amplification. Ces différentes techniques peuvent étre classées en deux catégories
selon le critere de compatibilité descendante [17][39][40]. Le critere de compatibilité descen-
dante permet de voir si une modification de récepteur est nécessaire dans le cas &u une m
thode de réduction dRAPR est appliquée a I’émission. En d’autres termes, le critére de com-
patibilité descendante est vérifié si le traitement opétémission ne nécessite pas un teait
ment supplémentaire ou une modification du récepteur [17]. Des classificasefmn
d’autres criteres comme la dégradation du TEB ou la diminution du débit utile peuvent étre
proposées [17][40].
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1.4.2.1 Méthodes sans compatibilité descendante

Ces techniques de réduction du PAPR impliquent une modification au niveau du r
cepteur et par conséquent le critére de la compatibilité descendante n’est pas vérifié. Parmi
ces technigues, nous allons citer les plus connues dans la littérature.

La méthode de codage connue dans la littérature sous le nom de Coding
[65]. Le principe de base est d’exploiter la redondance introduite pour coder

une série de bits donnée et choisir celle qui présente le plus faible PAPR. Par la
suite, cette méthode a été améliorée en utilisant des codes pour traiter en méme
temps la correctiond’erreurs et la réduction du PAPR [66][67]. Pour un
PAPR plus faiblel’émetteur doit effectuer une recherche exhaustive afin de

trouver le bon code. Cela demande une capacité de stockage conséquente et
une complexité élevée, en particulier pour un grand nombre de sous-porteuses.

La technique PTS (Partial Transmit Sequence) I’idée de base de cette
technique est de tronquer la séquence de N sous-porteuses en M blocs disjoints
de M/N sous-porteuses [17][46]. Une fois ces blocs formés, un vecteur de M-
phaseseffectuera une pondération de chacun de blocs aprés 1’opération de

I’IFFT afin de former un signal avec le plus faible PAPR. Cependant, la ¢n-

plexité augmente avec le nombre des sous-porteuses et le nombre des blocs
formés.Or, I’opération de I’IFFT est répétée pour chaque sous bloc. De plus, il

est nécessaire de transmettre une information supplémentaire Sl (Sideainform
tion) indiquant I’ensemble des phases choisies pour réduire le PAPR.

La technique SLM (Select Mapping) :il s’agit d’une technique qui appa

tient a I’ensemble des techniques basées sur la décomposition du signal comme

la technique PTS [17]. Son principe est de multiplier les symboles complexes
issus de la modulation numérique par un ensemble L de vecteurs P de facon a
ce que ne soit retenu que le produit avec le PAPR le plus faible [45][46]
L’inconvénient majeur de cette technique est sa complexité du fait de répéter L
fois ’opération de I’[FFT. Un autre inconvénient est la transmission de 181 au
récepteur pour lui permettre la reconstruction du signal de données. L’échange

de cette information entre 1’émetteur et le récepteur peut dégrader le débit utile,

et aussi introduire des erreurs si elle est mal regue.

1.4.2.2 Méthodes avec compatibilité descendante

L’ensemble des techniques suivantes vérifie le critére de la compatibilité descendante.
C'est-a-dire quée récepteur n’a pas besoin d’étre modifié. Parmi ces méthodes, nous allons
citer les plus utilisées dans la littérature.

Le Clipping : c’ed une technique basée sur le principe de saturation. L’idée

est d’écréter I’amplitude du signal a un seuil prédéfini, afin d’annuler les am-
plitudes du signal dépassant ce seuil. Malgré sa simplicité, le processs de s
turation est aussi non-linéaire ce qui dégrade la qualité de signal a transmettre
[39][68].
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e La méthode TR (Tone Reservation) c’est une technique qui appartient a la
famille des méthodes ditésajout de signal [17]L’idée principale de cette mé-
thode est de réserver un ensemble des sous-portdirsd&ajouter un signal
c(t) permettant la réduction du PAPR du signal origingh) tel que
PAPR(x(t)+c(t)) < PAPR(x(t)). Le signalc(t) a ajouter est calculé a I’aide
de méthodes’optimisation [48][47][51]. La difficulté de la méthode TRe+
side dans la génération optimisée du signal de correction.

e La méthode ACE (Active Constellation Extension) :il s’agit d’une tech-
nique qui appartient aussi aux méthodes dites ajout de signal [17]. Son principe
est basé sur une extension des points de la constellation afin de créer un signal
avec un faible PAPREn général, les points sont étendus vers I’extérieur des
points initiaux de décision. Cette extension est faite au détridiemt aug-
mentation de la puissance initiale du sigaalause de I’ajout du signal de
I’extension.

1.5 Positionnement de la these

L’objectif principal d’un systéme de communication est d’assurer une bonne qualité de
service avec un cout énergétique minimum, en faisant face aux différentes sourceg-de disto
sion rencontrées lors de 1’émission, la propagation et la réception. Ces sources de distorsion
peuvent étre liées aux contraintes propres au contenu a transmettre (données, images, vidéos,
...), aux défauts intrinséques des composants électroniques de la chaine de communication et
aux propriétés spatio-temporelles du canal de transmission [1][2]. Précédemment, nous avons
présenté les différents blocs constituant une chaine de transmission compléete. Nous nous
sommes par la suite focalisés sur deux sources de distorsion a savoir les imperfections des
circuits RF, en particulier ’amplificateur de puissance, et le canal de transmission.

Dans la littérature,on peut trouver de nombreux travaux qui s’intéressent a
I’amélioration de la qualité de transmission. Ils sont souvent focalisés sur I’impact de la partie
traitement numérique en se basant sur des approches traitant conjointement des problemes
entre la source et le canal de transmission [23][24]. L’objectif est alors de trouver des solu-
tions d’optimisation conjointe pour améliorer la qualité de service pour des cas de plus en plus
réalistes. On peut citer a titre d’exemple les stratégies d’adaptation de lien dédiées a la trans-
mission d’images et de vidéo [21][22]. Généralement, ils considérent le canal de transmission
comme la seule source de distorsion. En revanche, I’impact de la non-linéarité de
I’amplificateur sur la qualité de transmission n’est que rarement étudié. Cependant, cette non-
linéarité de I’amplificateur introduit des distorsions et c’est également 1’¢lément le plus con-
sommateur d’énergie dans une chaine de transmission [32][34]. Soulignons que le probleme
de nonklinéarité de I’amplificateur se pose encore plus dans le cas des signaux OFDM caracté-
risés par de fortes valeurs du PAPR.

L’¢état de 1’art des méthodes traitant le probléme de la non-linéarité¢ de I’amplificateur
présenté dans la section précédente a permis de choisir les méthodes de réduction du PAPR.
De plus, nous avons décidé de retenir celles offrant une compatibilité descendante. Notre
choix est basé sur le fait que le récepteur ne doit pas étre modifié si la réduction du PAPR est
réalisée au niveau de I’émetteur. Dans le cadre de ce travail, nous allons détailler dans le de-
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xieme chapitre les techniques de Clipping, la méthode TR et la méthode ACE. Notre objectif
est de faire un choix entre ces trois méthodes et d’apporter une amélioration en termes de ré-
duction du PAPR.

L’objectif d’une méthode de réduction du PAPR est de réduire les fluctuations du signal
OFDM d’une part. D’autre part, son objectif est d’assurer un bon compromis entre la qualité
de transmission et le rendemelat]’amplificateur. Dans la littérature, 1’évaluation des per-
formances d’une méthode de réduction du PAPR est souvent faite par simulation en présence
d’un mod¢le théorique d’amplificateur comme le modéle de Rapp ou le modéle de Saleh, ou
les effets mémoires ne sont pas considérés [17][39][49][51]. Il en résulte une estimation opt
miste de I’amélioration de la qualité de transmission apportée par ces techniques de réduction
du PAPRDe plus, I’impact sur I’amélioration éventuelle du bilan énergétique de la chaine de
transmission n’a pas été étudié en détail. Dans ce travail, nous allons dans un premier temps
évaluer expérimentahent I’impact de la réduction du PAPR, en utilisant un banc de mesure,
comprenant un amplificateur commercial utilisé pour les communications sans fil avec le
standard IEEE 802.11&nsuite, nous allons évaluer I’apport de la réduction du PAPR en pgé-
senced’un modé¢le réaliste d’un amplificateur de puissance obtenu par identification paramé-
trique. Cette étude sera présentée dans le troisieme chapitre.

Dans une approche systeme de communication, chacune de ces contraintes mentionnées
précédemment (contenu, ntinéarité de I’amplificateur, canal de transmission) ne peut pas
étre traitée séparément car elles impactent 1’estimation globale de la qualité de service de tout
le systéme de communication. Il est alors plus judicieux de considérer toutes ces contraintes
ensemble, afin d’évaluer la qualité de transmission nécessaire a 1’application visée. Dans la
littérature, des études s’intéressent de plus en plus aux simulations réalistes dans des environ-
nements réels, offrant ainsi des résultats proches de la réalité physique [21][22][78][79][80].
Nous nous inscrivons dans cette démarche en introduisant dans le troisieme chapitee la rédu
tion du PAPR dans une chaine de transmission compléte comprenant un modéle
d’amplificateur a effets de mémoires et un modeéle de canal SISO réaliste de standard IEEE
802.11a. Cette chaine SISO permet ainsi une évaluation réaliste de la qualité de transmission
en combinant des aspects de circuits électroniques représentés par I’amplificateur de puis-
sance et des aspects de traitement du signal introduits par le canal de transmission.

Dans la littérature, plusieurs travaux ont été proposés pour la réduction du PAPR dans
les systemes MIMO-OFDMCependant, ces études se limitent a 1’étude des performances en
termes de gain de réductioans aborder I’amélioration de la qualité de transmission en pré-
sence de I’amplificateur [50][53][73][74][75][76][77]. Fort de I’expérience développée sur un
systeme SISO, nous abordons la problématique de la réduction du PAPR pour un systéme
MIMO-OFDM en boucle fermée dans le chapitre 4 en utilisant le standard IEEE 802.11n
Cette étude repose sur une chaine de transmission MIMO-OFDM en boucle fermée dédiée
aux contenus multimédia (images JPWL) comprenant une modélisation du canal destransmi
sion MIMO réaliste développée au sein du laboratoire XLIM-&C Université de Poitiers.
Ainsi, en plus des distorsions apportées par le canal, ldimdanité¢ de 1’amplificateur est
égalementonsidérée. Cette étude présente une évaluation originale de I’impact de la rédu-
tion du PAPR, en allant au-dela des criteres classiques de qualité de transmission tel que
I’EVM et le TEB a savoir le PSNR qui est un critére visuelde qualité d’images. Une analyse
fine de I’impact des deux sources de distorsion sera étudiée et mise en relation avec le fon
tionnement du codeur source hiérarchique considéré.
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1.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons commencé par une description détaillée d’une chaine de
transmission afin de montrer les différents traitements que subit uth sigreaun émetteur et
un récepteur. Cette étudepermis d’aller progressivement jusqu’aux sources de distorsion
non-linéaires dans la chairinsuite, nous nous sommes focalisés sur I’amplificateur de puis-
sance qui est un élément indispensable pour un systeme de communication. Nouséavons pr
senté les différentes caractéristiques et modeles permettant de décrire le comportement non-
linéaire de I’amplificateur de puissance.

La noniinéarité intrinséque de I’amplificateur de puissance est considérée comme une
véritable source de dégradation de la qualité de transmission. Cette dégradation est beaucoup
plus présente dans le cas des signaux OFDM qui sont caractérisés par un PAPR élevé. Afin
d’améliorer la qualité de transmission, il est nécessaire de mettreen ceuvre des techniques et
méthodes traitant ce probleme de la non-linédgtén, les méthodes de réduction du PAPR
avec compatibilité descendante ont été choisies.

A la fin de ce chapitre, nous avons positionné notre trauailapport a 1’état de 1’art,
en considérant conjointement la nibméarité de 1’amplificateur et la distorsion du canal de
transmission. Nous avons également défini le plan des travaux a réaliser dans cette these.

Dans le chapitre suivant, nous allons étudier en détails les méthodes de réduction du
PAPR avec compatibilité descendante, et nous allons présenter notre contribution,ren appo
tant une amélioration en termes de réduction du PAPR.
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CHAPITRE2. OPTIMISATION DES PERFORMANCES DE LA METHODER

2.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons introduit la problématique liée a Il'utilisation des
modulations multi-porteuses. La forte dynamique de ces signaux influence les performances
des dispositifs non-linéairesn particulier I’amplificateur de puissance. De plus, ce dernier
constitue 1’élément le plus consommateur d’énergie dans une chaine de transmission [1][2].

Par conséquent, son bon dimensionnement selon 1’application et/ou la qualité de transmission
envisagées est trés important afin d’améliorer le bilan énergétique de la chaine.

Utilisées a fort rendement, les non-linéarités de I'amplificateur de puissance introduisent
systématiqguement des distorsions sur le signal émis et par conséquent, une dégradation de la
qualité de transmission. La solution la plus simple est de travailler loin de la zone de satur
tion avec un recul important. Cependant, cette solution est colteuse car elle exige de sur-
dimensionner I'amplificateur et de l'utiliser & faible rendement énergéfigétet de 1’art
montre que les techniques réduisant ces effets non-linéaires peuvent étre regroupées en deux
classes différentes [3][4][53][54]. La premiere classe regroupe les méthodes agissant sur la
fonction d’amplification a savoir les méthodes de linéarisation analogiques et/ou numeériques.
La deuxieme classe regroupe les méthodes de mise en forme du signal pour la réduction de
ses fluctuations, donc du PAPR. A premiere vue, ces deux classes présentent des similitudes
notamment les méthodes dites a "Ajout de signal” [4][31][55] et la prédistorsion numérique.
En effet, ces deux approches sont voisines car elles modifient les caractéristiquesede l'env
loppe complexe (signal en bande de base) afin d'éviter les non-linéarités des circusts d'émi
sion. Cependant, on peut noter une différence de taille entre elles : la fonction de prédistorsion
est calculée a partir des caractéristiques de I'amplificateur ce qui n'est pas keroashddes
de la deuxiéme approche.

Dans la deuxieme classe, nowsm vu qu’il existait de nombreuses techniques comme
le Coding, PTS, Clipping, TR ... . Les méthodes de réduction du PAPR sont a leur tour répa
ties en deux groupes selon le critere de compatibilité descendante, c'est-a-direpgliea- I'a
tion d’une méthode de réduction du PAPRI’émission n’implique aucun changement au ré-
cepteur. Ce critére est tres important car il réduit le colt deemisevre de la méthode mais
permet surtout de s'adapter aux systemes de télécommunications actuels [5][6].

Dans ce chapitre, nous allons déailllans un premier temps quelques méthodes qui
répondent au critere de compatibilité descendante a savoir la méthode de Clipping, la méthode
ACE (Active Constellation Extension) et la méthode TR (Tone Reservation). Nous allons
exposer leurs avantages et inconvénients avant de nous concentrer sur la méthode TR que I'on
détaillera et optimisera.

2.2 Présentation des Méthodes de réduction du PAPR
2.2.1 La méthode de Clipping

L’idée de base de cette méthode consiste a réaliser un écrétage de 1’amplitude du si-
gnal x(¢) & un seuil prédéfind. Par conséquent, tous les pics dépassant ce seuil sgrent
primés, comme le montre la figure (2.1). Cet écrétage a pour effet de réduire Idigedaibi
signal résultany(t) a la non-linéarité d&€amplificateur de puissance [14][§34][36]. Si
x(t) et y(t) représentent 1’enveloppe complexe d’entrée et de sortie, nous pouvons décrire le
principe de la méthode Clipping par :

x(t) si|x()| < A

t) = .
y® {A - expU®®) si [x(0)] > A
ou ¢(t) est la phase du signdllentrée x(%).

2.1)
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Figure 2.1.Principe de la méthode Clipping

Bien que la méthode Clipping réduise parfaitement les fluctuatiotiardplitude du

signal OFDM, I’écrétage reste tout de méme un processus non-linéaire. Cela a des cohs
quences comme :

2.2.2

La remontée des lobes secondaires causée par le produit d’intermodulation : cela peut
générer des interférences entre les canaux adjacents, avec une augmentation de
I’ACPR. Par conséquent, il est nécessaire d’insérer un filtre juste apres 1’opération
d’écrétage afin de respecter le masque du spectre imposé par les normes de communi-

cation [34][37].

La génération d’un bruit dans la bande utile du signal qui a pour effet de dégrader les
performances de transmission en termes d’EVM et de TEB. Malheureusement, ce

bruit ne peut pas étre réduit par filtrage. Ce probléme a été analysé¢ d’'une manicre ex-
haustive dans [34] et [38]. Dans [33], les autguoposent d’utiliser un codage cor-

recteur d’erreurs (CCE) performant afin d’atténuer I’impact du bruit a la réception,

comme les turbo-codes. Dans [39], les auteurs proposent une méthode itérative afin de
soustraire le bruit aprés I’avoir estimé. Malgré le gain apporté par ces solutions, leurs
applications a la réception fait perdre a la méthode Clipping son critére de comapatibil

té descendante.

La méthode ACE (Active Constellation Extension)
La méthode ACE est basée sur une extension des points de la constellation dans le

domaine fréquentiel. La réduction du PAPR peut étre obtenue par la modificationrdes sy
boles modulés a transmettre, et par conséquent par la modification de la forme du signal
OFDM résultant [40][41][42]. Cette extension consiste a ajowt signal afin d’étendre les

points de la constellation, sous contrainte de respecter le concept des régions admissibles [31].
Cette contrainte a pour objectif d’éviter toute dégradation de TEB. Le concept des régions
admissibles est montré sur la figure (2.2).
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Figure 2.2. Définition du concept des régions admissibles

Ce concept des régions admissibles correspond concretement aux zones de décisens des d
modulateurs numériques. Or, a la réception, le critere de maximum de vraisenadap:e

pliqué afin de déterminer le symbole qui a été émis. Pour cela, on attribue le poinbke la
tellation recue au point le plus proche (au sens de la distance euclidienne) de la constellation
émise. Au chapitre précédent (voir section 1.2.3), nous avons vu que la distance entre un point
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de la constellation et I’origine est proportionnelle a la puissance a fournir afin d’émettre ce
dernier.

L’ajout du signal par la méthode ACE a été formulé sous forme d'un probléme
d’optimisation convexe [40][42]. Plusieurs algorithmes ont été proposeés afin de résoudre ce
probléme d’optimisation, tout en réduisant la complexité. On peut citer par exemple
I’algorithme SGP (Smart Gradient Project) proposé dans [42] ou alors 1’algorithme adaptatif
proposé dans [43]. Malgré ces solutions, la méthode ACE reste complexe car elle dépend
principalement du nombre d’états de la modulation. Or, pour des modulations a grand nombre
d’états, la taille des régions admissibles est de plus en plus réduite. Un autre inconvénient de
la métlode ACE est ’augmentation de la puissance moyenne.

2.2.3 La méthode TR (Tone Reservation)

La méthode TR est une technique appartenant a I’ensemble des techniques dites avec
ajout de signal [4][9]. L’idée de base est d’ajouter un signal temporel ¢(%), dit de correction,
au signal originak(?) afin de réduire le PAPR de ce dernier, comme le montre la figure (2.3).

. E—
Sous- >

porteuses >
de

données

iFFT

e
s

Sous- X
porteuses —X—P
libres —¢—»

Sous-porteuses ——p
dédiées au signal —
de réduction .

Réduction du PAPR

Figure 2.3. Principe de la méthode TR

La méthode TR réserve un certain nombre de sous-porteuses qui serviront ada génér
tion du signal de correction Théoriqguement, I'emplacement de ces sous-porteuses dites PRT
(Peak Reduction Tones) n'est pas imposé. Cependant et pour assurer la compatibilité descen-
dante, les sous-porteuses PRT doivent étre dédiées uniqguement a la correction eepar cons
guent placées en dehors de celles qui portent les données utiles (données et pilotes). Les v
leurs des sous-porteuses de correction sont calculées en utilisant des techniques
d’optimisation permettant de réduire le PAPR.
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Le choix de la méthode d’optimisation pour générer le signal correcteur conditionne les
performances de cette technique. Ce probleme po&t&ous forme d’une optimisation con-
vexe [8][9], ou la complexité de la solution est relativement élevée. Pour des applications
temps réel, il est nécessaire de prendre en compte la rapidité de convergence des algorithmes,
qui est par ailleurs fortement liée a la complexité de ces derniers. Dans la littérature, on peut
trouver deux solutions :

e La prenicre solution consiste a utiliser 1’algorithme du gradient pour optimiser la généra-
tion du signal correcteur [8][10][11].

e La deuxiéme solution consiste a utiliser la méthode SOCP (Second Order ConenProgra
ming). La SOCP est une solution pour les probledieptimisation convexe, avec une
fonction de co(t linéaire et des cénes de second ordre ou cones de Lorentz qui représente
les contraintes d’inégalité¢ [25][44]. L’auteur dans [4] a proposé d’utiliser cette solution
SOCP afin d’implémenter la méthode TR pour la réduction du PAPR. Pour plus de détails
sur cette méthode, le lecteur peut se référer a [4][12].

Pour ces deux solutions, la méthode TR souffre du probléme de lenteur de conve
gence avec 1’augmentation de la puissance moyenne du signal résultant. Les solutions propo-
sées ne sont pas totalement idéales, mais des compromis peuvent &kdditapplication
visée.

2.3 Analyse et étude de la méthode TR

Nous avons décrit ci-dessus trois méthodes de réduction du PAPR : le Clipping, ACE
et la méthode TR.

Bien que la méthode Clipping soit la plus simple a implémenter, son principe basé sur
I’écrétage du signal reste tout de méme un processus non-lin€aire, qui génére un bruit dans la
bande utile, difficile a éliminer. Cette méthode reste néannmagjosrd’hui une référence de
comparaison dans la littérature.

La méthode ACE a connu beaucoup d’améliorations en proposant de nouvelles solutions
d’optimisation. Cependant, son application est limitée a des modulations de faible efficacité
spectrale (avec un nombre d'état réduit).

Malgré quelques inconvénients comme la vitesse de convergence et 'augmentation de
la puissance moyenne, la méthode TR reste tres prometteuse comme en témoignent les no
breuses études récentes [5][6][15][16] et aussi son implémentation dans le nouveau standard
DVB-T2 [7]. C'est pour cela que nous avons opté pour une étude plus approfondie de cette
technique.

Dans la suite, nous allons donc nous intéresser a cette méthode afin de lui apporter des
améliorations notamment surdioix de 1’algorithme d'optimisation. Notre approche consiste
a utiliser d’autres algorithmes pour cette méthode a savoir I’algorithme du gradient conjugué
avec deux variantes et la méthode de Quasi-Newton. Nous nous sommes intéressés a ces algo-
rithmes a cause de leurs performances en termes de rapidité de convergence.

2.3.1 Principe général

Comme nous l'avions signalé précédemment, nous choisissons de respecter le critere de
compatibilité descendante en rajoutant un signal correcteur uniguement sur les sous-porteuses
dites "libres” dans le sens ou elles ne contiennent pas de données utiles.
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Supposons donc que le signal OFDM est généré a partir du vecteur de données X, de
taille N, et le signal correcteur a ajouter est généré a partir du vecteur C, de méme taille N. Le
vecteur obtenu apres application de la méthode devient :

Xk k € Rdonnées

Ci, k € RPET 42)

Xk+Ck={

ol R°™®§eprésente I’ensemble des sous-porteuses de données utiles & Bst I’ensemble

de sous-porteuses dédiées au signal de correction PRT, teR§ei&*¢es n RPRT = o,

La figure (2.4) illustrd’emplacement des sous-porteuses de réduction du PAPR avecda m
thode TR pour un exemple d’un symbole OFDM dans le domaine fréquentiel.

. Ensemble des sous-porteuses de données L

|:| Ensemble de sous-porteuses libres ou non utilis
. Ensemble des sous-porteuses de réduction du PAP

Figure 2.4. lllustration du principe de placement des sous-porteuses de réduction du PAPR
pour la méthode TR

L’équation (2.2) traduit le critére de la compatibilité descendante a savoir que le récepteur n’a
pas besoin d’un traitement supplémentaire pour extraire les données utiles. Il suffit juste
d’ignorer I’ensemble des sous-porteuses réservées au signal correcteur.

Le signal temporel OFDM apreés la méthode TR peut étre décrit par :
x+c=IFFT(X + C) (2.3)

ou IFFT est I’opération de transformée de Fourier inverse permettant le passage du domaine
fréquentiel au domaine temporel dans une modulation OFDM. L’écriture de I’équation (2.3)
peut étre re-exprimee par

x+c=Q-(X+0) (2.4)

ou Q est la matrice de transformée de Fourier inverse définie par:
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On peut encore simplifier I’écriture de 1’équation (2.4) par I’équation (2.6) :
x+c=x+QFFT.C (2.6)

avec Q"' la restriction de la matrice Q aux éléments qui concernent les sous-porteuses rése
vées au vecteur C. On considere dans les équations précédentes (2.3-2.6), ainsi par la suite
que le signal originak(z) et le signal de correctioty?) sont sur-échantillonnés avec umr-fa

teur de 4 [35].

2.3.2 Formulation du probléme d'optimisation

La définition du PAPRlonnée par I’équation (1.5) au premier chapitre devient aprés
la méthode TR :

maxy |x; + c;|?
papR = Tl ;‘l (2.7)
E{|x, + cx|?}

L’objectif de la méthode TR est de réduire le PAPR du signal x sans pour autant augmenter sa
puissance moyenne, c.a.d:

maxklxk + Cklz
E{|xx|?}

A partir de 1’équation (2.8), on peut formuler le probléme de la réduction du PAPR qui se
traduit par :

min,

(2.8)

min.max;|x, + cx|?> = ming||x + ¢||w (2.9)
= minc|lx + QX" (|l
ou ||v}l} est la norme infinie du vecteur v.

Dans [9], Tellado a proposé de simplifier le probléme en le mettant sous forme de
QPQC (Quadratic Program with Quadratic Constraints) et d'utiliser I’algorithme du gradient
pour optimiser la génération du signal correcteur. De la méme fagon, 1’algorithme du gradient
a ete utilisé dans [10][11]B] pour résoudre ce probléme d’optimisation. Malgré le gain obte-
nu en réduction du PAPR, cette solution souffre encore d'une lenteur dans la convergence due
au choix du gradient classique comme algorithme d'optimisation. De plus, on peut noter I'ab-
sence d'une méthode rigoureuse quant au choix du nombre des sous-porteuses de correction et
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de leurs emplacements. S'ajoute a ces inconvénients, le probleme de l'augmentation de la
puissance moyenne du signal corrigé.

Dans sa these [4], Zabré a utilisé la forme SOCP (Second Order Cone Programming)
pour modéliser le probléme d’optimisation convexe lié a la réduction du PAPR par la mé-
thode TR. Cette solution permet de prendre en compte I’augmentation de la puissance
moyenne liée a la méthode, au détriment d'une complexité élevée de l'algorithme. &ar cons
quent elle n’est pas adaptée pour des systemes temps réel.

Dans notre étude, il ne s'agit pas de revoir la méthode TR et d'en@rdpsshang
ments fondamentaux car son principe est bien connu et parfaitement maitrisé. Iciéen s'int
resse plutét a l'utilisation d'autres algorithmes qui permettent le calcul des valeurs du signal
correcteur. D'apres I'état de I'art, il n'y a pas d'études permettamingarer différents algo-
rithmes et d'évaluer les performances en termes de rapidité de convergence (pour la réduction
du PAPR). Cependant, il existe des études dans la littérature comparant les performances des
algorithmes en termes de gain de réduction du PAPRRgmentation de la puissance
moyenne ou encore la non-dégradation du TEB [59][60]. Nous allons donc tester plusieurs
algorithmes d'optimisation et analyser leurs comportements dans le cas précis de la réduction
du PAPR. Mais avant d'appliquer ces algorithmes, nous allons présenter en premier leur prin-
cipe général.

2.3.3 Algorithmes d’optimisation

A travers cette sectiomn s’attachera a la description des algorithmes itératifs qui
permettent de résoudre des problemes d'optimisation non-lin€aire. Les algorithmes d‘optimis
tion convexe sans contraintes, dites aussi "Méthodes directes”, sont en majorité basés sur le
principe général de la descente du gradient [46][47]. Ces algorithmes sont essentiellement
utilisés dans la recherche des optimums (généralement les minimas) d'une fonction co(t, dite
aussi critere a minimiser [18][19].

D'un point de vue mathématique, le probleme d'optimisation peut se poser de la maniere su

vante : soit f(x) une fonction non-linéaire, continue et convexe, ou x peut étre un vecteur de
plusieurs éléments [48][49]. Supposapus I’allure de la fonction f{x) puisse étre représentée

par la figure (2.5), ou I'on peut noter la présence de deux minimas locaux (points B et F) et un
minimum global (point D) dans l'intervalle étudié.

A G

B
Minimum local

F S
/VD Minimum local

Minimum global

Figure 2.5.Exemple d’une allure de la fonction f
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Le probléme d’optimisation consiste a trouver la valeur de x qui donne la valeur minimale (ou
maximale) a cette fonctioffx). Cela peut étre écrit sous la forme [50] [51]:

Rechercher min, f(x), tel que x e R™ (2.10)

Rechercher itérativement le minimum de la fonctfiy revient a passer d'un poigta un
point x*+Ztel que f (x'*1) < f(xY).

En pratique, on part d'un point gour atteindre I'optimum en réajustant ou en corrigeant a
chaque itération la valeur du vectatselon la formule :

xtl = x4 dt (2.11)

avec dla direction choisie pour l'optimisation.
Le choix de la direction‘eest treés important dans ce cas car c'est justement lui qui différencie
les algorithmes d'optimisation. Dans la suite, nous allons décrire les méthodes suivantes :

e La méthode du gradient
e Les méthodes du gradient conjugué
e La méthode de Quasi-Newton (dite aussi méthode de Gauss-Newton)

Remarque : Les recherches dans le domaine de l'identification paramétrique montient cla
rement qu'il est facile de converger vers un optimum local. Ceci est essentiellement lié au
point de dépark?ainsi quau choix de la direction de recherche. Il existe plusieurs solutions
pour éviter ce probleme [46]:

e La plus simple est de soigner linitialisation en choisissant un point de départ proche
de l'optimum. Cette initialisation peut provenir de la connaissance a priori @&es par
metres ou d'une série d'estimations paramétriques menées au préalable. On peut aussi
modifier le critere quadratique en y ajoutant cette information afin d'attirer 'algo-
rithme vers le point voulu [56].

e Lorsque cette information n'est pas disponible, il existe alors une batterie d'algo-
rithmes basés sur des recherches multiples avec croisement des résultats et sélection
des directions dites "privilégiées". Parmi ces algorithmes, on peut citer ceux basés sur
les algorithmes génétiques [57].

2.3.3.1 Algorithme du gradient

Cet algorithme est aussi connu sous le nom de la descente de gradient [46][47]. Son
principe est basé sur une recherche itérative dans une seule direction, a savoir I'opposé de la
dérivée premiere de la fonction colt (appelé aussi critere a minimiser). Aprés certaanes itér
tions, I’algorithme converge vers une solution qui représente un minimum de la foriGton
correspondant aussi a un gradient nul. Nous pouvons résumer cette recherche itérative par les
étapes suivantes :

1). Choisir la valeur du point de dépaft x

2). A litération i+1, calculerx'** = x! + - Vf;. Avec Vf; = —Z—£
X=X
direction de la recherche donnée par le gradient et 4 une constante ui repr
sente le pas de la descente.

3). Incrémenter le nombre d’itérations et refaire 1’étape 2.

4). Sortir de l'algorithme lorsque le critere d'arrét est vérifié.

i qui est la
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Le critere d'arrét peut étre une combinaison de plusieurs conditions. En pratique, on impose

un nombre fini d'itérations au bout desquelles I'algorithme est arrété. Aussi, on peut calculer

I'écart entre les cot$d) et f(X*1) et arréter la recherche lorsque cet écart est inférieur & une

précision donnée selon la formule :

fi+1_fi
fi

| < Précision (2.12)

Le choix du pas [ est parfois tres délicat. Ceci ttanghe la convergence de 1’algorithme :

e Lorsque u est choisi assez grand, on accélere la convergence au risque d'urie instabil
té de I’algorithme qui peut diverger.

e Si par contre u est trés petit, 1’algorithme nécessitera plus d’itérations mais gardera
une certaine robustesse pour converger.

2.3.3.2 Algorithme du gradient conjugué

L’algorithme du gradient conjugué est une méthode de recherche itérative basée sur la
méthode du gradient classique. Il est généralement utilisé dans le ddm&iidentification
parameétrique 18][19][20][52]. L’algorithme du gradient conjugué trouve la direction opti-
male de la descente en combinant le gradient a I’itération 7 avec sa direction a ’itération /-1.
De plus, le pas de 1’algorithme est recalculé pour chaque itération. Ceci permet de réduire le
nombre d’itérations avec une convergence plus rapide. Cette recherche itérative peut étre ré-
sumeée par les étapes suivantes :

1). Choisir la valeur du point de dépaftx _
2). A I’itération i+1, calculer x'*1 = x' + A* - d'. Avec)' qui est le pas de gradient
a Ditération i et d' la direction de recherche conjuguée donnée par :

di = -Vfi+p'-di?
3). Incrémenter le nombre d’itérations et refaire 1’étape 2.
4). Sortir de l'algorithme lorsque le critere d'arrét est vérifié.

La méthode de gradient conjugué varie selon le calcul du paraphétue est utilisé pour
construire la direction de la descente Dans notre cas, nous allons considérer la méthode
Fletcher-Reeves [21] [22] et la méthode de Polak-Ribiére [23].

Pour la méthode de Fletcher-Reeyegeut étre exprimé par :

i Vi Vfi

pl=—t— 2.13
vfiT—1 Vfiaa ( )
Tandis que avec la méthode Polak-Ribigk@eut étre donné par :
o (VF =Vl )T VS
i = W=V VS .14

Vfizl Vfica

2.3.3.3 Méthode de Quasi-Newton

Généralement, la méthode de Quasi-Newton est utilisée pour résoudre des problemes
d’optimisation convexe non-linéaires. L’utilisation de la deuxiéme dérivée appelée le hessien
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permet de réduire considérablement le nombre d’itérations. Cependant, ceci suppose que la
fonction est dérivable deux fois, ce qui limite aussi son utilisation.

La recherche optimale de la direction est basé€iasterse de hessien [24][25]. Parmi
les algorithmes les plus utilisés, on peut citer I’algorithme de Marquardt [26][27]. La re-
cherche itérative basée sur cet algorithme peut étre décrite par les étapes suivantes :

1). Choisir la valeur du point de dépaft x
2). A Dlitération i+1, calculer x"*' =x'—[H' + pu- 1]_1 -Vf; , avec H' =
2
ZT]; est la dérivée seconde de la fonction f qui représente le hessien et | est
x=x'

la matrice d’identité.
3). Incrémenter le nombre d’itérations et refaire 1’étape 2.
4). Sortir de l'algorithme lorsque le critere d'arrét est vérifie.

On peut noter que seul le calcul du pas d'incrémentation différencie tous ces algorithmes.
Dans le cas du gradient classique, cette valeur est constante. Pour les algorithragisrmu g
conjugué et de Quasi-Newton, le pas est variable. Pour les directions conjuguées, la recherche
prend en compte la direction précédente au contraire du Quasi-Newton, qui profite des pro-
priétés de la dérivée seconde du critére a minimiser. Ce dernier choix est tres judicieux car il
utilise les propriétés géomeétriques du hessien pour réajuster la recherche.

2.3.3.4 Exemple de comparaison

Nous voulons a travers cet exemple comparer les performances de ces algorithmes en
termes de rapidité de convergence. Ici, il ne s'agit pas de faire une analyse derlzencave
de ces algorithmes en fonction du point initial ou d'étudier les possibilités d'obteniritn min
mum local au lieu du minimum global. Le lecteur désireux d'approfondir ces notions peut
consulter les références suivantes [18][19]|46]. En effet, la littérature traitant ces problémes
est abondante et il ne s'agit pas ici d'y apporter notre contribution. On souhaite plutét présen-
ter a travers un exemple mathématique simple, la mise en ceuvre de ces algorithmes et évaluer
leurs performances.
Soit donc la fonction co(t f(x,y) a deux variables pour laquelle nous allons proposer de les
appliquer :

fl,y) = (2x —3)* + (x — 3y)* (2.15)

Notre objectif est de trouver les valeurs de x et y qui donnent le minimum de cette fonction,
selon le probléme d’optimisation suivant :

min, ,, f (x,y) (2.16)

Tout abord, nous avons calculé analytiquement le gradient et le hessien. Le gradient peut étre
donné par :

[%| =8-(2x—-3)*+2-(x—3y)
Vf(x,y)=!afy (2.17)
@x =—6-(x—3y)

De la méme fagon, nous pouvons exprimer le hessien par :
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_(48-(2x—3)2+2 -6
= ( -6 18) (2.18)

On choisit comme point initial pour I'ensemble des algorithmes le point x=0.8 et y=4.6. Le

, N L ., L. . d% fi+1_fi 4
test d'arrét est réalisé pour une précision detélOque i < 107%

La comparaison entre ces trois algorithmes est montrée sur les figures suivantes (figure 2.6.a-
c). Sur ces figures nous avons trace :

e Les paraboloides qui représentent les courbes iso-critéres. Par définition, une courbe
iso-critere regroupe I'ensemble des paires (X,y) donnant une valeur constantea la fon
tion codt f(x,y) = Cte.

e Le chemin pris par chaque algorithme pour atteindre I'optimum.

A noter que la fonction f(x,y) a été étudiée dans un intervalle déterminé et le point de départ a
été choisi arbitrairement.

6 L T
f o i
5 fP nt de départ: EE%
0.8+ E Ef
4 =46 N EE
' 0
3F ‘. itération
i + 3P
> 2 ; +
1* P pint optimal: g
xz1.5254
0 y£0.5085 |
i
-2 ;&HE : : ? ﬁﬁrg
-2 0 2 4
X

a. Algorithme du gradient
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B | e
5f%§& Point de départ; %
ﬁg& =0.8 Eg
N i Vil
i N
3*%%{ fi Sratjons:
. :
1- P oint optimal:
- x=1.48350
0 y=0.4945
»fﬁ
R r i
-2 0 2 4 6
b. Algorithme du gradient corﬁugué (version Fletcher-Reeves)
6 prmy i
. .
o .
s %
&%&E
3

i
1 Point optimal:

i - X=1.482Q4+® :
o] Ek y=0.4940 ‘
/Iﬁ
_2 it Err 3 Fﬁ E r r L E&Hh

c. algorithme de Quasi-Newton

Figure 2.6. Exemple de comparaison entre les trois algorithmes étudiés

A partir de ces résultats, nous pouvons remarquer que les trois algorithmes convergent vers le
méme point optimal. Cependant, nous pouvons constater une grande différence en termes de
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rapidité de convergence exprimée en nombre d’itérations. L’utilisation d’une direction con-
juguée (figure 2.6.b) permet a 1’algorithme du gradient conjugué’optimiser le trajet de re-
cherche, contrairement a I’algorithme du gradient simple (figure 2.6.a) qui garde le méme pas.

Nous pouvons remarquer aussi la méme chose pour 1’algorithme de Quasi-Newton (figure
2.6.c) qui utilise I’inverse du hessien ce qui réduit considérablement le nombre d’itérations.

En conclusion, l'utilisation de I'algorithme du gradient conjugudeoQuasi-Newton permet

un gain de convergence, trés apptigle lorsque 1’0n souhaite travailler en temps réel.

La figure (2.7) montre les courbes iso-criteres de la fondfigw). Nous pouvons voir sur
cette figure que la fonctiof{x,y) est convexe. Nous pouvons aussi remarquer que tous les
algorithmes convergent vers le point optimal qui représente un minimum pour cette fonction.

Le poir

1t optimal
P \

X 14
Y:0.4
Z: 0.0416

Figure 2.7.Courbes iso-critéres de la fonctifify,7) a minimiser

Compte tenu des ces résultats, nous nous sommes intéressés, dans la section suivante,
a I'évaluation et a I'étude de ces algorithmes dans le cas précis de la réduction durRAPR pa
méthode TR.

2.3.4 Optimisation de la méthode TR

Dans cette section, nous allons tdtabord commencer par une description deéa m
thode TR basée sur les algorithmes d'optimisation vus précédemment.

2.3.4.1 La méthode TR basée sur le gradient

Comme nous I’avons mentionné précédemment, 1’algorithme du gradient a été propo-
sé la premiére fois comme une solution a la méthode TR par Tellado [9]. Cette solution peut
étre implémentée dans le domaine frequentiel [10][11] ou directement dans le dommaine te
porel [13]. Dans notre travail, nous allons nous intéresser a I’implémentation de la méthode
TR dans le domaine fréquentiel.

A partir de I’équation (2.10), on peut écrire :

ming|lx + QFRT-C||2 <A (2.19)
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Ou ||vl est la norme euclidienne du vecteuet A est un réel positif qui représente un seuil
d’écrétage prédéfini.
On peut définir une fonction codt (ou le critéfegd minimiser, tel que :

1 1
J=5 ) =5 ) (m+al-a (2.20)

|xi+ci|>A |xi+ci|>A
avec g; = |x; + ¢;| — A lerreur quadratique moyenne entre le signal x+c et le seuil

d’écrétage prédéfini A. Dans cette fonction, nous ne considérons que les amplidtidége 7
du signalxqui dépassent le sewl(Figure 2.8).

Seuil d'écrétage A I

) | |

N
&

Amplitude (V)

0.5 . I l.|||1 .

0 5 10 15 20
Temps (US)

Figure 2.8.Exemple d’un signal OFDM avec le seuil d’écrétage

Dans ce contexte, le probléme d’optimisation Setraduit par la recherche itérative des
valeurs optimales du signal correctewafin de minimiser le critere quadratiqyjeet par ca-
séquent réduire le PAPR du sigmalc. Cela peut étre exjmé par 1’équation suivante :

c*tl=ck—pu-y, (2.21)

¢k est la valeur du signal correctaus ’itération &, '}, = [%] . estlavaleur de gradient au
c=cC

point c=c* et u représente le pas de gradient. L’expression analytique du gradient peut étre

déduite a partir de I’équation (2.19), et pour cela [8] [11]:

J' = Z eJarg (xite gk o grow (2.22)

l
|x;+ci|>A

arg est la fonction de phase @tov correspond a la ligné de la matrice de I'I[FFT Q. Nous
pouvons résumer cette recherche itérative par les étapes suivantes :
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1) Etape d’initialisation :
i).  Fixer le seuil d’écrétage 4
ii). Fixer la valeur de pas
iii).  Définir I’ensemble des sous-porteuses sur lesquelles sera ajouté le s
gnal correcteur
iv). Initialiser ¢t a zéro et fixer le nombre maximum d’itérations et/ou la
précision (un critére d'arrét)

2) Etape d’exécution : cette étape comprend les opérations suivantes :
i). Calculer y* = x,, + c¥
il). Repérer uniquement les valeurs d’amplitudes d’indices 7 du signaly qui
dépassent le seudl
iii). Calculer I’erreur g = yf — A
iv). Mettre & jour le signal de correction :
Ck+1 = Ck —u- Z|xi+ci|>A ej-arg (xi+ci)£1k qu‘ow

V). Incrémenter le numéro de I’itération a k+7 et aller a I’étape (2.1) si le cii-
tere d'arréh’est pas atteint. Sinon transmettre le signal y;X.

Ici, le critére d'arrét porte uniquement sur le nombre d'itérations car seule la rapidité
des algorithmes est évaluée. En pratique, on fixe le nombre d’itérations afin de respecter une
contrainte de temps pour émettre le signal. D'un autre c6té, il est difficile d’assurer que toutes
les amplitudes qui dépassent le selitlont étre ramenées au dessous de ce dernier. En effet,
l'algorithme d'optimisation recherche le meilleur compromis afin de minimiser le cfiéére
peut, par conséquent, générer de nouveaux pics, durant I'optimisation, a cause notamment de
la somme constructive des deux signaux. Ce probléeme a été traité dans [15][16][17] afin de
trouver la meilleure méthode pour éviter la génération d'autres pics par la méthode TR.

Un autre point important est I’initialisation du vecteur des valeurs de correction . En
estimation paramétrique des procédés physiques, le choix des valeurs initiales des parameétres
a identifier est important car il influence sur la qualité de convergence de l'algorithme. En
pratique, on choisit d'initialiser au plus prés de I'optimum, qui assure le minimum global au
critére, afin d'éviter une éventuelle dérive vers un optimum local. Cette initialisation peut pro-
venir d'une information a priori sur les parametres (données constructeur, essais en régime
statique, etc) ou alors d'une identification au préalable.

Dans le cas de la méthode TR, le probleme de l'initialisation est différent car aucuns-connai
sance sur les données a transmettre n'est disponible. De plus, le PAPR, le nombre et aussi
I'emplacement des pics qui dépassent le seuil A est aléatoire et impossible a prévoir. Trouver
une initialisation commune a tous les symboles semble donc impossible. Aussi, nous avons
choisi d'initialiser les sous-porteuses de correction a zéro. Ceci a deux avantages :

e Aucun calcul supplémentaire destiné a la recherche d'une initialisation pour chaque

symbole selon sa forme temporelle,

e Mais surtout, maintien des sous-porteuses libres a zéro dans le cas ou le symbole

OFDM est en dessous du seuil.
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2.3.4.2 La méthode TR basée sur le gradient conjugué
A partir de la définition du gradient-conjugué, on peut écrire :

cktl = ck 4 pk. gk (2.23)

ou X est le pas de gradient conjugué 'etaprésente la direction conjuguée de gradient do
née par :

dk = -], + pk-ak1 (2.24)

Nous pouvons rappeler que le calcul de la direction de rechékdumnsidére aussi#? pour

une meilleur efficacité de recherche et une convergence plus rapide.

Comme nous l'avons vu précédemment, la méthode du gradient conjugué varie selon le calcul
du parameétre@® qui est utilisé pour construire la directiaf Ici, nous reprenons les deux
versions : Fletcher-Reeves [21] [22] et Polak-Ribiere [23].

Pour la méthode de Fletcher-Reeyegeut étre exprimé par :

J% ]k
e =2 2.25
P J £—1 T k-1 ( )
Tandis que avec la méthode Polak-Ribigfeeut étre donné par :
! _ ! T . !/
,Dk=(]k ]k—l) ]k (226)

],£—1 ']Ik—l
2.3.4.3 La méthode de Quasi-Newton
A partir de la description de la méthode du Quasi-Newton donnée dans la section

2.3.2.3, nous pouvons formuler une nouvelle écriture pour le cas de la réduction du PAPR
Par conséquent, le signal de réduction du P&RJut s'exprimer comme suit :

Al VAR TR Y ey (2.27)

2
ouj", = [aazcjz] , est la valeur du hessien de critere quadratife¢ /v est la matrice
c=c
d’identité de taille NxN.
L’expression analytique de /" est difficile a obtenir directement par une deuxiéme dérivation
de I’équation (2.19). Dans un contexte d’un signal OFDM, nous avons estimé que le hessien
peut étre exprimé par :

n T
= Y @ (2.28)

|xi+ci|>A

Rappelons que Q est la matrice de I'IFFT de taille NxN.
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2.4 Résultats d’évaluation des différents algorithmes

Dans cette section, nous allons évaluer par simulation les différents algorithmes propo-
sés. Notre approche consiste a chercher les meilleures performances en termes de rapidité de
convergence, réduction du PAPR, tout en respectant les spécifications fréquentielles imposées
par le standard.

Nous avons réalisé nos simulations sur le standard IEEE 802.11a, qui est une extension
de la norme WLAN IEEE 802.11 [28]. Ce standard utilise la modulation OFDM avec 64
sous-porteuses dont 48 sont réservées pour les données utiles, 4 sont réservées pour les pilotes
et les 12 restantes sont libres (figure 2.9). Nous allons exploiter ces 12 sous-porteuses pour
ajouter le signal correcteur

. 48 sous-porteuses des données u

. 4 sous-porteuses des pilotes

. 12 sous-porteuses libres

Figure 2.9. Réprtition de I’ensemble des sous-porteuses d’un symbole OFDM dans le stan-
dard IEEE 802.11a

En pratique, les concepteurs des standards prévoient de laisser un certain nombre de sous-
porteuses libres, situées généralement aux extrémités de la bande de fréquence. Ceci a pour
objectif d’éviter les interférences entre canaux adjacents, causées par leS remontés spectrales
dues a D’effet des dispositifs non-lin€aires comme 1’amplificateur de puissance. La possibilité
d’exploiter ces sous-porteuses libres présente un avantage pour la méthode TR. Cependant,
leur utilisation est possible sous contrainte de respecter les spécifications fréquémipeHes
sées par le masque du spectre défini par le standard. Cette possibilité d’utilisation a ét¢ mon-
trée dans [5][6] pour les standard WiMax et DVB-T respectivement.

Le choix du nombre optimal de sous-porteuses a utiliser pour ajouter le signet corre
teur a ¢té fait selon les études réalisées dans la littérature. Dans [6], I’auteur a montré que le
gain obtenu en réduction augmente avec le nombre des sous-porteuses libres utilisées. De
plus, les auteurs dans [8] [15] [16] ont montré la possibilité de trouver une meilleure distribu-
tion (combinaison) des sous-porteuses pour avoir un bon gain en réduction du PAPR. Cepen-
dant, cette distribution ne peut pas étre appliquée dans notarcesis devons respecter les
critéres du standard utilisé (WLAN 802.11a). Le schéma de simulation est présenté par la
figure (2.10).
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Réductiondu Cs
> PAPR > I
. sip |Xatla| F I =t Ca
Séquence binaire R ':48%?2382 Xn > =
pseudo-aléatoire (16-0AM)
T

Figure 2.10.Schéma de simulation de la méthode TR

Une séquence pseudo aléatoire est modulée €pAM-avant d’effectuer 1’opération IFFT

pour la modulation OFDMA I’entrée du module de I’'IFFT, nous avons 1’ensemble des sym-
boles complexes de donnéeg (%sus de la modulation) et I’ensemble des symboles com-
plexes de corrections ,C Ces derniers sont calculés itérativement par un algorithme
d’optimisation représenté par le module « réduction du PAPR ». Les points des données et de
la correction sont répartis sur I’ensemble des sous-porteuses de chaque symbole OFDM selon
le standard IEEE 802.11a la sortie de I'IFFT, nous avons un signal discret y, avec un
PAPR réduit, et qui représente la somme des deux sigpatgx

Avant de procéder a 1’évaluation des différents algorithmes, nous allons tout d’abord nous
attacher a apporter une solution quant au choix du seuil d'écrétagetrairement aux agpl
cations rencontrées dans la littérature, ou ce seuil est choisi arbitrairement [5][6][29].

2.4.1 Optimisation du seuil d’écrétage A

2.4.1.1 Etude préliminaire

Nous avons vu que le probléme de la réduction du PAPR consistait a minimiser une
erreur quadratique entre I’amplitude du signal OFDM et un seuil d’écrétage prédéfini 4 (cf.
éguations 2.19). Nous pouvons aussi déduire que la minimisation de cette erreur dépend dire
tement du nombre des pics qui dépassent ce seuil (cf. Figure 2.7). Par conséquent, le choix de
ce seuil d’écrétage affecte sans doute le gain en réduction et le temps d’exécution de
’algorithme d’optimisation. Dans ce paragraphe, nous allons déterminer une valeur optimale
pour le seuil d’écrétage. La figure (2.11) montre 1’allure d’un signal constitué de 50 symboles
OFDM. La question que 1’on peut poser est : comment peut-on choisir une valeur de seull
d’écrétage pour une meilleure réduction du PAPR ? Généralement, cette valeur est choisie
selon les caractéristiques de I’amplificateur a utiliser pour éviter la zone de saturation, tout en
garantissant un bon rendement de I’amplificateur. Cependant, ce choix ne garantit pas une
bonne réduction du PAPR.
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Figure 2.11.Allure d’un signal OFDM

Comme notre objectif est de chercher la valeur optimale du seuil d'écrétage, nousallons tr
vailler sur des signaux normalisés en puissance (signaux a puissance moyenne unitaire). Ain-
si, avant d'appliquer la méthode TR, on normalise systématiquement le signal temporel que

I'on traite. La figure (2.12) montre l'allure d'un signal a puissance moyenne unitaire

3
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5 H | ‘ | ‘ T |
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Figure 2.12.Allure d’un signal OFDM a puissance normalisée

Concretement, si on note le signal origréd), le signal normalisé, noté(z), peut étre olat-

nu selon la formule :
x(t
® (2.29)

x(t) = E

avec P, = E(|x(t)|?) la puissance moyenne du sigmgt).
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Cette normalisation est donc un simple gain que I'on applique au signal original et qui nous
permettra de raisonner sur des signaux de méme puissance moyenne (dans ce cas unitaire).
Afin d'analyser l'influence de la valeur du seuil A, nous avons réalisé I'optimisatiotiafvec
gorithme du gradient conjugué pour trois valeurs du seuil A: 1, 1.5 et 2, sur une &éme s
guence de 50 symboles OFDM générés aléatoirement. Pour ces trois valeurs, nous avons
choisi un test d'arrét basé sur le nombre d'itérations, fixé a 100. Nous avons aussi proposeé de
calculer IePAPR de toute la séquence avant et aprés 1’application de la méthode TR pour ces

trois valeurs d’écrétage. Les résultats obtenus sont montrés sur les figures suivantes (figures

2.13.a,2.13.b et 2.13.c).
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b. Seuil d’écrétage égal a 1.5
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Figure 2.13. Tllustration de la valeur optimale du seuil d’écrétage

Le tableau suivant résume les différents résultats obtenus en termes de valeurs du PAPR et en
augmentation de la puissance moyenne :

e Le Gain de réduction étant la différence entre le PAPR avant et aprés la méthode TR
e Le Gain en puissance reflete l'augmentation de la puissance du signal causée par la

méthode TR
A=2.0 A=15 A=1.0
PAPR avant TR (dB) 8.61 8.61 8.61
PAPR aprés TR (dB) 5.45 2.94 4.39
Gain de réduction (dB) 3.16 5.67 421
Gain en puissance (dB) 0.11 0.91 0.42

Tableau2.1.Résultats en réduction du PAPR et augmentation de la puissance moyenne

D'apres les résultats obtenus peut constater que le seuil d’écrétage modifie les résultats en
termes de réductiodu PAPR et d’augmentation de la puissance moyenne.

La figure (2.13.a) montre un signal idéalement écrété pour un seuil d’écrétage A assez élevé.
Cependant, le gain en réduction du PAPR dans ce cas est d’environ 3.16 dB avec une légere
augmentation de puissance moyenne d’environ 0.11 dB. Ceci est bien sdr prévisible, car une
valeur élevée du seuil est facilement atteignable par I'optimisation mais au détriment de pe
formances moindres.
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Lorsqu'on réduit le seuil A a 1.5 (figure 2.13.b), I'écrétage n'est pas aussi strict que dans le cas

précédent. Le gain déduction du PAPR est d’environ 5.67 dB mais avec une augmentation

de la puissance moyenne d’environ 0.91 dB.

Lorsque le seuil A est égal a 1 (figure 2.13.c), on remargue une moins bonneorédasti

pics sur le signal aprés la méthode TR et un gain en réduction d'environ 4.21 dB avec une

augmentation de lauissance moyenne d’environ 0.42 dB. Ceci peut s'expliquer par le fait

que l'algorithme d'optimisation ne possede pas assez de degrés de liberté pour néduire I'e

semble de pics en dessous de ce seuil. En effet, seules 12 sous-porteuses sur 64 sont réservées

a la correction. Des simulations avec un nombre plus important de sous-porteuses nous ont

permis d'atteindre ce seuil. Mais malheureusement, dans ce cas la norme n'est plus respectée.
Le PAPR est défini comme étant le rapport entre la puissance maximum es-la pui

sance moyenne d'un signal sur une période de temps ddmméealculdu PAPR d’un signal

OFDM suffisamment grand ne donne donc pas assez d’informations sur la distribution des

pics de ce signal. Par conséquent, nous pouvons utiliser une métrique statistique pour étudier

la répartition des pics d’un signal OFDM. Cette fonction est la CCDF (Cumulative Conepl

mentary Distribution Function) définie par :

CCDF(PAPR,) = Pr(PAPR > PAPR,) (2.30)

ou Pr est la fonction de probabilit€’est donc une fonction basée sur le calcul de la probab

lité que le PAPR dépasse un seuil donné par un RAPR

Sur la figure (2.14), nous avons tracé la CCDF pour une séquence de 5000 symboles OFDM
et pour chaque valeur du seuil d’écrétage.
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Figure 2.14.CCDF pouttrois valeurs du seuil d’écrétage

Sur cette figure, nous pouvons constater que le choix d’un seuil d’écrétage de 1.5 permet
d’obtenir la meilleure réduction du PAPR, comparé aux deux autres valeurs. Ceci confirme
les résultats précédents.
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Nous pouvons aussi voir que la courbe CCDF du seuil A=2 possede une allure différente et
décroit plus rapidement que les autres courbes. Ceci s'explique par I'écrétage parfait du signal
pour cette valeur comme nous l'avions constaté sur la figure (2.13.a).

A partir de ces résultats, nous pouvons donc conclure :

e qu'il estillusoire de réduire considérablement le seuil dans I'espoir d'obtenir un PAPR
tres bas a cause principalement des contraintes liées au standard,

e qu’une valeur élevée du seuil permet I'écrétage parfait du signal mais sansaamélior
tion significative des performances.

Il existe donc un intervalle de valeurs pour lequel la réduction du PAPR est meilleure. Dans la
littérature, om’a pas d'indications pr&es sur le choix du seuil d’écrétage [5][29][30]. Théo-
riquement, la recherche d’un seuil optimal nécessite plus d’informations sur la distribution des

pics du signal OFDM. Par conséquent, une expression analytique semble étre diffiale a obt
nir. Nous allons donc procéder a une analyse statistique des résultats.

2.4.1.2 Etude statistique par simulation

Suite aux résultats précédents, nous avons proposé de chercher la valeur optimale du
seuil d’écrétage, pour le standard WLAN 802.11a, a partir d'une étude statistique. L'étude
consiste a faire varier la valeur du seuil dans un intervalle donné et avec un pas assez fin, et
pour chaque valeur, on évalue les performances en termes de réduction du PAPR.

La recherche du seuil optimal est effectuée pour 20 réalisations différentes. Pour
chaque réalisation, une séquence aléatoire de 5000 symboles OFDM a été générée, modulée
en 16-QAM. Comme précédemment, |'étude est réalisée en normalisant les signaux avant
l'application de la méthode TRLe choix du nombre des symboles OFDM a été fait pour
avoir un signal suffisamment long et représentatif. Pour chaque réalisation :

e On applique I’algorithme itératif du gradient conjugué pour plusieurs valeurs du seuil
A définiesdans I’intervalle [1,2] avec un pas de 0.05. Le choix de cet intervalle a été
fait suite aux résultats obtenus précédemment.
e Pour chaque valeur de A, on calcule un PAPR moyen obtenu pour I'ensemble de 5000
symboles OFDM selon la relation :
Z PAPRchaque symbole

Nombre de symboles OFDM

PAPRgyen = (2.31)

Avec cette méthode, on construit donc une courbe tridimensionnelle qui permet d'avoir la
valeur moyenne du PAPR en fonction de A et du numéro de la réalisation (figure 2.15).
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mean PAPR (dB)

Valeur de A ' 10 Numéro de la réalisation

Figure 2.15 La recherche de la valeur optimale de seuil d’écrétage A

Nous pouvons constater que ces résultats sont complémentaires et cohérents avec les
résultats obtenus précédemment. Une valetite ou grande du seuil d’écrétage augmente la
valeur moyenne du PARPRDe plus, nous pouvons remarquer dans 1’intervalle des variations
choisi I'existence d'un optimum, pour lI'ensemble des réalisations. Cet optimum correspond a
un seuil d'écrétage d'environ 1.65. Dans ce cas, on peut constater une augmentatios-de la pui
sance moyenne d’environ 0.5 dB.

Cette valeur est bien entendu non-universelle, c'est-a-dire qu'elle ne s'applique pas a
I'ensemble des standards. De plus, elle correspond au standard 802.11a lorsque I'on choisit de
réserver I'ensemble des 12 sous-porteuses libres. Modifier le standard et/ou le normbre et I'e
placement des sous-porteuses TR modifie automatiquement cette valeur. Dans ce cas, il est
important de refaire cette étude afin d'obtenir une indication sur la valeur optimale du seuil A.

Suite a cette étude, nous pouvons déduire que la valeur optimale de seuil d’écrétage
pour un signal OFDM dont sa puissance moyenne est normalisée a 1 est d’environ 1.65. Dans
la suite de notre travail et dans toutes les procédures d'optimisation, nous appliquerons cette
valeur.

2.4.2 Evaluation de la rapidité de convergence

La rapidité de convergence des algorithmes est un critere trés important posr les sy
temes évoluant en temps réel. Dans le cas de la réduction du PAPR par la méthode TR, il est
nécessaire d’avoir des algorithmes avec une convergence rapide. Dans un systeme réel, le
temps nécessaire pour émettre un symbole OFDM est limité par les spécifications du stan-
dard. L’implémentation de la méthode TR au niveau de I’émetteur doit respecter cette con-
trainte de tempsUn exemple simple d’un systéme de communication en temps réel est la
transmission de vidéos sur les réseaux sans fils.

L’objectif de cette section est d’évaluer et de comparer la rapidité de convergence des @#f
rents algorithmes étudiés précédemment.

Afin d'alléger les écritures, nous allons utiliser par la suite les abréviations suivantes :
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e Grad, pour l'algorithme du Gradient classique

e Grad-Con}, pour le Gradient conjugué avec la méthode de Fletcher-Reeves
e Grad-Conf, pour le Gradient conjugué avec la méthode de Polak-Ribiére

e Q-Newton, pour I'algorithme du Quasi-Newton.

Nous allons donc appliquer les quatre algorithmes précédents sur la méme séquence
composée de 5000 symboles Q#DA chaque itération, nous allons calculer I’erreur quadra-
tigue moyenne normalisée NMSE (Normalized Mean Square Error). Le NMSE reflete la v
leur du critére quadratique et permet de quantifier I'écart entre le seuil A et les picségui le d
passent et s'exprime en décibels :

(|x;+ci|-A)?
NMSEqp =10 - 10gso (Sixpecysa g =) (2.32)

A2

Les quatre algorithmes fonctionnent sous les mémes conditions a savoir un critere d'arrét de

100 itérations et un seuil d'écrétage de 1.65.
La figure (2.16) montre I'évolution du NMSE en fonction du nombre d'itérations pour tous les

algorithmes.
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Figure 2.16.Evaluation de la vitesse de convergence des 4 algorithmes étudiés

La valeur initiale du NMSE est bien sdr aléatoire car elle dépend principalement de la forme
du signal OFDM étudié et diombre de pics dépassant le seuil d’écrétage. Comme nous pou-

vons le constater sur la figure (2)1@a valeur initiale de NMSE est d’environ -9.3 dB.
L’objectif est de réduire cette valeur le plus rapidement possible.

On peut aussi remarquer que tous les algorithmes convergent vers la méme valeurtet perme
tent une minimdation de NMSE d’environ 7 dB par rapport a 1’état initial (de -9.3 dB a -16.3

dB), a I’exception de 1’algorithme du gradient. En effet, on peut remarquer que cet algorithme

est plus long et n'atteint pas la valeur minimale aprés 100 itérations. Ce résultat peut étre e
pliqué par le choix d’un pas fixe de I’algorithme du gradient qui influence la direction de la
rechercheNous pouvons aussi remarquer que le NMSE ne peut pas étre minimisé a 1’infini,
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mais il se stabilise a un certain seuil donné. Par exemple, le NMSE estégabn -16,5 dB

a partir de la 30" itération pour 1’algorithme du gradient conjugué avec ses 2 variantes. Cela

signifie que la somme constructive du signal OFDM a corriger et le signal correcteur a ajouter
par la méthode TR génédtautres pics qui affectent la valeur de NMSE (figure 2.13.b et
2.13.0).

En termes de rapidité de convergence, 1’algorithme du gradient conjugué avec ses deux va-

riantes converge plus rapidement. Nous pouvons voir que la valeur minimale de NMSE a été
atteinte aprés environ une dizaine d'itérations.

Dans notre étude théorique sur les algorithmes (section 2.3.2.4), nous avions vu que le Quasi-
Newton était plus rapide que le gradient conjugué, ce qui parait en contradiction avek le résu
tat que 'on vient d'obtenir. Ceci est spécifique au probléme de la réduction du PAPR par la
méthode TR. En effet, sur un probléme d'optimisation classique, le critere est bas@ sur I'e
semble des échantillons. Dans le cas de la TR, seuls les échantillons qui dépassent le seuil
sont traités dans la procédure d'optimisation, ce qui constitue un cas particulier. Hors, pour le
méme symbole, ces échantilladisferent d'une itération a I’autre. Ceci affecte la qualité de la
convergence de la méthode du Quasi-Newton car le hessien calculé pour l'ifératicyuve
complétement modifié a l'itératianr-1.

La figure (2.17) montre l'allure des signaux temporels avant et apres l'application éle la m
thode TR. Ce résultat correspond a I’algorithme du gradient conjugué apres 10 itérations.

sans TR

====avec TR

0 5 10 15 20
Temps (Us)

Figure 2.17 Effet de réduction du PAPR sur le signal OFDM

Nous pouvons voir que I’amplitude et le nombre des pics ont été significativement réduits par
la méthode TR. Comme nous I'avons mentionné précédemment, il est impossible d'assurer un
ecrétage parfait a cause principalement des restrictions en termes de nombre et d'emplacement
des sous-porteuses de correction.

Notre évaluation de la rapidité de convergence a été faite par rapport au nombre
d’itérations. Pour plus de rigueur, cette évaluation devrait étre réalisée en fonction du temps
d’exécution. En effet, dans notre cas on ne tient pas compte de la complexité des algorithmes
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car le nombre d'opérations differe d'un algorithme a un autre. Cependant, cette sotetion né
site ’implémentation de la méthode TR, avec les différents algorithmes, dans un composant
programmable.

La figure (2.18) montre une constellatial’un symbole OFDM avant et aprés
I’application de la méthode TR.
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Figure 2.18.Constellation d’un symbole OFDM avant et aprés la méthode TR

Sur cette figure, nous pouvons voir I’impact de la méthode TR sur les données utiles
d’un symbole OFDM. Ainsi, les points de données utiles avant (points en bleu) et apres
(points en rouge) I'application de la méthode TR sont superposés car la correctioniporte un
guement sur les points libres. Nous pouvons aussi distinguer les 12 points (points en vert) du
signal correcteur ajouté pour réduire le PAPR. Comme ces points sont issus de I'optimisation,
ils se retrouvent naturellement en dehors des points prévus par la constellation utilisée (16-
QAM).

La figure (2.19) montre la distribution des sous-porteuses selon le standard IEEE
802.11a, avant et apres la méthode TR, pour un symbole OFDM (le méme que celui présenté
sur la constellation) sur les deux voies | et Q.
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Figure 2.19.Symbole OFDM avant et apres optimisation

Les figures (2.18) et (2.19) expliquent bien le critére de compatibilité descendante, c.-a-d. que
le récepteur n’a pas besoin d'informations supplémentaires pour extraire les données utiles. Il

suffit juste d’ignorer les sous-porteuses dédiées au signal de correction. Comme nous l'avions
précisé auparavant, ces sous-porteuses situées aux extrémités de la bande fréquentielle sont
normalement mises a zéro afin d'éviter le probléeme des inférences. Leur exploitation par la
méthode TR doit étre faite d’'une maniére contrlée afin de respecter les spécifications fré-
guentielles imposées par le standard. Ce point sera étudié plus loin dans ce chapitre.

2.4.3 Gain en réduction du PAPR

Le gain en réduction du PAPR est défini par la différence entre le PAPR du signal
OFDM avant et apres ’application de la méthode TR. Ce gain en réduction est une métrique
importante pour évaluer la méthode TR.

Dans cette partie, nous allons voir lI'impact des algorithmes étudiés sur les IGCiRjftire

(2.20) montre le résultat pour les 4 algorithmes étudiés avec arrét de I'optimisation au bout de
10 itérations. Nous avons fixé le nombre d’itérations a 10 afin de faire le lien avec les résul-

tats obtenus précédemment sur le NMSE. Ceci permet de traduire la minimisation de NMSE
par un gain en réduction du PAPR.
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Figure 2.20.CCDF du PAPR apreés 10 itérations

Nous pouvons remarquer que tous les algorithmes permettent d’obtenir une réduction du

PAPR aprés 10 itérations, mais avec des performances différentes. Nous pouvons gussi con
tater que 1’algorithme du gradienfonjugué avec ses deux variantes permet d’obtenir de meil-

leurs résultats comparés aux algorithmes de gradient simple et de Quasi-Newton.

Notre objectif est maintenant de déterarinn nombre d’itérations optimal pour obtenir une

réduction maximale du PAPR. Pour celaysnavons comparé 1’algorithme du gradient simple
(algorithme de référence) avec la piémvariante de 1’algorithme du gradient conjugué étant

donné que les courbes de CCDF sont superposées sur la figure (2.20) pour les deux variantes,
aprés 5, 10 et 20 itérations. Ceci permet de voir 1’évolution de la réduction du PAPR en foo-

tion du nombre d’itérations. Ce résultat est montré sur la figure (2.1
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Figure 2.21.Comparaison de la réduction du PA&Re 1’algorithme du gradient et lear
dient conjugué aprés 5, 10 et 20 itérations
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Cette figure montre 1’évolution de la réduction du PAPR selon l@ombre d’itérations. Nous

pouvons remarquer que le gain en réduction augmente significativement a chaque nombre
d’itérations pour I’algorithme du gradiendimple, contrairement a I’algorithme du gradient
conjugué. Nous pouvons aussi noter qu’a partir de la 5°™itération, les courbes de CCDF du
gradient conjugué restent presque inchangées comparées aux autres courbes de gradient
simple. Ces résultats montrent le lien entre la rapidité de convergence et la réduction du
PAPR Par conséquent, I’algorithme du gradientonjugué permet d’avoir un bon gain en seu-

lement 5 itérations. Ces résultats confirment ceux obtenus dans le cas de NMSE.

Nous pouvons aussi voir que la méthode TR basée sur le gradient cgmjtigetéd’obtenir

un gainde réduction du PAPR d’environ 4.5 dB pour une CCDF de 10

2.4.4 Impact de la méthode TR sur le spectre

Dans cette section, nous allons étudier I’impact de la méthode TR sur le spectre du si-
gnal OFDM. Dans notre travaihous avons proposé d’exploiter les 12 sous-porteuses libres
du standard IEEE 802.11a afin d’ajouter le signal de correction. Cette solution a été proposée
aussi dans [5] [6] pour les standards WiMax et DVB-T respectivement. L'utilisation de ces
sous-porteuses est possible uniqguement si on respecte les spécifications fréquentielles impo-
sées par le standard.

Comme nous l'avons mentionné précédemment, les sous-porteuses libres sant génér
lement placées aux extrémités du symbole afin de limiter les interférences entre les canaux
adjacents. La figure (2.22) montre les densités spectrales de puissance obtenues avant et
apres l'application de la méthode TR pour tous les algorithmes, ainsi que le masque du stan-
dard, pour une bande passante de 20MHz [58]. Ces spectres ont été tracés par simulation pour
une séquence de 5000 symboles OFDM. Notons que la durée de chaque symbole est de 4 us
en comptant I’intervalle de garde, selon le standard IEEE 802.11a. En fréquence, chaque
symbole occupe une largeur de bande de 20 MHz, en considérant les sous-porteuses libres.
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Figure 2.22.Impact de la méthode TR sur le spectre du standard IEEE 802.11a
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Nous pouvons constater que 1’application de la méthode TR a pour effet d’¢largir le spectre

du signal OFDM. Cecest di a I’ajout du signal correcteur sur les sous-porteuses libres s

tuées aux extrémités de la bande utile. Cependant, les spectres obtenus restent dans les spéc
fications du standard. Bien que ce résultat soit satisfaisant, il est primordial de le vérifier apres
le passage du signal par I'étage d'amplification. Ce point sera abordé et étudié dangde chapit
suivant.

2.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudi¢ et comparé quatre algorithmes d’optimisation pour
la méthode TR. Ces algorithmes sont le gradient simple, le gradient conjugué avec ses deux
variantes et la méthode de Qulswton. Notre objectif est d’améliorer les performances de
la méthode TR en termes de rapidité de convergence et de réduction du PAPR.

Nous avons commenceé par explorer un point essentiel qui concerne le choix de la valeur
du seuil d'écrétage A. Nous avons montré par une étude statistique la présence d'un optimum
pour notre application a savoir le standard IEEE 802.11a avec 12 sous-porteuses geur la co
rection. Cette valeur permet d'obtenir le critere quadratique et le PAPR moyen les plus faibles.
On notera que cette valeur est valable uniquement dans le cas étudié. En effet, le calcul de
cette valeur est complexe car plusieurs parametres entrent en jeu comme le nombre de sous-
porteuses dans un symbole OFDM, le nombre et I'emplacement des sous-porteuses libres, la
modulation, etc. Néanmoins, une solution simple serait de lancer, pour un standard donné et
en temps différé, une optimisation sur une séquence aléatoire assez longue avec phdsieurs v
leurs du seuil afin de repérer I'optimum.

Ensuite, nous avons évalué la vitesse de convergence des algorithmes proposés. Cette
évaluation a été faite en fonction de la minimisation de NMSE. Nous avons constatéune am
lioration de la vitesse de convergence de la méthode TR basée sur I’algorithme du gradient
conjugué. L’algorithme du gradient conjugué avec ses deux variantes permet d’atteindre une
minimisation de NMSE d’environ 7 dB apres 10 itérations.

Nous avons aussi évalué le gain en réduction du PAPR pour les quatre algorithmes,
avec le seuil d’écrétage optimisé. Nous avons remarqué que la méthode TR basée sur
I’algorithme du gradient conjugué permet d’obtenir un gain de réduction d’environ 4.5 dB.

L’exploitation des sous-porteuses libres du standard est possible sous contrainge de re
pecter le masque du spectre. Par conséquent, nous avons tracé le spectre du signal avant et
aprés 1’application de la méthode TR, pour les différents algorithmes étudiés. Les résultats
obtenus montrent que 1’application de la méthode TR respecte les spécifications définies par
le standard.

Dans le chapitre suivant, nous allons étudier et analyser les performances de la méthode
TR basée sur I’algorithme du gradientonjugué en présence de I’amplificateur de puissance
en mesure et en simulation. Notre objectif est d'évaluer I'impact de la réduction du PAPR sur
la qualité de la transmission et sur le bilan de puissance.
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CHAPITRE 3. IMPACT DE LA METHODETR SUR LA QUALITE DE TRANSMISSION DUNE CHAINE
SISO REALISTE

3.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons proposé des variantes de l'algorithme du gr
dient permettant l'accélération de la convergence lors de l'optimisation de la méthode TR, qui
représente un des critéres prépondérant lorsqu'on souhaite transmettre les données en temps
réel.

Un signal a fort PAPR affecte principalement la noarité de I’amplificateur, en dé-
gradant la qualité de transmission de toute la chaine. Par conséquent, il est nécessaire
d’évaluer les performances de la méthode TR en présence de cette non-linéarité.D’aprés
’état de I’art présenté dans le chapitre 1 (section 1.4), I’évaluation des méthodes de réduction
du PAPR est généralement réalisée par simulation en présence de modéles AM/AM et/ou
AM/PM de I’amplificateur, comme le mod¢le de Rapp ou le modele de Saleh [1][2][3], sans
considérer les effets mémoire de I’amplificateur. De plus, le canal de transmission est généra-
lement modélisé par un canal gaussien (BBAG). Il en résulte une estimation optimiste de
I’amélioration de la qualité de transmission apportée parces techniques. Aussi, I’intérét d’une
méthode de réduction du PAPR est d’améliorer le bilan énergétique de la chaine en travaillant
le plus proche possible de la zone de saturation de 1’amplificateur afin d'améliorer le rende-
ment. Ce point n’a pas été étudié en détails dans la littérature et 1’apport énergétique n’a pas
été quantifié avec précision [1][2][3].

En pratique, la réponse de I’amplificateur n’est pas seulement statique, mais elle est
aussi dynamique. Elle varie en fonction de plusieurs paramétres, notamment en fonction de la
fréquence du signal d’entrée et de sa largeur de bande. Cela est communément appelé les ef-
fets mémoires. A titre d'exemple, ces derniers se manifestent par la création des hystérésis
sur la caractéristique dynaqke de I’amplificateur a savoir les deux conversions AM/AM et
AM/PM. La figure (3.1) montre les constellations des symboles modulés avec une modulation
16-QAM (constellation d'entrée (figure 3.1.a), constellation de sortie avec une distorsion
AM/AM et AM/PM (figure 3.1.b) et celle de sortie avec effets mémoires (figure 3.1.c)) pour
un signal mono-porteuse, on peut noter que :

e la non-linéarité AM/AM déforme la constellation en affectant considérablement
les points les plus éloignés (figure 3.1.b)

e la nonlinéarité AM/PM réalise une rotation de la constellation avec un aagle v
riant selon la position des symboles (figure3.1.b)

e les effets mémoires affectent en revanche dynamiquement tous les symboles, ce
qui se manifeste par une dispersion des ces derniers. Ainsi, les points regus seront
différents mémes s'ils sont placés sur la méme position a I'émission (méme point
de la constellation).

Modele AM/AM et AM/AM, AM/PM et
Constellation d’entrée AM/PM effets mémoires

(a) (h) (c)

Figure3.1.lllustration de lI'impact des effets mémoires sur la constellatic
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Par conséquent, une modélisation complete et précise du comportement non-linéaire de
I’amplificateur de puissance devrait prendre en compte ces effets mémoires.

Dans le domaine de la recherche, 1’utilisation des simulations permet une évaluation ra-
pide, moins complexe et moins chérene technique donnée. Ces simulateurs ont connu une
grande utilisation notamment dans le domaine des communications sans fil. Dansanotre tr
vail, nous allons évaluer par simulation les performances de la méthode TR sur I’amélioration
de la qualité de transmission. Pour une évaluation réaliste, notre chaine de communication
simulée doit étre la plus proche d’une chaine réelle. Par conséquent, nous allons utiliser un
modele a effets mémoires de I'amplificateur de puissance et un modeéle réaliste du canal de
transmission. Ceci permet de modéliser conjointement les distorsions statiques et dynamiques
de I’amplificateur et la dégradation introduite par le canal de transmission.

Dans ce chapitre, nous allons tout d’abord commencer par une évaluation expérimentale
de la méthode TR. Cela permet une évaluation précise des performances de la méthode TR
pour ’amélioration de la qualité de transmission. Le banc de mesures utilisé comprend un
amplificateur commercial utilisé pour les communications sans fil, dans une bande de 20
MHz (référence 2W class-AB 2.4GHz InGaP SZP-2026Z). Nous évaluerons également
I’apport énergétique apporté par I’application de la méthode TR en termes de rendement et de
puissance consommeée.

Nous nous intéresserons par la suite a 1’évaluation de la méthode TR par simulation,

en utilisant plusieurs modéles décrivant I’amplificateur de puissance (SZP-2026Z), sans 0o
sidérer le canal de transmission. Ces modeles ont été obtenus par identification paramétrique
de I’amplificateur utilisé en mesure. Notre objectif est de montrer la nécessité de prendre en
compte I'ensemble des phénomeénes introduits par l'acagdifr dans 1’évaluation des per-
formances de la méthode TR.

Enfin, nous évaluerons les performances de la méthode TR avec une chains-de tran
mission réaliste, comprenant, en plus du modéle avec mémoires de 1’amplificateur, un modele
de canal de transmission réaliste.

3.2 Evaluation expérimentale de la méthode TR

Dans cette section, nous allons nous intéresser a 1’évaluation expérimentale de la mé-
thode TR basée sur I’algorithme du gradient conjugué, en présence d’un amplificateur com-
mercial fonctionnant a une fréquence comprise entre 2.2 GHz et 2.7 GHz. Ainsi, lecompo
tement réel de ’amplificateur entre en jeu et I’effet du canal de transmission n’est pas pris en
compte. Notre étude expérimentale a été faite avec le standard IEEE 802.11a [4], ou les 12
sous-porteuses libres ont été exploitées pour ajouter le signal correcteur par la méthode TR.
Les résultats expérimentaux seront présentés en termes de TEB et ’EVM. Nous avon®ga-
lementmesuré le spectre du signal a ’entrée et a la sortie de ’amplificateur avant et apres
I’application de la méthode TR.

3.2.1 Description du banc de mesures

Le banc de mesure est présenté sur la figure (3.2). Ce banc a été utilisé pour deux
taches différentes. La premiere tdche concerne I’évaluation expérimentale de la méthode TR.
Cette tache sera détaillée dans la section suivante. La deuxieme tache concerne
I’identification du modele de ’amplificateur. Nous détaillerons cette tdche dans la seconde
partie du chapitre.
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Oscilloscope ultra
Générateur de signaux rapide Lecroy
RF (Agilent N5182A) SDAS820Zi-A

Récupération
v - 2 e
il -t -~ 5. de porteuse - —
RF i N/
o — E
£il A 7 ."

PC de traitement
Signaux en bande de
base

Sortie RF

.
L L

Entrée RF = =TT
5 3 ; v Sortie RF \ -
. PC de controle ’\’ - m: ﬁ .
Signaux en bande de D 8 B S CrT e

base IEEE 802.11a . Coupleur
Amplificateur —
SZP-2026Z RF Analyseur de
Micro Devices spectre Agilent
N9020A

v

Atténuateur AR _—

Figure 3.2.Le banc de mesures

Le banc de mesures préseteitconstitué¢ d’un PC de contrdle pour la génération des signaux
OFDM en bande de base, sans et avec la méthod&nkRqu’un autre PC pour le traitement
et ’analyse des signaux en bande de base apres amplification avec des programmes codés en
langage C++.
Ce banc de mesures intégre un générateur de signaux RF (Agilent N5182A MXG Vector S
gnal Generator) large bande (de 100 KHz a 3 Gzt le role est d’assurer le sur-
échantillonnage ainsi gua translation du signal en bande de base vers la fréquence RF. Les
valeurs des échantillons de ces signaux sont stockées dans un fichier texte puts dhasgé
la mémoire interne du générateur selon le format IQ (c'est-a-dire un vecteur | etaur vect
Q).
Les parametres a régler sur l'interface de communication sont les suivants :

e la puissance du signal RF en dBm et la composante continue du signal (amplitude de

I'offset)
e lafréquence porteuse et la fréquence du signal modulant qui impose le débit.

Ce banc contient également un oscilloscope ultra rapide (Lecroy SDAB20#inctionnant

a une fréquence’éthantillonnage de 40 GHz, qui sert a la visualisation, a 1’échantillonnage

et a la translation des signaux RF apres amplification vers la bande de base. Cet oscilloscope
permet aussi le stockage des signaux et leur transfert vers le PC de traitement. Un analyseur
(Agilent MXA Signal Analyzer N9020A) a été utilisé afin de visualiser et de mesurer le
spectre des signaux RF (sans et avec la méthode TR) avant et apres 1’amplification.

L’amplificateur utilisé est de classe AB (SZP-2026Z) fabriqgué par RFMD en technolégie b
polaire a hétérojonction InGaP. Ses caractéristiques fréquentielles (largeur de baéde et fr
guence de fonctionnement RF) correspondent aux spécifications du standard étudié IEEE
802.11a.

La caractéristique statique AM/AM de cet amplificateur est montrée sur la figure (3.3). Cette
courbe a été mesurée en utilisant le banc décrit précédemment, avec un signal bi-gorteuses
la fréquence de 2.4 GHz. Cette mesure a été réalisée en augmentant progressiyensent la
sance du signal d’entrée, et en mesurant a chaque fois la puissance du signal de sortie a l'aide

de l'analyseur de spectre.
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34
7’ —
32

—— caractéristique AM/AM mesurée

o . 0/
=== caractéristique idéale AM/AM,/
30 /

28 //
2 //

24 /
4

2
%O 12 14 16 18 20 22 24
Puissance d'entrée (dBm)

Pointa 1l dB

Puissance de sortie (dBm)

Figure 3.3.Caractéristique statique AM/AM mesurée de I’amplificateur de puissance

Sur cette figure, nous pouvons voir que le point de compression a 1 dB de cet amplificateur
correspond a une puissard’entrée de 20 dBm, soit 32 dBm de sortie, conformes a la plage

des puissances définies par le constructeur [13]. Cette valeur de puissance correspond au point
IBO égal a AB. Dans la suite, nous allons utiliser I’'IBO comme indicateur pour exprimer le

recul en puissance appliquée a I’entrée de 1I’amplificateur, en faisant toujours référence a cette
caractéristique.

La caractéristique dynamique AM/AM mesurée de cet amplificateur est montrée sur la figure
(3.4).

Cette caractéristique a été tracée pasumeavec un signal d’entrée a 2.4 GHz composé de

deux sinusoides qui ont la méme amplitude, mais qui sont espdtées frequence de 2

MHz. Cette figure permet d'illustrer les phénoménes d'hystérésis dus aux effets mémoires de
I’amplificateur.

0.9
0.8 /

0.7

0.6

0.5

04

y
03 /

0.2

Amplitude de sortie normalisée

0.1/

0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
Amplitude d'entrée normalisée

Figure 3.4.Caractéristique dynamique AM/AM mesurée de I’amplificateur de puissance
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3.2.2 Etapes de I’évaluation expérimentale

Dans cette partie, nous allons décrire les principales étapes qui nous ont permis
d’évaluer expérimentalement la méthode TR.
Génération du signal OFDM en bande de base (PC de contrdlerette génération a été
faite sur le PC de contréle, en utilisant un programme codé sous le langage C++, selon le
schéma présenté sur la figure (3.5).

Séquence binaire| | Modulation Modulation Réduction du Signal avec TR
pseudo-aléatoire numérique |, orpm [ PAPR par la |y

générée 16-QAM méthode TR (Deux compm-
santes | et O)

Insertion du
—»| préambule

¥

Signal sans TR Insertion du

> préambule [*

\ 4

(Deux comp-
santes | et Q)

Figure 3.5.Schéma de la génération des signaux (sans et avec TR) en bande de base sur le PC
de contréle

Une séquence pseudo aléatoire Hebits a été générée, modulée en 16-QAM, puis convertie

en signal OFDM selon le standard IEEE 802.11a. La taille de la séquence générée est limitée
par des contraintes matérielles liées a la taille mémoire de I’oscilloscope utilisé. Le temps de

chaque symbe OFDM est de 4 us avec I’insertion de I’intervalle de garde selon le standard

¢tudié. Nous n’avons utilisé aucun Code Correcteur d'Erreurs (CCE) dans la chaine présentée.

Par conséquent, le débit de la transmission est de 48 Mbits/s. Avec un autre programme, nous
avons implémenté la méthode TR basée sur 1’algorithme du gradient conjugué. Nous avons

fixé le critére d'arrét &0 itérations, avec 1.65 comme valeur du seuil d’écrétage pour un si-

gnal dont la puissance moyenne est normalisée a 1. Pour ces deux choix, nous nous sommes
basés sur les résultats présentés dans le chapitre 2. Afin de réaliser la synchronisadion a la r
ception, nous avons généré et introduit sur chacun des signaux | et Q un préambule d'une du-
rée de deux symboles OFDM. La générationpciambule a été réalisée a partir d’une sé-

quence OFDM modulée en 4-QAM. La durée du préambule est fixée par le standard-a 2 sy
boles OFDM. Quant a son amplitude, elle est volontairement réduite pour éviter toute disto
sion de cette partie du signal qui sert essentiellement a la synchronisation, étape tres sensible a
la réception.

Les deux figures (3.6.a-b) représentent respectivement les signaux (préambule + séquence de
données utiles) avec et sans TR sur les deux voies | et Q, et la valeur absolue de I'enveloppe
complexe.
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Figure 3.6. Formes des signaux (sans et avec la méthode TR) en bande de base

Sur la figure (3.6.b), nous pouvons obsekyer les fluctuations d’amplitude du signal avec
la méthode TR sont moins importantes comparées a celles du signal sans la méthode TR. Sur
la figure (3.7), nous avons réalisé un zoom sur la zone de synchronisation.
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Figure 3.7.Zone de synchronisation des signaux

Nous pouvons remarquer que cette partie est identique pour les deux signaux (avec et sans
TR) parce qu’elle a été générée et introduite aprés 1’application de la méthode TR sur le signal

de données. En plus de la synchronisation, son intérét est important car elle contridue au ca
cul de I'égaliseunprés I’amplification et permet de déterminer le début et la fin deéla s
guence de données. Ce dernier point est essentiel lorsque I'on souhaite tracer les courbes des
résultats ’EVM et de TEB. Notons que dans la suite, les signaux (sans et avec TR) vont subir

les mémes traitements. Par conséquent, nous décrirons le cas d’un seul signal.

Transposition en fréquence (Générateur de signaux REgilent N5182A) : les signaux 1Q

sont ensuite transmis au générateur RF afin d’assurer la transposition en fréquence RF a

2.4GHz avant amplification. A la sortie de ce générateur, nous avons un signal RF avec une
enveloppe complexe constituée des deux voies | et Q.

Amplification : le signal RF obtenu (sans et ad&®) est appliqué a I’entrée de
I’amplificateur de puissance (SZP-2026Z). A la sortie de ce dernier, nous récupérons-un s

gnal RF dont I'amplitude a été amplifiée et qui a subi lali@arité de I’amplificateur.
Echantillonnage et transposition en bande de base (Oscilloscope Lecroy SDA820Ji:

en entrée et en sortie de I’amplificateur, des coupleurs sont utilisés pour prélever les signaux

RF. Ces signaux sont stockés ddasnémoire interne de 1’oscilloscope et ils sont ensuite

joués en boucle a une fréquence d’échantillonnage de 40 GHz. Cette fréquence a été choisie

afin de respecter les contraintes d’échantillonnage imposées par la loi de Shannon. La pa-

teuse est également prélevée afin de réaliser la transposition des deux signaux vers la bande
de base. Pour cela, nous avons mis en place une interface permettant ce traitement en utilisant
les fonctions mathématiques disponibles sur l'oscilloscope. Ainsi aprés multiplication des
signaux par la porteuse, des filtres passe-bas (fonction FFT-filter) de bande passante 100MHz
sont introduits. Puis les signaux bande de base obtenus sont sous-échantillonnés avec un rap-
port 1/100. On obtient ainsi la visualisation en temps réel de deux voies | et Q, ainsi que
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I’onde porteuse RF. Cette démodulation réalisée par calcul sur 1’oscilloscope, suivie du sous-
échantillonnage permet de limiter le nombre de données a stocker et a transférer. La figure
(3.8) montre une capture d’image en temps réel pendant les mesures.

Sighaux en
™ temps réel
R -

|
o
.

Onde Orteuse Enregistrement

RF

Figure 3.8.Capture d’image de I’oscilloscope pendant les mesures

Sur cet oscilloscope, nous avons enregistré les deux signaux | et Q translatés et sous-
échantillonnés, avant qu’ils ne soient transférés sur le PC de traitement.

e Traitement et récupération des données (PC de traitement)la figure (3.9) présente la

forme des signaux | et Q (avec la méthode TR) reconstitud%stitloscope. On peut noter
sur cette figure que le générateur applique plusieurs fois la méme séquence car il transmet en
boucle cette derniére.
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Figure 3.9.Forme des signaux démodulés Pascilloscope
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Comme nous I’avons mentionné précédemment, I’insertion du préambule est nécessaire a la
synchronisation et permet de déterminer le début et la fin de la séquence des données.
L’ensemble des opérations de traitement est effectué en bande de base sur le PC de traitement,
a I’aide des programmes codés en C++. La figure (3.10) résume ces différentes opérations.

Signal récupéré en Supprgssmn o Démodulation
bande de base des parties non Synchronisation R
, : > > OFDM
(deux voies | et Q) utiles
A 4
Seéquence binairg Dﬁ?nﬁgﬁlaljleon Egalisation
recue q < 9

16-QAM

Figure 3.10.Différentes opérations effectuées sur le PC de traitement

L'opération "suppression des parties non utiles" consiste a récupérer une séquence complete
du signal enregistré (préambule et données utiles). La figure (3.11) présente uné-seule s
guence apreés la phase de synchronisation.

0.18

0.16 H m \‘m\ HH‘\ b ‘um \\‘H ‘H“MHH ‘\ ‘ H“\H‘ ‘ ‘\ LIl Hhmm‘ L ‘ ‘w“ L \H
\ |

0.14 ! |
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’U\ \ ‘ ‘ ‘
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(1L AL I

0.02 ‘ “\ \ U\”‘m

Figure 3.11.Forme du signal apres synchronisation

Ainsi, dans cette partie nous effectuons une synchronisation avec la séquence envoyée a I’aide

du préambule inséré précedemment. Ensuite, nous appliquons une démodulation OFDM selon
le standard IEEE 802.11a. Afin de corriger la séquence des données utiles récupérée, nous
effectuonsune égalisation a 1’aide d’un algorithme LMS (Last Mean Square) [17]. Le calcul

de I’égaliseur est bas¢ sur une séquence d’apprentissage d’une durée de deux symboles

OFDM, ce qui permet d’établir les différents paramétres de 1’égaliseur. Le critére adaptatif de

cet algorithme permet de corriger davantage le déphasage inggadlimplificateur sur la
séquence des données utilB%autres algorithmes adaptatifs d’égalisation peuvent étre utili-

sés comme le RLS (Recursive Least Square) pour le méme objectif. Cependant, nous avons

102



CHAPITRE 3. IMPACT DE LA METHODETR SUR LA QUALITE DE TRANSMISSION DUNE CHAINE
SISO REALISTE

choisi I’algorithme LMS a cause de sa simplicité d’implémentation. Enfin, nous appliquons

une démodulation 16-QAM afin de retrouver la séquence de données binaires. La ikompara
son avec la séquence initialement transmisenet d’évaluer la qualité de transmission en

termes d’EVM et de TEB.

3.2.3 Résultats de mesures

Dans cette section, nous allons montrer la relation entre la réduction du PAPR par la
méthode TR et ’amélioration de la qualité de transmission en termes d’EVM et de TEB.
Nous allons aussi vérifier les contraintes fréquentielles imposées par le masque du standard
IEEE 802.11a. Dans cette partie, nous ne considgrankeffet du canal de transmission,
notre intérét est d’étudier uniquement la distorsion introduite par 1’amplificateur de puissance.

3.2.3.1 Résultats en termes d’EVM et de TEB

Afin de réaliser cette évaluation, nous avons appliqué plusieurs valeurs de recul a
I’entrée de I’amplificateur, exprimées en IBO (de -4 a 3 dB). Nous nous sommes volentair
ment placés sur des points de fonctionnement trés proches de la saturation afin de voir les
effets dans cette zone fortement non-linéditewr chaque valeur d’IBO, nous avons mesuré
I’EVM et le TEB correspondant. Rappelons que ’EVM est une métrique utilisée pour quart
fier la distorsion sur la constellation (cf. chapitre 1). Rappelons aussi que lei€Bente le
rapport entre le nombre de bits erronés recus et le nombre total de bits transmis. La figure
(3.12 montre le résultat en termes d’EVM.

2
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Fe) -=0Q=- avec TR
18F >~
Q~~€>~\
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= 14 &\
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12
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()
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-4 -3 -2 -1 0 1 2 3
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Figure 3.12.Résultats de mesures en termes d’EVM

L’application de la méthode TR réduiimpact des effets nonkinéaires de I’amplificateur sur
la constellation re¢ue. Pour la méme valeur d’IBO, on obtient environ 4 % d’amélioration de
I’EVM lorsqu’on applique la méthode TR. A petit niveau (IBO de 2 a 3 dB)inélioration est
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de 3%. La figure (3.13) montre la constellation des deux signaux : sans la méthode TR (figure
3.13.a) et avec la méthode TR (figure 31 3pres ’amplificateur pour un IBO égal a 0 dB.

(a) sans la méthode TR

Figure 3.13.Constellation du signal sans et avec 1’application de la méthode TR, aprés
I’amplificateur (IBO = 0 dB)

Nous pouvons voir sur ces deux figures 1’effet de la non-linéarité de I’amplificateur sur la
constellation du signal. On peut voir aiugse I’application de la méthode TR permet de ré-
duire la dispersion sur les points de la constellation. Ceci a pour conséquence une réduction
du TEB comme le montre la figure (3.14).

10" r : :
—B—sans TR
--O--avec TR

100

4

]

TEB

10 N

10-4 -3 -2 -1 0 1 2 3
IBO (dB)
Figure 3.14Résultats de mesures en termes de TEB

104



CHAPITRE 3. IMPACT DE LA METHODETR SUR LA QUALITE DE TRANSMISSION DUNE CHAINE
SISO REALISTE

Selon ts résultats obtenus sur cette figure, on constate une amélioration d’un facteur
d’environ 10 du TEB avec I’application de la méthode TR.

Pour une méme qualité de transmission (EVM identiquer&m identique), la méthode TR
permet d’obtenir un gain de 2 dB en IBO. Autrement dit, en appliquant la méthode TR,
I’amplificateur peut étre utilisé avec un niveau de puissance d’entrée supérieur de 2 dB au cas

sans application de la méthode pour une qualité de service (QoS : Quality of Service) iden-
tique.

3.2.3.2 Reésultats de mesures de spectres

Les deux figures (3.15) et (3. Lontrent les spectres mesurés a 1’entrée et a la sortie
de I’amplificateur pour un IBO = 0 dB, avant et aprés I’application de la méthode TR. Ces
spectres sont mesurés directement sur les signaux RF a I’aide de 1’analyseur de spectre (RF
Agilent N9020A).
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Figure 3.15.Spectres mesurés a 1’entrée de 1’amplificateur
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Figure 3.16.Spectres mesurés a la sortie de I’amplificateur a IBO =0 dB
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Comme nous 1’avons constaté précédemment (chapitre 2 sectior2.4.4), 1’utilisation des 12
sous-porteuses libres par la méthode TR conduit & un élargissement du spectre du signal. Cet
effet est vérifié sur les spectres en entrée et en sortie de I’amplificateur. De plus, a la sortie de
I’amplificateur, nous pouvons remarquer des remontées spectrales dans les bandes adjasente

a cause des effets non-linéaires. Cependant, ces remontées spectrales restent en dessous du

masque du standard IEEE 802.11a.
La figure (3.17 montre des spectres mesurés a la sortie de I’amplificateur pour un IBO égal a
- 4 dB, qui correspond au plus fort niveau du signal.
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Figure 3.17.Spectres mesurés a la sortie de I’amplificateur a IBO = - 4 dB

Nous pouvons voir les remontées spectrales capségsffet de la non-linéarité dans la zone

de saturation de ’amplificateur due au fort niveau de puissance du signappliqué a I’entrée

de I’amplificateur. Ces remontrées spectrales augmentent considérablement I’ACPR (Adja-

cent Channel Power Ratio) et par conséquent générent des interférences arsubead-

jacents. Nous avons calculé les valele$’ ACPR avant et apres I’amplificateur a IBO égal a

0 dB, sans et avec la méthode TR, selon la relation donnée dans le chapitre 1 section 1.3.2.4.
Les résultats sont montrés sur le tableau suivant.

Avant I’amplificateur Apres ’amplificateur
Sans TR Avec TR Sans TR Avec TR
ACPR (dB) -35.39 -26.19 -19.54 -18.18

Tableau 3.1.Résultats de calculs de I’ACPR

D’apres les résultats de ce tableau, les valeurs de ’ACPR sans et avec la méthode TR avant
I’amplificateur sont respectivement — 35.39 dB et 26.19 dB.Méme si ces valeurs de I’ACPR
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respectent bien le masque du standard IEEE 802.11a, nous pouvons expliquer cette difféerence
de 9.2 dB par I'utilisation des 12 sous-porteuses libres par la méthode TR. Les valeurs de
I’ACPR sans et avec la méthode TR, aprés I’amplificateur sont respectivement — 19.54 dB et

— 18.18 dB. On constate une réduction de la différence de ’ACPR a 1.36 dB. Le gain de 2 dB

en IBO (figures 3.12 et 3.14) obtenu par 1’application de la méthode TR (résultat en termes
d’EVM et de TEB) permet de réduire les fluctuations du signal a amplifier et par conséquent

réduire la distorsion nohinéaire générée par I’amplificateur.

3.2.3.3 Amélioration du bilan énergétique de la chaine

A partir desrésultats de mesures en termes d’EVM et de TEB, nous avons constaté
une amélioration d’environ 2 dB en IBO avec I’application de la méthode TR pour un niveau
donné d’EVM ou de TEB. Dans cette section, nous allons traduire ce gain obtenu par une
amélioration de bilan énergétique de la chaine.
La figure (3.18) montre le rendement en puissance rajopfeeesuré de I’amplificateur.
Rappelons que ce rendement est calculé selon la relation suivante :

Ps - Pe
Naj (%) == X 100 (3.1)

alim

avec Rla puissance du signal d’entrée, Psla puissance du signal de sortie giHa puissance
d’alimentation. Cette courbe de rendement a été mesurée en utilisant le banc de mesures pr
senté précédemment.
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Figure 3.18.Le rendement de I’amplificateur mesuré en fonction de I’'IBO

Nous pouvons voir suta figure que le rendement maximum de cet amplificateur est
d’environ 40 %. Ce rendement apparait a fort niveau soit pour un IBO égal a -3 et a -4 dB.

Cette courbe permet de faire le lien entrqulaité de transmission et I’efficacité en puissance

exprimée en rendement. En correspondance avec les résultats obtenus en termes de TEB et
EVM, nous avonsu que la méthode TR permet d’obtenir un gain de 2 dB en IBO. Ce gain

peut étre traduit par une amélioration du rendement d’environ 6.5 % (pour un IBO initial de

2dB porté a 0 dB avec la méthode)Td d’environ 7.5 % (pour un IBO de 4 dB porté a 2

dB). Pour la méme qualité de transmission (par exemple TEB=etl&EVM=11%) (figures
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12 et 14) I’amplificateur de puissance peut travailler a un IBO égal a 0 dB avec la méthode
TR, qui correspond a une puissance de sortie de 32 dBm (figure 3.3) avec un rendement de 36
%. Sans la méthode TR, la puissance de sortie est limitée a 30,6 dBm et le rendement est |
mité a 29.5 %.

Ce gain en IBO permet aussi de choisir un autre amplificateur plus petit pour une
puissance de sortie donnée et ainsi d’obtenir une consommation électrique plus faible.
Considérons maintenant une puissance de ste®©.6 dBm. Sans la méthode TR, ce niveau
est obtenu pour un IBO égal a 2dB, soit un rendement de 29.5% et une consommation dans ce
cas est d’environ 3.9 W. L’application de la méthode TR permet de redimensionner
I’amplificateur de puissance pour avoir la méme puissance de sortie mais avec un IBO plus
faible. Dans ce cas, ’'IBO de 0 dB pourrait étre obtenu avec un rendement de 36% et une
consommation réduite a 3.2 W. Par conséquent la méthode TR permet de réduire 18 % de la
puissance consommeée tout en maintenant une QoS (Quality of Service) comparable en termes
d’EVM et du TEB. Dans ce dernier calcul, les caractéristiques de rendement en fonction de
I’IBO sont considérées identiques quelle que soit la taille des amplificateurs. Cette hypothése
est vérifiee si les amplificateurs utilisent des technologies identiques.

3.3 Résultats de simulation avec le modele réaliste de
I’amplificateur de puissance

Un modeéle réaliste de I’amplificateur permet de décrire avec précision le comportement
non-linéaire de celui-ci, avec la prise en compte des effets mémoires.

Dans cette section, notre objectif est de montrer I’'impact d’un modéle réaliste de
I’amplificateur sur les résultats d’évaluation de la méthode TR. Par conséquent, nous allons
¢évaluer par simulation les performances de la méthode TR basée sur I’algorithme du gradient
conjugué,en présence de trois modeles décrivant 1’amplificateur SZP-2026Z (utilisé dans
I’évaluation expérimentale). Ces trois modeles ont été obtenus par une méthode basée sur les
mesures et sur ’identification paramétrique [5][6]. Nous avons commencé par un modele
simpliste avant d’aller progressivement vers un modele plus complexe considéré comme un
modéle réalie de I’amplificateur. Le premier modele est décrit uniquement par une genve
sion AM/AM de I’amplificateur sans prendre en compte le déphasage apporté par ce dernier.
Tandis que, le deuxiéme modele est décrit par les deux caractéristiques AM/AM et AM/PM
sans prendre en compte les effets mémoires de I’amplificateur. Enfin, le troisieme modele est
décrit par les deux caractéristigues AM/AM et AM/PM avec la prise en compte des effets
mémoires. Notre objectif edt montrer I’impact du choix de chaque modeéle sur les résultats
d’évaluation de la méthode TR. De plus, nous allons comparer les résultats obtenus par simu-
lation avec ceux obtenus expérimentalement en termes de TEB et d’EVM afin de confronter
les mesures aux simulations.

Nous allons tout abord commencer par expliquer la méthode utilisée pour identifier les
différents modéles. Ensuite, nous allons présenter les résultats de simulations des trois mo-
deles, en les comparant avec les résultats expérimentaux.

3.3.1 Méthode d’identification utilisée

Dans le chapitre 1, section (1.3.3), nous avons présenté les différents modélés perme
tant la modélisation du comportement roféaire de 1’amplificateur de puissance. Nous
nous sommes intéressés a 1’utilisation du modele discret de Hammerstein. La figure (3.19)
rappelle le schéma de principe de ce modéle.
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Vok) Fon.Ctlor.] Vaw(k) Filtre Vi(k)
& ___lnon linéaire  h(z) >
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Figure 3.19 Schéma synoptique du modele de Hammerstein

Rappelons que ce modele est décrit par une fonction non-lingaipeinettant de modéliser
la noniinéarité statique de I’amplificateur, suivie par un filtre FIR (Finite Impulse Response)
d’une fonction du transfert h(z) modélisant ainsi les effets mémoires. La relation décrivant
’enveloppe complexe discréte du signal de sortie Vs(k) en fonction de I’enveloppe complexe
discréte du signal d’entrée Ve(k) etl’enveloppe complexe du signal intermédiaire V. (k) peut
étre exprimée par :

(- : : ~
évmac) DN RAGIRRAG
p=0

o n (3.2)
KGRI R MCELEPKRACD
i=0 i=1
A partir de ces deux formules, on peut déduire :
m P n
Va0 = > biaper - Velk =D - Vol =) = ) ag-Vis(k = ) (3:3)
i=0 p=0 i=1

avec 2-P+1 I’ordre de la non-linéaritép; ,,,.1 = b; * c1p41 €t @ les coefficients qui model

sent la fonction non-linéairenF et la réponse du filtre h(z)n et n sont respectivement la
longueur de mémoire des signaux d’entrée et de sortie.

L’objectif de I’identification est d’estimer les valeurs des coefficients a; et b; 41, QUi P&-

mettent au modele d'avoir la méme réponse que le systéeme pour un signal d'entrée identique.
Cette estimation est réalisée selon une modélisation mathématique (modéle théorique) basée
sur des données expérimentales. Nous pouvons écrire les différents coefficients a estimer
sous forme d’un vecteur 0, tel que :

0 =la,a; - ay b1,2p+1 b2,2p+1 bm,2p+1] (34)

Le principe de I’identification est d’exciter I’amplificateur par un signal d’entrée Ve(k), et de
mesurer K points de I’enveloppe complexe de sortie Vs(k). Ceci permet d’obtenir un fichier
contenant K couples d'entrée/sortie. En simulant le modéle de 1’équation (3.2) avec le méme
signal d’entrée, on obtient de la méme fagon un fichier de K valeurs correspondant a
I’estimation de la sortie notée Vs(k). A partir de ces deux fichiers de données, on définit une
erreur d’estimation &s:

£5() = V5 (k) = V'5(6, V. () (35)
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A partir de cette erreur, on construit un critere quadratique (i.e. fonction de co(t) basée sur la
somme quadratique des K erreurs tel que :

K
J=) eky? (3.6)
k=0

L'identification paramétrique consiste donc a minimiser ce critére en utilisant des techniques
d'optimisation. Lorsque la sortie peut étre écrite sous forme de régression linéaire par rapport
au vecteur des parametresil est possible d'appliquer des algorithmes a erreur d'équation
[14][15][16]. L'avantage de ces derniers est qu'ils ne nécessitent pas d'initialisationades pa
metres. Cependant, lorsque les mesures sont entachées de bruit, comme c'est le cas dans toute
expérimentation, on note I'apparition d'un biais sur les parametres. Ce biais peut étre corrigé
par la suite en utilisant la technique de la Variable Instrumentale permettant de réduire la co
rélation dans l'expression des Moindres Carrés [5]. (Voir I'annexe pour plus de détails conce
nant la procédure d'identification du modele de Hammerstein).

Comme indiqué précédemment et pour étudier l'influence du modele sur les résultats, nous
avons utilisé trois modeles, pour un ordre de non-linéarité égal a5 (P = 2) :

e Modeéle 1: Ce modele décrit uniquement la non-linéarité d'amplitude AM/AM. Ceci
revient a annuler I'effet du filtre (n=m=0) et a prendre des coefficients; keels, ce
qui donne la relation :

2
V) = > boaper [Ve(R)?P - Ve (k) (3.7)
p=0

e Modeéle 2: Ce modeéle décrit les non-linéarités d'amplitude AM/AM et de phase
AM/PM. Ceci revient a prendre le méme modéle précédent mais avec des coefficients
bi 2p+1 cCOMplexes, tel que :

AGEW ISR AGER A (3:8)
p=0

e Modele 3: Ce modele décrit non seulement les distorsions statiques d'amplitude et de
phase mais aussi les effets mémoires avec m =1 et n = 1, tel que :

1 2
Vo) = D" > biaper - [Volk =D - Vol =) = a-Vs(k = 1) (3:9)

i=0 p=0

L'identification paramétrique des trois modeles a été réalisée sur le méme fichier de données
d'E/S. En utilisant le banc de mesures décrit précédemment (Rd)renous avons donc
appligué un signal mono-porteuse et réalisé une acquisition des signaux IQ en entrée et en
sortie de I'amplificateur. La puissance du signal est choisie volontairement proche de la satu-
ration (au point a 1 dB de compression) afin d'apporter suffisamment d'informations sur les
distorsions dans cette zone.
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Les différents coefficients identifiés ainsi que la valeur du critéréoptimum sont affichés

sur le tableau (3.2).

Modéle 1 Modéle 2 Modéle 3
m=n=0 m=n=0 m=2,n=1
bo -4.32 -3.09 + 2.96j -3.02 + 2.91]
P11 -- -- -2.42 + 2.38j
bos 6.78- 10° 5.15- 10°— 4.25- 107 5.34 .- 10— 4.53 - 10j
bis -- -- 4.28 - 10— 3.53 - 10
bos -0.5-10° -0.4-10°+0.3- 109 -3.59 - 1¢F+ 3.01 - 10
b1is -- -- -2.88 - 10+ 2.13 - 10j
a -- - 7.05 - 10 - 2.08 - 10j
NMSE (dB) -9.81 -16.31 -19.43

Tableau 3.2. Coefficients des différents modeéles identifiés

Sur les figures (3.20.a-b) nous avons tracé par simulations les caractéristiques statiques
AM/AM et AM/PM pour chaque modéle. Le signal d’entrée Ve est un signal sinusoidal mo-
no- porteuse.

16 5
14 > g
12 ’/ -10 ——modéle 1 .
10 / modéle 1 - ;7;15 - mog§:e gi
8 ,/ modele2  -20 modéle 3
/ —modéle 3 @ .25
0 / I -30
4 -35
7 -40
i -45
R U S-S S (S

VS(V) 4 5 6

a. Caractéristiqgues AM/AM b. Caractéristigues AM/PM

Figure 3.2Q Caractéristiques statiques des trois modeles de I’amplificateur

Nous pouvons voir que les trois caractéristiques AM/AM sont superposées parce qu’elles dé-
crivent le méme amplificateur de puissance SZP-2026Z. Cependant, le premier modéle
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n’introduit aucun déphasage sur le signal de sortie (caractéristique AM/PM), contrairement au
deuxiéme et au troisieme modéles. La prise en compte des effets mémoires différencie les
deux derniers modeles (modele 2 et modéle 3). Le comportement du premier modele est équ
valent au modele de Rapp utilisé généralement dans la littérature [2] [3].

La figure (3.21) montre les caractéristiques dynamiques de chaque mode¢le de 1’amplificateur,

obtenues a partir d’un signal sinusoidal bi-porteuse.

16 16
Modéle 1 Modele 2
14 14
12 12
10 10
2/ —~
8 i 8
— Zw
6 6
4

0 2 4 6 9 6

2 4
IVl V) V] V) 0 2w 4 6
Figure 3.21Caractéristiques dynamiques des trois modéles de 1’amplificateur
Nous pouvons voir une dispersion sur la caractéristique du modeéle 3 (courbe bleue) traduisant
ainsi les effets mémoire du troisieme modéle.

La figure (3.22) montre les signaux IQ mesurés et estimés en utilisant le modele 3.

Signal bande de base(voie I)

4 T [ T T T [ T [ [
= 2p Aﬂ .A.AAMAAA
(5] - A
S o j i Sortie mesurée
= v | ‘ ====Sortie estimée
! ] | | L2 v '
£ WYY Vo
v v
_4 [ [ [ [ [ [ [ [ [
o] 0.5 1 1.5 2 .25 3 3.5 4 4.5 5
Time (us)
4 Signal bande de base(voie Q)
T T T T T T

2i-N w | T : L l ﬁt.ﬁﬂntn

Sortie mesurée

AWV YW VO s v

-4 r r r r r I
(0] 0.5 1 1.5 2 25 3 3.5 4 4 5 5

Time (us)

Amplitude (V)
(@]

Figure 3.22.Enveloppe des signaux mesurés et estimés apres 1’amplificateur
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Nous pouvons voir la bonne correspondance entre la sortie estimée (en rouge) et lasortie m
surée (en bleu). Ce résultat nous permet de vérifier la précision du modele identifié de
I’amplificateur.

Dans la recherche des paramétres, nous avons constaté que le critére J a différentes valeurs
selon le modéle utilisé (voir le tableau 3.2) Il est évident que plus cette valeur est réduite plus
le modéle est proche de la mesure, ce qui est le cas concernant le modele 3.

3.3.2 Résultats de simulation et de comparaison

Dans cette sectigmous allons tout d’abord montrer la différence entre le premier et le
deuxiéme mod¢le sans considérer 1’égalisation au niveau de la réception. L'objectif est de
montrer 1’impact de la prise en compte du déphasage décrit par la conversion AM/PM sur la
qualité de transmission en termes de TEB. Ensuite, nous évaluerons la méthode TR basée sur
I’algorithme du gradient conjugué, en présence des trois modeles identifiés dans la section
précédente. Cette évaluation est faite par simulation avec le standard IEEE 802.11al-Les résu
tats desimulation sont présentés en termes d’EVM et de TEB. De plus, ces résultats sont
comparés avec ceux obtenus précédemment dans I'évaluation expérimentale de la section
(3.2).

3.3.2.1 Chaine de communication simulée
Nous considérons la chaine de transmission simulée, présentée par la figure (3.23).

Séquence binaire Modulation Modulation Réduction du Moddle de
pseudo-aléatoire || nNumMerique > OFDM »| PAPR par la »| PA identifié
émise 16-QAM méthode TR

Démodulation
numeérique
16-QAM

Démodulation
< OFDM <

Séquence binaire
pseudo-aléatoire recuje

Egalisation

Figure 3.23.Synoptique de la chaine de communication simulée

Une séquence binaire pseudo-aléatoire ‘ddis a été générée, puis modulée en 16-QAM.

Les symboles complexes obtenus passent ensuite par un modulateur OFDM de 64 sous-
porteusesLa répartition des données sur I’ensemble des sous-porteuses a été faite selon le
standard IEEE 802.11a. Cette répartition est montrée dans le chapitre 2, figure (28). On a
pligue ensuite la méthode TR basée sur le gradient conjugué, ou les 12 sous-porteuses libres
du standard sont utilisées pour ajouter le signal correcteur. Dans cette partie, nous n’avons

pas considérle canal de transmission et seul I’effet de I’amplificateur est pris en compte. En
réception, nous avons effectué une démodulation OFDM, puis une égalisation basée sur
I’algorithme LMS (identique a celle utilisée en évaluation expérimentale). Les symboles
complexes obtenus ont ensuite été démodulés afin de reconstruire la séquence binaire en-
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voyeée. Notons que dans cette chaine, aucun code correcteur n'a été utilisée Dasisle
débit de la transmission est de 48 Mbits/s, pour un temps symbole de 4 ps. Le temps symbole
est défini selon le standard IEEE 802.11a.

3.3.2.2 Résultats de simulations

Afin de montrer la différence entre le premier et deuxiéme modéle de 1’amplificateur,
nous avons évalué la qualité de transmission en termes de TEB pour chaque modele en fon
tion de plusieurs reculs en puissance exprimés en IBO (dB). Dans cette évaluation, nous
n’avons pas considéré 1’égalisation au niveau de la réception (figure 3.24). Les résultats sont
montrés sur la figure suivante.

0
10 ¢ 3

10 == modeéle 1
== modele 2

~
i ~
- \

10° -

\\
10* \
.
10°
-4 -3 -2 -1 0 1 2 3
IBO (dB)

Figure 3.24.Différence entre le premier et le deuxiéme modéle de I’amplificateur sans égali-
sation

A partir des résultats de cette figure, nous constatons la nécessité de la phasetidiégalisa
lorsque le modéle tient compte des non-linéarités de phase. En effet, on constate que le TEB
avec le premier modeéle (courbe bledaminue avec I’augmentation de 1’IBO appliqué sur le
signal d’entrée. Ceci est prévisible car I’impact de la non-linéarité de I’amplificateur diminue
égalementvec ’accroissement de I’'IBO. A noter qu'a partir de 1 dB d'IBO, le TEB tend vers
zéro car limpact des non-linéarités devient négligeable. Concernant le modele 2, seus con
tatons que le TEB est égal a environ 0.5 qugiltesoit la valeur de I’IBO. Sans égalisation, le
récepteur ne peut ni estimer ni corriger le déphasage introduit par la conversion AM/PM du
deuxieme modele (figure 3.20.b). Ceci explique le résultat obtenu en termes de TE®. Ces r
sultats montrent la différence entre le premier et le deuxieme modéle. Ainsi, hous pouvons
conclure sur I’importance de 1’égalisation au niveau du récepteur.

Dans la suite, nous évaluons I’impact de la méthode TR sur I’amélioration de la quali-
té de transmission. Pour cela, nous avons appliqué la méthode TR pour chaque modéle (figure
3.23), en appliquant plusieurs valeurs d’IBO. Pour chaque valeur d’IBO, nous avons calculé
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I’EVM et le TEB correspondants, en présence de 1’égaliseur. Les résultats obtenus sont en-
suite comparés avec les résultats expérimentaux.

La figure (3.25) montre les résultats de simulation des trois modeles en termes
d’EVM, comparés avec ceux obtenus en mesures.

(@) sans TR (b) avec TR
& 1 ” T ]
24 +‘ mesur‘e B 24 == mesure ]
9 ) ) o] 2 =0= simulation modéle 3 |
) =0~ simulation modele 3 =@= simulation modéle 2
20 -~ =@=simulation modéle 2 20 == simulation modele 1—
18 -lr- simulation modéle 1 | 1
1 ~
16 ‘ o1
g A8
14 E 14 i \\\
12 Y12 TN
‘ ~
10 10 :
| SO
8 : TS
|
6 6 ‘}N < |
S
4 4 ; ~,
-4 -3 -2 -1 0 1 2 3 -4 -3 -2 -1 0 1 2 3
BO (dB) IBO (dB)

Figure 3.25.Résultats de simulation et de comparaison en termes d’EVM

Nous pouvons remarquer sur la figure (3.25) que la méthode TR permet une amélioration de
la qualité de transmission en termes d’EVM entre 4 % et 6 %, avec les différents modeles de
I’amplificateur. On constate aussi que les résultats avec le troisiéme modéle (courbes vertes)

ne sont pas aussi bons comparés aux résultats avec les premier et deuxieme modeéles (courbes
noires et bleues respectivement). Ceci dit, les courbes avec le troisieme modéle sont les plus
proches des résultats expérimentaux (courbes rouges). Nous pouvons aussi voir que les
courbes avec le premier et le deuxiéme modele sont superposées. Cela s’explique par les per-

formances de la méthode d’égalisation qui permet de compenser le déphasage introduit par la
conversion AM/PM du deuxiéme modele.

Les résultats de simulation des trois modéles en termes de TEB, comparés avec ceux obtenus
en mesures sont montrés sur la figure (3.26).
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Figure 3.26.Résultats de simulation et de comparaison en termes de TEB

A partir des résultats de ces figures, nous pouvons également remarquer que la méthode TR
permet une amélioration du TEB. Le facteur d’amélioration est d’environ 13 avec le premier

et deuxiéme modele, et d’environ 10 avec le troisieme modéle. Lorsquon augmente 1’IBO

(IBO > -1 dB), le TEB avec la méthode TR tend vers O (figure 3.26.b). Ceci est di a la taille
de la séquence binaire simulée qui limite la résolution des valeurs de TEB. Comme pour
I'EVM, on constate que les résultats obtenus avec le modéle 3 sont les plus proches des m
sures.

Sur les figures (3.25.b) et (3.26.b) avec la méthode TR, nous pouvons observer un petit écart
entre les courbes expérimentales (en rouge) et les courbes de simulation (en vert) avec le
troisitme modéle. L’application de la méthode TR permet de réduire la dynamique
d’amplitude du signal d’entrée afin d’éviter la non-linéarité de I’amplificateur. Cependant, la
nondinéarité de 1’amplificateur réel (mesurée) est plus sévere que celle décrite paride tro
siéme modele (voir section 3.3.1, modéleCg)a explique 1’écart entre ces courbes.

En conclusion, on constate que les résultats avec le premier et le deuxieme modéle sont plus
optimistes, en termes de performances et d’amélioration d’EVM et du TEB. Cependant, ils ne
permettent pas une description précise du comportement réel de 1’amplificateur de puissance.

Les résultats obtenus avec le troisieme modele se rapprochent plus aux résultats expérimen-
taux.

Nous pouvons conclure ainsir I’importance de considérer les effets mémoires dans la mo-
délisation de I’amplificateur de puissance. Ceci permet une évaluation précise de la méthode

TR pour ’amélioration de la qualité de transmission. Dans ce qui suit, nous allons utiliser le

troisieme modéle dans I'ensemble de nos simulations.
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3.4 Vers une chaine de simulation réaliste

Notre objectif dans cette section est d’aller progressivement vers une simulation réa-
liste d’une chainede transmission pour 1’évaluation de la méthode TR. Cette chaine reprend la
chaine de la fige (3.23) avec le mode¢le réaliste de 1’amplificateur (troisieme mode¢le), en
ajoutant le canal de transsgibn. Nous allons tout d’abord commencer par un canal de tsan
mission Gaussien représenté par un BBAG (Bruit Blanc Aditif Gaussien). Ensuite, mous re
placerons le canal Gaussien par un canal de transmission réaliste.

3.4.1 Evaluation de la méthode TR avec un canal Gaussien

Afin d’évaluer la méthode TR pour I’amélioration de la qualité de transmission, nous consié-
rons la chaine de transmission montrée sur la figure (3.27).

Séqueqce _ Modulation Modulation Réduction du Modéle 3 de
pseudo-aléatoire numeérique PAPR par la o] PAréaliste
P > OFDM > X >
émise 16:QAM méthode TR

Canal a 'L
BBAG :CD

psesu?jcc])L-J:Ir(]é;?oie DﬁtTngg:Jilc?ljleon Egalisation Démodulation

< < e <
recue 16-:QAM OFDM

Figure 3.27.Schéma synoptique d’une chaine de communication simulée

Les différents parametres simulés et les traitements effectués dans cette chaine sont identiques
a ceux réalisés dans la chaine montrée sur la figure (3.23), avec le troisieme modele de
I’amplificateur. La seule différence est due a la prise en compte du canal de transmission don-

né dans ce cas par un BBAG. Afin d’obtenir une bonne résolution de TEB, nous avons trans-

mis une séquence pseudo aléatoire’fibiss.

Nous allons évaluer I’impact de la méthode TR sur I’amélioration de la qualité de transmis-
sionentermes d’EVM et de TEB, en présence des distorsions AM/AM et AM/PM et des ef-

fets mémoires de I’amplificateur et en présence du canal de transmission. Nous avons trace les

courbes d’évolution de ’EVM et du TEB en fonction du SNR représentées par Eb/NO pour

un fonctionnement de 1’amplificateur au point a 1 dB de compression (IBO = 0 dB). Rappe-

lons que le SNR est une métrique, exprimant le rapport entre la puissance du signal utile et la
puissance de bruit. Pour calculer une valeur de SNR donnée, nous supposons que la puissance
du signal est fixe, et nous calculons la puissance de bruit a ajouter afin d’obtenir cette valeur

du SNR. Pour le calcul du SNR dans la chaine de simulation, nous avons considée la pui
sance du signal a la sortie de I’amplificateur, en tenant compte de 1’augmentation de la puis-

sance apportée par ’application de la méthode TR. Selon cette puissance, nous calculons a

chaque fois la puissance du bruit BBAG a ajouter correspondant a la valeur choisie du SNR.
Les figures (3.2&:b) mortrent le résultat de simulation en termes d’EVM et de TEB.
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Figure 3.28.Résultats de simulation en termes d’EVM et de TEB pour IBO =0 dB

A partir de ces résultats, on peut voir que la méthode TR permet une amélioration d’EVM
d’environ 5 % a partir de SNR = 12 dB. L’application de la méthode TR permet ¢galement

une amélioration du TEB avec un facteur d’environ 50 pour un SNR égal a 16 dB.

Pour les faibles valeurs de SNR (SNR < 6 dB), nous pouvons voir que les courbes sans et
avec la méthode TR ont presque le méme comportement, plus particulierement avec les
courbes de TEB. A ce niveau de SNR, la puissance de bruit a ajouter est plus importante. Par
conséquent, 1’impact du bruit du canal est prépondérant comparé a la non-linéarité de
I’amplificateur. Il en résulte une faible amélioration de la qualité de transmission en termes

d’EVM et de TEB apportée par I’application de la méthode TR. A fort SNR (SNR > 12 dB),
I’impact du bruit est négligeable comparé a la non-linéarité de I’amplificateur. Dans ce cas, la

méthode TR permet une bonne amélioration d’EVM et de TEB.

D’aprés ces résultats (figures 3.28.a-b), nous pouvons conclure que I’application de la ré-

thode TR ne permet pas de compenser les erreurs introduites par le bruit du canal de transmi
sion. Cependant, la méthode TR permet d’éviter le probléme de la non-linéarité de
I’amplificateur.

3.4.2 Evaluation de la méthode TR avec un canal réaliste

Dans cette section, nous allons tdiabord présenter un modele réaliste du canal de
transmission utilisé. Ensuite, nous évaluerons les performances de la méthode TR lorsqu'on
inclut ce modele dans la précédente chaine de communication.
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3.4.2.1 Description du canal SISO realiste

Un modéle déterministe basé sur le tracé de rayon a été utilisé afin de modéliser le
comportement du canal de transmission. Ce modele a été développé par le laboratoire XLIM-
SIC de I’Université de Poitiers [8][9]. Il permet de calculer la Réponse Impulsionnelle (RI) du
canal avec un simulateur 3D nommé CRT (Communication Ray Tracer), en se basant sur plu-
sieurs ¢léments constituant I’environnement de propagation (les positions de I’émetteur et du
récepteur, leur vitesse de déplacement, la natisrebdtacles, ...). La figure (3.29) montre un
exemple avec le simulateur CRT, ou les différents trajets parcourus entre 1’émetteur (cercle
blanc) et le récepteur (cercle noir) sont représentés par des lignes blanches.

Communication Ray Tracer (munich_tronque.dat) =1 [
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Figure 3.29.Interface de simulateur CRT

Cette RI fournit des informations sur la phase, I’amplitude et le retard des différents trajets
existants entre 1’émetteur et le récepteur.

Une étape de prétraitement sur la Rl consiste a supprimer tous les trajets dait la pui
sance est inferieure au seuil de sensibilité du récepteur. Ce seuil de sensibilité est spécifié par
le standard étudié. Ensuite, les trajets restants sont ordonnés selon leur retard exprimé par la
différenc entre leur temps d’arrivée et le temps d’arrivée du premier trajet. La derniére étape
consiste a €chantillonner la RI résultante, avec un temps d’échantillonnage correspondant au
temps symbole (J défini par le standard.

Sous certaines hypothéses sur le canal comme la stationnarité au sens large appelée
Wide Sens Stationnarity (WSS) et la non-corrélation des éléments dispersifs de
I’environnement de propagation, la sélectivité fréquentielle du canal est modélisée par un mo-
dele Ligne a Retard (LAR) [10] [11]. Dans ce modele, les coefficients qui multiplient chaque
trajet varient en fonction du temps.

Notons que ce modele déterministe présenté permet de modéliser d’une manicre réa-
liste les évanouissements a granda mbyenne échelle du canal de transmission. Pour mo-
déliser les évanouissements a petite échelle, il faut lancer le simulateur 3D autant de fois afin
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d’obtenir une grande quantité d’informations sur la RI pour chaque configuration du canal.
Ceci augmente considérablement le temps de calcul des simulations. Par conséquent, nous
faisons appel aux modeles statistiqgues moins complexes présentés dans le chapitre 1 section
(1.2.6.2). Ces modeles sont le modele de Rice et le modele de Rayleigh pour décririe respect
vement une configuration de transmission LOS (Line Of Sight) et NLOS (Non Line Of Sight).
Ainsi, pour chaque trajet obtenu apres I’étape d’échantillonnage de la RI, on génére le nombre
souhaité de coefficients du canal suivant la loi statistique correspondante.

La sélectivité temportd liée a I’effet Doppler est aussi prise en compte. Cette sélecti-
vité temporelle est modélisée par la Densité Spectrale de Puissance de Jakes [IDERCette
peut étre exprimée par la relation suivante :

2
) pourf< |fDmax|

20

D(f) = TfDmax 1‘( L

fDmax

0 pourf < |fDmax|

(3.10)

Avec /pmax le décalage Doppler maximum qui dépend de la vitesse de déplacement
I’émetteur et/ou du récepteur, la fréquea de I’onde porteuse /¢ et la céléritér:

= 3.11
fDmax—Efc ( )

Cependant, cette modélisation de la sélectivité temporelle n’est valide que sous cer-
taines hypotheses comme :

e L’antenne d’émission est omnidimensionnelle
e Les angles d’arrivée des trajets sont uniformément répartis sur ’intervalle [- 7, 7]
e La propagation de I’onde s’effectue dans le plan horizontal

On considére que ces différentes hypotheses sont vérifiée¥ @amsnnement considé-
ré dans le simulateur 3D [7] [12].

Ces différentes étapes permettent de générer une RI qui modélise d’une maniere réaliste
les évanouissements grande, moyenne et petite échelle d’un canal de transmission SISO. Ain-
si, cette RI est directement utilisable dans nos simulations, comme on va le monter dans la
section suivante.

Pour notre travail, nous avons considéré un environnement de propagation représenté par
la scéne de la figure (3.30). Cette scene correspond a une zone du campus/desité de
Poitiers, ou les batiments sont représentés par des rectangles rouges en vue de déessus. La s
mulation de la scene a été réalisée avec le simulateur CRT en 3D pour un systender& SO,
laquelle I’émetteur est fixe et le récepteur se déplace le long d'une trajectoire rectiligne de 138
m avec une vitesse de 5 m/s. Les conditions de transmission varient entre mauvaises (zone
1), moyennes (zone 2 et 4), et bonnes (zone 3) selon la position du récepteur sur la trajectoire.
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Figure 3.30.Environnement de transmission [12]

Dans ce cas, la Rl du canal SISO peut étre exprimée par :

N

h(t,7) = z a; - 8(t — 7)) (3.12)

i=1

avec N ¢étant le nombre de trajets existants entre 1’émetteur et le récepteur apres 1’étape de
prétraitement et d’échantillonnage de la RI. a; et ; sont respectivement le gain complexe et le
retard correspondant au trajet

Pour notre étude, nous avons considéré 1’étude de deux canaux correspondant a deux
positions fixes sur la trajectoire de déplacement du récepteur SISO. Le premier canal (canal 1)
est situé dans la zone 1 ou les conditions de transmission sont mauvaises (présersze des ob
tacles, pas de visibilité directe). Le deuxieme canal (canal 2) se situe dans la zotes 3, ou
conditions de transmission sont meilleures. Les figures (3.31) présentent respectivement le
gain et la phase de ces deux canaux SISO pour un symbole OFDM. Ce gain ghatte
correspondent respectivement a 1’amplitude et a la phase des coefficients complexes, obtenus
a partir de la réponse fréquentielle du canal. Cette réponse fréquentielle est obtenue par
I’application de la FFT (Fast Fourier Transform) sur la RI.
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Figure 3.31.Gains et phases des 2 canaux pour un symbole OFDM

Nous pouvons voir que le gain et la phase varient d’une sous porteuse a une autre, traduisant

ainsi la sélectivité fréquentielle du canal. On voit également que le canal 2 est tréseselecti
fréquence par rapport au canal 1. Aussi, on peut constater une grande différencesen terme
de gain moyen entre les 2 canaux.

3.4.2.2 Résultats de simulation pour une chaine réaliste

Pour notre évaluation de la méthode TR, nous avons considéré la chaine de transréission pr
sentée par la figure (3.32).

Séquence binaird | Modulation Modulation Réduction du Modele 3 de
pseudo-aléatoirelpl numérique !  SEpMm PAPR par la || PArealiste
émise 16-:QAM méthode TR
Coefficients
du canal
réaliste SISO
v
BBAG| /1
AV
Séquence pina_ire Démo@u_lation o Démodulation
pseudo-aléatoie | numérique |g Egalisation < OFDM -
recue 16-:QAM Canal

Figure 3.32.Schéma synoptique d’une chaine de transmission réaliste
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Cette chainesst identique a celle présentée sur la figure (3.27), a I’exception du canal de
transmission. Dans cette chaine, nous considérons un canal de transmission réaliste décrit par
la RI obtenue avec le simulateur 3D pour modéliser le phénoméne de multi-trajets. Dans ce
cas, le BBAG a ajouter permet de modeéliser les différentes sources de bruit lié amx comp
sants électroniques et a 1’environnement de transmission. La méthode d’égalisation implé-

mentée au niveau de récepteur est basée sur une estimation du canal tous les 20 symboles
OFDM, selon le standard IEEE 802.1Pe&écisons que la méthode d’égalisation considérée ne

prend pas en compte l’interpolation entre les sous-porteuses pilotes de chaque symbole
OFDM. Ceci a pour but de limiter les effets de la sélectivité fréquentielle du canal sle tran
mission. En se basant sur ces différents éléments, nous pouvons écrire :

y(€) = x(6) * h(t) + n(t) (3.13)

Ou x(t) et y(t) représentent respectivement le sighais aprés 1’amplificateur et le signal

recu aprés le canak(?) la Rl du canal de transmissiam(z) est le BBAG et * le produit de
convolution.

L'utilisation d'une telle chaine de transmission permet de tester les performanceséde la m
thode TR dans un contexte de simulation réaliste. La prise en compte des effets de amplific
teur et du canal de propagation permet en effet une évaluation proche de I'expérimentation.
Nous avons tracé les courb#&&VM et du TEB en fonction de plusieurs valeurs de SNR, et
pour un IBO = 0 dB. Afin de tenir compte de la différence des gains entre le premier et le
deuxieme canal, nous avons réalisé le calcul du SNR selon la puissance du signal a la sortie
de I’amplificateur (a I’entrée du canal). Par conséquent, nous avons généré a chaque fois le

bruit BBAG a ajouter afin d’obtenir la valeur du SNR correspondante.

Les figures (3.33&) présentent les résultats d’EVM et du TEB pour le premier canal.
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Figure 3.33.Résultats de simulation pour le premier canal
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Nous pouvons voir sur la figure (3.33a¢mja faible SNR (SNR < 12 dB), la non-linéarité de
I’amplificateur est négligeable par rapport a I’effet du canal multi-trajets combiné avec le
bruit. Par conséquent, 1’application de la méthode TR n’améliore pas les résultats en termes
d’EVM et de TEB. A fort SNR (SNR >20 dB), la noniinéarité de 1’amplificateur est plus
importante comparée a 1’effet du canal et 1’effet de bruit. A ce niveau de SNR, nous pouvons
remarquer 1’impact de la méthode TR pour I’amélioration de la qualité de transmission. On
peut constater ainsi unenélioration d’EVM d’environ 7 % et une diminution de TEB avec
un facteurd’environ 80 pour un SNR égal 26, avec I’application de la méthode TR.

La figure ((3.34a-pmontre le résultat d’EVM et de TEB pour le cas du deuxiéme canal.
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Figure 3.34.Résultats de simulation pour le deuxiéme canal

Sur ces figures, nous pouvons voir que les bonnes conditions de transmission représentées par
le deuxieme canal permettent d’avoir un EVM d’environ 32 % et un TEB d’environ 0.05 pour

un SNR de 0 dB. Contrairement aux résultats de la figure (3.32), et pour la méme valeur du
SNR, ’EVM est égal a 90% et le TEB est égal a environ 0.3. Nous pouvons égalemerd-r
marquer que la divergence entre les deux courbes (sans et avec TR) augmente avec
I’accroissement du SNR. A fort SNR (SNR > 16 dB), nous constatons un ralentissement de la
décroissance sur les courkEEVM et de TEB (sans et avec la méthode TR). Cet effet est
apparu seulement avec le deuxieme canal a cause de son gain (8duré e niveau du

SNR, I’effet de bruit du canal est négligeable par rapport a la non-linéarité de I’amplificateur

que 1’on considére comme une source de distorsion déterministe. Cet effet de ralentissement
peut aussi étre observé sur les courbes de la figure (3.28), si nous augmentons suffisamment le
SNR. Contrairement au bruit du canal, la fimgarité de I’amplificateur ne peut pas étre évi-

tée par I’amélioration du SNRCependant, I’application de la méthode TR permet de réduire

I’impact de cette nonknéarité de I’amplificateur, ce qui explique I’écart entre la courbe rouge

et la courbe bleu.
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D’apres les résultats de ces figures (3.33) et (3.34), nous pouvons conclure que la réduction
du PAPR par la méthode TR est une solution adéquate pour éviter la non-linéarité de
I’amplificateur de puissance. Dans des conditions de transmission réalistes, la méthode TR

permet une bonne amélioration de la qualiéansmission en termes d’EVM et de TEB.

3.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons évalué I’impact de I’application de la méthode TR sur la
qualité de transmission, en présence des effets non-linaires statiques et dynamiques de
I’amplification de puissance et des distorsions dues au canal de transmission.

Nous avons commenceé notre étude par une évaluation expérimentale de la méthode TR
basée sur 1’algorithme du gradient conjugué, en utilisant un banc de mesure comprenant
I’amplificateur industriel (SZP-2026Z) Dans un premier temps, nous n’avons pas pris en
compte I’effet du canal de transmission. A partir des résultats de mesures de 1'application de la
méthode TR, nous avons constaté une amélioration d’EVM d’environ 4 %, et une améliora-
tion de TEB d'un facteur 10. De plus, nous avons mesuré les spectres des signaux a 1’entrée et
a la sortie de I’amplificateur, sans et avec la méthode TR. L'analyse des résultats fréquentiels
permet de conclure quant aux possibilités offertes en termes d'amélioration des performances
tout en respectant les spécifications du standard utilisé (IEEE 802.11a). En effet, nous avons
constaté que méme pour le point de fonctionnement a 1 dB de compression, le spectre a la
sortie de I'amplificateur est conforme au masque imposé par le standard. L'utilisation des
sous-porteuses libres n'est donc pas un obstacle a I'application de cette technique.

En considérant ensuite une puissance de sortie de 30.6 dBm, sans la méthode-TR, ce n
veau est obtenu pour un IBO égal a 2dB, soit un rendement de 29.5% et la consommation
dans ce cas est d’environ 3.9 W. L’application de la méthode TR permet de redimensionner
I’amplificateur de puissance (SZP-2026Z) pour avoir la méme puissance de sortie mais avec
un IBO plus faible. Dans ce cas, I’IBO de 0 dB pourrait étre obtenu avec un rendement de
36% et une consommation réduite & 3.2 W. Par conséquent la méthode TR permet de réduire
de 18 %a puissance consomme®it en maintenant une QoS comparable en termes d’EVM
et de TEBDans ce dernier calcul, les caractéristiques de rendement en fonction de 1’IBO sont
considérées identiques quelle que soit la taille des amplificateurs.

D'autre part, nous avons montré I’impact d’un modele réaliste d’amplificateur pour
I’évaluation de la méthode TR par simulation. Pour cela, nous avons identifié trois modéles
décrivant I’amplificateur (SZP-2026Z). Le premier modele est un modéle simple avee-seul
ment une distorsion AM/AM, alors que le deuxieme est décrit par les deux conversions
AM/AM et AM/PM. Enfin, le troisieme modeéle est un modéle a effets mémoires, décrit par
les deux conversions AM/AM et AM/PM. L'analyse des résultats avec et sans TR permet de
souligner l'importance de considérer I'ensemble des phénoménes introduits par I'amplificateur
dans I'évaluation théorique des technigues de réduction du PAPR.

A la fin de ce chapitre, nous avons évalué par simulation les performances de la m
thode TR dans un contexte de transmission réaliste. Pour cela, nous avons considéré une
chaine de transmission, comprenant le modele de I'amplificateur a effets mémoires et un mo-
déle d’un canal de transmission SISO réaliste. Le modéle du canal multi-trajets a été obtenu
par un simulateur de propagation 3D, en se basant sur un environnement de propagation réel
décrit par une partie de campus de 1’Université de Poitiers.
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L'application de la méthode TR avec deux canaux dont les caractéristiques dynamiques sont
différentes permet de confirmer les possibilités offertes par cette technique, en ternées d'am
lioration de la qualité de transmission, dans une configuration de simulation réaliste.

Dans le prochain chapitre, nous allons élargir notre étude au cas des systemes MIMO-
OFDM en boucle fermée, en considérant également la nature des données transmises.
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CHAPITRE4. EXTENSIONDE LA METHODETR A UN CONTEXTEMIMO-OFDM DE
TRANSMISSIOND'IMAGES

4.1 Introduction

L’apparition des systtmes MIMO-OFDM ces derni¢res années a permis d’atteindre des
débits tres élevés pour les transmissions sans fil a travers les canaux sélectifs en fréquence.
Ces systemes sont basés sur I’exploitation de deux types de diversité. La diversité spatiale
consiste en 1’utilisation de plusieurs antennes a 1’émission et a la réception. Tandis que la di-
versité fréquentielle est basée sur 1’utilisation de la modulation OFDM. On peut distinguer
deux types de systemes MIMO selancbnnaissance de 1’état du canal CSI (Channel State
Information) a 1’émission (CSI-Tx) et & la réception (CSI-Rx) ou uniqguement a la réception.
Ces deux systemes sont respectivement appelés systeme MIMO a boucle ouverte et systeme
MIMO a boucle fermée [3][4]. Plusieurs standards de communication ont adopté les systemes
MIMO-OFDM, comme les normes Wifi (IEEE 802.11n) [5], WiMax (IEEE 802.16€) [6] ou
encore LTE (Long Term Evolution) [7].

Malheureusement, les systemes MIMO sont aussi sensibles aux non-linéarités de
I’amplificateur de puissance a cause du probléme de fortes valeurs du PAPR, dues a
I’utilisation de la modulation OFDM. Ceci a pour effet de dégrader la qualité des transmis-
sions de tout le systeme.

Dans la littérature, plusieurs travaux ont été proposés pour la réduction du PAPR dans
les systemes MIMM@FDM [10][11][24][26][27]. Dans notre cas d’étude, nous nous sommes
intéressés a la réduction du PAPR avec la méthode TR, comme une continuité des travaux
présentés dans le chapitre 3. Dans [8][@lteur a proposé d’implémenter la méthode TR a
I’aide de I’algorithme d’optimisation SOCP, pour un systtme MIMO-OFDM (2x2) en boucle
ouverte. Le schéma proposé est basé¢ sur 1’utilisation des codes spatio-temporels d’Alamouti
(STBC : Space Time Block Code). Dans [28][29], un autre schéma a été proposé pour le
méme cas (MIMO-OFDM (2x%2)), en se basant sur les codes dpafienticls d’Alamouti
(SFBC : Space Frequency Block Code). Ces deux approches consistent principalegnent a r
duire conjointement le PAPR sur chaque branche du systeme MIMO, afin de limiten-la co
plexité d’implémentation de la méthode TR. Cependant, les codes d’Alamouti sont optimisés
pour des systemes MIMO (2x2), ce qui restreint la généralisation de ces deux s€@wmas.
cernant l'application de la méthode TR dans des systemes MIMO en boucle fermée, peu de
travaux sont disponibles sur cette problématique. On peut cependant citer [25], ou la méthode
TR a été implémentée dans un systeme MIMO-OFDM multi-utilisateurs. Globalement, les
approches proposées dans la littérature se limitent a la réduction du PAPR avec les différents
schémas d’implémentation de la méthode TR. Cependant, 1’objectif de cette méthode’est
pas seulement la réduction du PAPR, mais aussi I’amélioration de la qualité de transmission
en présence des non-linéaritiesl’amplificateur. Toutefois, ce point n’a pas été étudié dans
les travaux cités précédemment.

Une chaine de transmission MIMO-OFDM en boucle fermée dédiée aux contdaus mu
timédia scalables* comprenant un canal de transmission réaliste a été développéeaau labor
toire XLIM-SIC de I’Université de Poitiers. Dans ce chapitre, nous nous appuyons sur cette
chainepour implémenter la méthode TR basée sur I’algorithme du gradient conjugué. En plus
des distorsions apportées par le canal, nous considérons également la non-linéarité de
I’amplificateur de puissance, décrit par un modele présenté dans le chapitre 3 (section 3.3.1,
modele 1).

* Le concept de scalabilité consiste & hiérarchiser en ofilrgatance les flux résultant ducodage d’un
objet multimédia (image ou vidéo). Cela permet au décodeur de reconstruire 1’objet méme s’il ne dispose pas
de tous les flux.
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La présente étude est une continuité du chapitre pnécéderansposant la méthode TR d’un
systeme SISO sur un systeme MIMWDDM dédié a la transmission d’une image JPWL
(JPEG Wireless). Notre objectif est d’évaluer, dans des conditions de transmission réalistes,
I’impact de la réduction du PAPR par la méthode TR sur I’amélioration du TEB d’une part,
puis sura qualité visuelle des images d’autre part.

Dans les sections suivantes, nous allons tout d’abord introduire les syst¢emes MIMO-
OFDM en boucle ouverte et en boucle fermée, en nous focalisant sur les techniques de préco-
dage. Ensuite, nous peaterons le schéma d’implémentation de la méthode TR dans un sys-
teme MIMO-OFDM précodé. Nous rappellerons également les principes de la stratégie de
transmission d’images dans un systétme MIMO-OFDM précodé et nous justifierons le choix
du précodeur utilisé. Par la suite, nous étudierbnapact de la non-linéarité de
I’amplificateur de puissance sur la qualité de transmission en termes de TEB et de PSNR,
avec le précodeur choisi. En fin de chapitkeys présenterons 1’amélioration de la qualité de
transnission apportée par 1’application de la méthode TR avec des résultats et des discus-
sions.

4.2 Systemes MIMO

Dans cette section, nous allons donner plus de détails sur les systemes MIMO a savoir
les systemes MIMO en boucle ouverte et les systemes MIMO en boucle fermée.

4.2.1 Systemes MIMO en boucle ouverte

Ces systemes se basent uniquement sur la connaissance de la CSI du canal au niveau
du récepteur. Les informations sur le canal ne sont donc pas transmises a I'émetteur. Plusieurs
schémas de transmission peuvent gtoposés, selon que 1’on souhaite augmenter le débit de
transmission, la robustesse, ou établir un compromis entre les deux.

4.2.1.1 Augmentation du débit de la transmission

L’objectif est d’augmenter la capacité du systeéme par un multiplexage spatial entre les
différentes antennes émettrices et réceptriCes. a pour effet d’augmenter les symboles de
données a émettre simultanément. Ces systémes sont généralement baséstsciture de
Foschini [12], désignée souvent par I’appellation LST (Layered Space Time). La figure (4.1)
montre un exemple de cette architectureXoveprésente les symboles émis.

Figure 4.1.Exemple d’une architecture LST a deux antennes

Dans ce type d’architecture, I’augmentation du nombre d’antennes a I’émission et a la récep-
tion permet une amélioration de la capacité de tout le systéme, tout en garantissant un TEB
faible.
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4.2.1.2 Augmentation de la robustesse

Ces systémes sont basés sur I’exploitation de la diversité en introduisant un Codage
Spatio-tempore{CST). L’intérét est d’augmenter la robustesse de la transmission, en exploi-
tant les différentes voies du systtme MIMO. On peut citer a titre d’exemple le code
d’Alamouti, connu aussi sous I’appellation STBC (Space Time Block Code). Le schéma de
principe de ce code est montré sur la figure (4.2).

Figure 4.2. Principe du code STBC

Le principe du code STBC est basé sur un découpage des synibal&mettre en bloc,

avant d’appliquer a la fois un multiplexage spatial et temporel. Ce schéma permet ung-au
mentation significative de la robustesse. Cependant le débit de transmission dans ce cas est
équivalent &elui d’un systeme SISO simple. Les codes d’Alamouti sont limités a des sys-

temes MIMO avec deux antennes émettrices et deux antennes réceptrices. Par la suite ces
codes ont été généralisés par Tarokh [13], pour utiliser plus d’antennes.

4.2.1.3 Compromis entre débit et robustesse

Afin de garantir une exploitation efficace des systemes MIMO, plusieurs codes ont été
proposés dans la littérature [14]. L’intérét de ces codes est de maintenir a la fois une bonne
robustesse avec un bon débit de transmission. Nous pouvons citer a titre d’exemple les codes
algébrigues DAST (Diagonal Algebraic Space Time) [15] et TAST (Threaded Algebraic
Space Time) [16]. Pour plus d’informations, le lecteur peut se référer a [17].

4.2.2 Systemes MIMO en boucle fermée

Les systemes MIMO en boucle fermée sont basés sur une connaissance de la CSIl du
canal obtenue par une voie de retour entre le récepteur et I’émetteur. Cette connaissance de la
CSI permet une optimisation de la transmission, tout en considérant les variations du canal
pendant la durée de la commuiion. Cette opération d’optimisation est réalisée a 1’aide des
algorithmes de précodage. L utilisation de ces précodeurs permet une décomposition du canal
MIMO en plusieurs canaux SISO hiérarchisés et décorrélés. Cela permet ainsi d’enrichir les
performances du systeme MIMO en termes de robustesse, de débit, et de qualité de service.
Dans cette étude, nous considérons une connaissance de la CSI au niveau de I’émetteur (Tx-
CSI), pour un systeme MIMO composé de &tennes émettrices e ldntennes réceptrices.
Aprés I’opération de précodage, on obtient b sous-canaux SISO indépendants tel que min
(N1, NR).
En général, le vecteur des symboles recus Y [bx1] dans un systéme MIMO précodé a bande
étroite peut étre exprimé par :
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Y = GHFX + GN (4.1)

avec X [bx1] le vecteur émis des symboles utiles, kk[W] la matrice du canal, F [¥b] la
matrice de précodage, G [bxNa matrice de décodage et N [1xb] le vecteur de BBAG.
A I’émission, la contrainte suivante doit étre respectée :

trace(FF*) = P, (4.2)

ou Ryest la puissance totale disponible a I’émission.
La transformation du canal MIMO en plusieurs sous-canaux SISO est effectuée en trois étapes
principales [1] [2], en se basant sur des opérations matricielles :

1. Traitement du bruit, en le rendant indépendant et identiquement distribué de variance
unitaire (blanchiment de bruit)

2. Diagonalisation de la matrice du canal H, en appliquant une décomposition en valeur
singuliere SVD (Singular Value Decomposition)

3. Réduction de la taille de la matrice H a bxb, qui correspond au hombre de sous-canaux
SISO.

Afin de réaliser la transformation de la matrice H, les matrices de précodage et désmtag
décomposées sous la forme :

F = E,F, et G = G4G, (4.3)

Le couple (F,G,) permet de blanchir le bruit et diagonaliser la matrice H. Tandis que le
couple (R, Gq) permet d’optimiser le systétme MIMO selon un critére visé [4]. La figure (4.3)
illustre le principe d’un systéme MIMO avec précodage.

Tx-CSlI
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Optimisatio Canal MIMO virtuelH, = G HF,

Figure 4.3.Systeme MIMO avec précodage [4]

Apres cette opération, 1’équation (4.1) peut étre réécrite sous la forme suivante :
Y =G4H,F3X + G4N, (4.4)

avec H = G/HF, la matrice virtuelle du canal et NG,N le bruit virtuel avec une matrice de
corrélation R=lp.

Dans cette nouvelle équation, nous devons également respecter la contrainte sur la puissance
d’émission Py, tel que trace (fFq )=Po.

La matrice H (bxb) est une matrice diagonale du canal virtuel, comprenant des valeurs sing
lieres positiveso; de la matrice du canal H rangées par ordre décroissant :
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H, = diag(oy, 0y, ...,0) (4.5)

A partir de ces valeurs singuliéres, on définit le gain totid canal MIMO [30][31]:

(4.6)

aveco;’ le RSB de chaque sous canal SISO i.

Les deux matrices de précodage et de décodage & permettent de réaliser le précodage
linéaire du systeme MIMO. On peut distinguer deux familles de précodeurs selon laaédiagon
lité ou la non-diagonalité de ces deux matrices, nommeés respectivement les précodeurs diago-
naux et les précodeurs non-diagonaux. Grace a cette représentation, nous considérons un d
codage basé sur le MV (Maximum de Vraisemblance). Ainsi, la matrice de décogage G
n’aura aucune influence sur les résultats, tel qu’il a ét¢ démontré dans [1].

4.2.2.1 Précodeurs diagonaux
Les précodeurs diagonaux présentent des matrioetsGy diagonales, tel que :

F; =diag(fy, ..., fp) et Gy = diag(gy, .-, 9p) (4.7)

Cette diagonalité se traduit par une décorrélation entre les différents sous-canaux SISO. Le
principe d’un précodage diagonal est illustré sur la figure (4.4).

1_19(:)_,_>'Y1 My st

Y; = gio;f X; + gn,, aveci=1,..,b
et g; = 1 pour undécodage MV

XI-\: ( ) | ( ) () YbE MV Ex*b
| | |

Allocation  Gain du Bruit
de la canal virtuel
puissance

Figure 4.4. Principe d’un précodage diagonal

Les précodeurs diagonaux présentent 1’avantage de réduire la complexité de décodage par
MV de M? & M xb oi M est le nombre d’états de la modulation utilisée. L’allocation inégale
de la puissance entre les différents sous-canaux est réalisée selon les coeffidiemntsen
optimisant un critere précis. Selon ce critére a optimiser, nous poaviore d’exemple dis-
tinguer plusieurs précodeurs diagonaux :
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e Maximisation de la capacité d’un systeme MIMO, en utilisant le précodeur Water-
Filing (WF) [1][2][22]

e Minimisation de ’erreur quadratique moyenne, en utilisant le précodeur MMSE (Mi-
nimum Mean Square Error) [1][2][22]

e Minimisation du TEB en utilisant le précodeur MBER (Minimum Bit Error Rate)
[1][2][23]

4.2.2.2 Précodeurs non-diagonaux

Comme leur nom I’indique, les précodeurs non-diagonaux ne présentent pas ure m
trice de précodage diagonale.

Fy # diag(fy, ..., fp) (4.8)
La figure (4.5) illustre le schéma bloc d’un précodeur non-diagonal.
H, Ny

5 i E—N\vlll_i
% ‘1’ : I :Yl A

I
I ry !
| ry !
Fq | : | : MV
: o !
1 |
: Ob 1 : va |
1 |
1 | *
Xb; | ( ) ! |; ( ) :Yb S X%b
I Ly :
e o - - o — —I
Solution  Gain du Bruit
_hon- canal virtuel
diagonale

Figure 4.5.Principe d’un précodage non-diagonal

Contrairement aux précodeurs diagonaux, la complexité du décodage MV pour les précodeurs
nondiagonaux n’est pas réduite et elle est égale a MP. Cependant, le critére de non-
diagonalité offre un degré de liberté supplémentaire qui peut modifier la forme des @onstell
tions recues. Parmi les précodeurs non-diagonaux, nous pouvons citer le précodewr max-d
et son extension Exgh qui sont basés sur la maximisation de la distance minimale deda con
tellation a la réception [1][2]. Pour le lecteur désireux d'approfondir ces aspects, les références
[1][2][3][4][22] offrent des études détaillées sur les différents précodeurs (diagonaux et non-
diagonaux).

135



CHAPITRE4. EXTENSIONDE LA METHODETR A UN CONTEXTEMIMO-OFDM DE
TRANSMISSIOND'IMAGES

4.3 La méthode TR dans un systeme MIMO-OFDM préecodé
4.3.1 Systéme MIMO-OFDM

L’exploitation de la diversité spatiale par les systtmes MIMO permet d’améliorer les
performances de la transmission, en particulier dans des environnements multi-trajets. Cepen-
dant, le temps symbole dans ce type d’environnement doit étre largement supérieur au plus
long trajet (plus grand retard) afin d’éviter les interférences entre les symboles recus. Cela a
pour conséquence de réduire la bande passante du canal MIMO. La solution a ce probleme
consiste en I’association du systtme MIMO avec la modulation OFDM. Cette approche a
permis d’exploiter conjointement les avantages du systtme MIMO et de la modulation
OFDM, tout en garantissant un débit élevé avec une bonne robustesse.

Malheureusement, les systemes MIMO-OFDM sont aussi sensibles a la non-linéarité
des dispositifs électroniques, en particulier I’amplificateur de puissance a cause du probléme
de valeurs élevées du PARRgs a I'utilisation de la modulation OFDM. Ceci a pour effet de
dégrader la qualité de transmission de tout le systeme.

4.3.2 Définition du PAPR des systemes MIMO-OFDM

Dans un systeme MIMO-OFDM, le signal émis est transmis sur plusieurs voies. Afin
d’éviter la non-linéarité de I’amplificateur, le PAPR du signal sur chaque voie doit étre aussi
faible que possible. Le PAPR d’un syst¢tme MIMO noté PAPRvmo est défini par le max
mum des PAPR calculés sur chacune des voies constituant I’émetteur MIMO. Donc, on peut
écrire [19] :
PAPRMIMO = maX1<isNT PAPRl (49)

avec PAPRIe PAPR mesuré sur la voie i et M nombre total des voies du systeme MIMO.

4.3.3 Implémentation de la méthode TR

Dans un contexte de réduction du PAPR par la méthode TR dans un systéme SISO, on peut
écrire :

min.PAPR(x(t) + c(t)) (4.10)

avecx(t) le signal dont on souhaite réduire son PAPR(&t le signal correcteur obtenu par
optimisation.
Cette formule est identique a celle présentée dans le chapitre 2 section (2.3.1). &ar cons
guent, on peut écrire :

x+c=IFFT(X +C) (4.11)

Cette écriture permet de montrer I’avantage de la compatibilité descendante de la méthode

TR. En effet, le récepteur n’a pas besoin d’étre modifié pour reconstruire les données utiles du

signal x(t). Le principe de la méthode TR a été détaillé dans le chapitre 2 section (2.3).

Le schéma le plus simple pour réduire le PAPR dans un systeme MIMO-OFDM prénedé co
siste @ implémenter indépendamment la méthode TR sur chaque voie SISO (suite a I’étude
présentée dans le chapitre 3). Ce principe est montré sur la figure (4.6). Pour des raisons de
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lisibilité, nous avons volontairement dissocié le bloc représentant la modulation OFDM de la
méthode TR méme si, dans le principe, ces deux blocs peuvent étre fusionnés.

— Modulation Mod Méthode
Flux binaire numérique > —>| OFDM [ TR ] A
i bingire s| Modulation >| Précodeur > o'\l":%‘fvl 5| Méthode 5],
numérique MIMO TR
] I 1 !
| [ I !
- Mod Méthode
Modulation O ] PA
Flux binaire > numérique i _)| OFDM i R >—Y

Figure 4.6.Application de la méthode TR sur chaque voie dans un systeme MIMO-OFDM
précodé

Les gains en réduction du PAPR sur chaque voie du systeme MIMO seront alors équivalents
au gain de réduction du PRRI’un systéme SISO. Dans ce chapitre, nous avons opté pour le
schéma présenté sur la figure (4.6).

4.4 Stratégie de transmission d’images dans un syst¢éme MIMO-
OFDM precodé

L’intérét principal d’une stratégie de transmission est de garantir une bonne qualité de
service, tout en respectant les ressources disponibles (bande passante, débit, puissance...). La
connaissance de la CSI dans un systeme MIMO en boucle fermée permet de décomposer vi
tuellement le canal MIMO en plusieurs sous-canaux SISO, en se basant sur les précodeurs.
Dans cette section, nous rappelons le principe d’un schéma robuste pour les transmissions
d’images JPWL sur un canal MIMO sans fil [4]. Cette stratégie exploite conjointement la hié-
rarchisation de flux d’images offerte par le décodeur JPWL et les caractéristiques d’un sys-
teme MIMO précodé.

4.4.1 Le codeur JPWL

Le JPWL est un standard pour coder les images a usage industriel ou scientifique, créé par
le comité JPEG (Joint Photographic Experts Group) [20][21]. Son fonctionnement est basé
principalement sur les deux codeurs créés auparavant a savoir le codeur JPEG et le codeur
JPEG 2000 [20]. Contrairement a ces deux derniers, le JPWL intégre de nouvelles fanctionn
lités afin de garantir la robustesse des transmissions d’images sur des canaux sans fil a fortes
perturbations. Parmi ces fonctionnalités, nous pouvons citer :

e Une protection supplémentaire des données d’entéte avec I’intégration d’un code cor-
recteur d’erreurs (CEE)
e La possibilité de localiser les erreurs résiduelles dans le flux des données codées

e La description du degré de sensibilité des différentes parties du flux des données aux
erreurs de transmission
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Ces nouvelles fonctionnalités permettent d’améliorer davantage la robustesse de la transmis-

sion d’images. Ainsi, une stratégie supplémentaire de protection UEP (Unequal Error Brote

tion) peut étre mise en place, en offrant une redondance plus importante aux données sen-
sibles telles que les entétes. De plus, le codeur JPWL permet de décomposer hiérarchiguement
I’image a transmettre en plusieurs couches de qualité. Ce principe est montré sur la figure
(4.7), pour une image codée en trois couches de qualité.

Premiére couche Deuxiéme couche Troisiéeme couche
qualité de base d’amélioration d’amélioration

Figure 4.7.Décomposition hiérarchique en trois couches d’une image par le JPWL

Cette décomposition scalable offre un degré supplémentaire de protection de 1’image a trans-
mettre sur un canal MIMO précodé.

4.4.2 Précodeur CBP

Dans [4], I’auteur a présenté un nouvel algorithme de précodage appelé CBP (Content
Based Precoder) pour les systtmes MIMO, développé au laboratoire XLIM-SIC de
I’Université de Poitiers. L algorithme proposé a été congu principalement pour la transms-
sion d’un contenu multimédia scalable (par exemple une image) sur un systeme MIMO en
boucle fermée. Contrairement aux précodeurs présentés, cet algorithme permet d’optimiser
conjointement les différents parametres de la chaine de transmission (ordre de la modulation,
la capacité de corrections de CEE et les coefficigntes différents sous-canaux SISO). Or,
une stratégie UPA (Unequal Power Allocation) peut étre adoptée, en allouant la puissance
successivement sur chaque sous canal selon le RSB fourni par la CSI du canal. De plus, la
puissance allouée sur chaque sous canal est réglée afin d’atteindre une qualité du service pré-
senté par un TEB cible. Cela a pour objectif de décoder correctement le flux d’image regu sur
chaque voie. Les coefficients de précodagde cet algorithme peuvent étre déterminés en
fonction d’un TEB cible sur chaque voiésuivant la formule suivante [4]:

2
(M- 1) - (1 ~ TEBC,i\/MZO.gzMiﬂ (4.11)

f.2 =
T 2(JM; - 1)
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Nous pouvons remarquer que cet algorithme calcule les différents coeffjgidpetta matrice
Fyen fonction du RSBo?) de chaque sous canal SISO, de I’ordre M; de la modulation MAQ
et du TEB cible. La figure (4.8) illustre la relation entre ces différents parametres.

L

MAQ-4
-~~~ MAQ-16|"
---- MAQ-64

TEB; = 10°
TEBc; = 10° |

0.9~

0.6~

0.5~

0.4

0.3

7

Coefficient de précodage

10

RSB en dB

Figure 4.8.Evolution des coefficients de précodage en fonction du RSB, de 1’ordre de la mo-
dulation et du TEB cible [4]

A partir de cette figure, nous pouvons déterminer la quantité de puissance nécessaire a fournir
qui permet d’atteindre un TEB cible donné, suivant un RSB particulier. Pour un RSB et un

ordre de modulation donnés, 1’augmentation de la puissance a allouer (dont la pondération est

le coefficient de précodage) conduit a une diminution de la valeur du TEB cible. Dans ce qui
suit, nous allons considérer le méme TEB cible et le méme ordre de la modulation sur toutes
les voies.

4.4.3 Schéma de transmission

Le schéma de transmission proposé dans [4] integre conjointement les critéres du co-
deur JPWL et les caractéristiques d’un systtme MIMO précodé. Ce schéma exploite la saal
bilité de flux d’image et la hiérarchisation des sous-canaux SISOapla mise en place d’une
stratégie d’allocation de puissance UPA. La figure (4.9) illustre le principe de la stratégie-pr
posée.
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COUCHE APPLICATION COUCHE PHYSIQUE
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Figure 4.9.Principe de la stratégie de transmission proposeée [4]

Le codeur JPWL permet de décomposer I’image en b couches de qualité, ordonnées décrois-

sement selon leur importance. Ainsi, le canal MIMO précodé est composé de b sous-canaux
SISO classés par ordre décroissant selon leur valeur de RSB. La stratégie de transmission
consiste alors a répartir hiérarchiquement les couches de qualité sur I’ensemble des sous-
canaux SISO.

4.4.4 Performances du schéma de transmission

Dans cette section, nous présentons 1’évaluation par simulation des différents précodeurs dans
un systeme MIMO (4x4).

4.4.4.1 Parametres de la couche application

Dans le cadre de cette évaluatiooydtransmettons les images Caps et Monarch d’une réso-

lution 768x 512 pixels (figure 4.10), codées avec le codeur JPWL.

Ces deux images ont été choisies parce qu’elles présentent un contenu riche en couleurs avec

une résolution relativement importante. Ces images ont été codées en 4 couches de qualité
hiérarchisées par ordre d’importance décroissante, a I’aide du codeur JPWL, selon le systéme

de transmission MIMO (4x4). Chaque couche présente un débit de 0.25bpp (bit par pixel).
Selon le JPWL, les images sont codées en une seule tuile intégrant ainsi les différemtes prote
tions pour I’entéte principale, I’entéte de tuile et les entétes de paquets.
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a. Image Caps b. Image Monarch

Figure 4.10.Images transmises d’une résolution 768x 512 pixels.

Le code Reed Solomon RS(37,32) a été utilisé, offrant ainsi la redondance la plus faible parmi
les codes du standard JPWL. Afin de permettre de décoder les imagésinies d’entéte
(main header et tile-part header) sont transmises avec la premiére couche (couche de base). La

répartition des différentes couches est montrée sur la figure (4.11).
Sous-canaux SISO
hiérarchisés

1°® couche I 2°™ couche I 3™ couche I 4™ couche I
Tile-part Données de®® Données de®%"®
header header couche couche
0,25bpp ! | '
' >! 0,5bpp ! X
1

> 0,75bpp

v

1lbpp

~
>

Figure 4.11.Répartition des différentes couches JPWL sur les 4 sous-canaux SISO [4]

4.4.4.2 Paramétres de la couche physique

Dans notre étude, nous avons considéré un systeme MIMO-OFDM (4x4) en boucle
fermée. La chaine de transmission complete est montrée sur la figure (4.12).
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Figure 4.12.Chainede transmission d’images JPWL sur un canal MIMO (4x4) précodé

L’opération de diagonalisation permet d’avoir 4 sous-canaux SISO. Les différentap
rametres de la modulation OFDM (nombre des sous-porteusesiglacement, durée d’un

symbole OFDM) ont été définis selon la norme IEEE 802.11n. Nous considérons également
une modulation 16-QAM sur chaque sous-canal SISO. Pour les codes correcteurs,inous util
sons le code de RS (37,32) intégré directement dans la norme JPWL. Par conséquent, la taille
binaire de chaque couche comprenant les données utiles et de redondance ne dépasse pas 10
bits. Le TEB cible avant décodage canal qui permet un décodage correct de 1’image regue a

été fixé & 2.9 x 10 Il a été démontrdans [4] que cette valeur permet d’obtenir un TEB de

10° aprés le décodage canal, suivant les capacités du code RS (37, 32).
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4.4.4.3 Rappel des résultats essentiels

a. Résultats sur un canal statistique

Nous allons tout d’abord rappeler 1’évaluation des performances des différents préco-
deurs sur un canal statistique de Rayleigh [4]. Le canal statistique offre la possibilité de tester
de nombreuses configurations selon 1’état du canal par le biais des valeurs du RSB. Les résul-
tats sont affichés en termes de TEB moyen sur la figure (4.13). Pour précision, le TEB moyen
est calculé selon la formule suivante :

i=1 TEB,
TEBmoyen = =———— (4.12)
avecTEB;la valeur du TEB sur la voigetv < 4le nombre maximum des voies a exploiter
par le précodeur.

100 B r r 2 r
—o— MMSE | T
— MBER |1
10" >~ - —% E-dmin |-
SS==— === = — CBP
RN
I R SN
o S
o 2 )
o 10 =5
10° \ B =%
10—4.

0 5 10 15 20 25 30
RSB en dB

Figure 4.13.Résultats de TEB moyen des différents algorithmes de précodage [4]

Nous pouvons constater que globalement le CBP offre des performances médiocres en termes
de TEB moyen, comparé aux TEB des autres précodeurs. Pour des faibles valeurs du RSB
(RSB < 15 dB), le CBP présente les plus mauvaises performances. A partir de cette valeur du
RSB, la courbe de TEB du CBP converge vers celles des précodeurs MMSE et MBER. Nous
pouvons également remarquer que les performances du précodeur non-diagapauk-d
passent celles des autres précodeurs. La non-diagonalité de ce dernier offre un degré de liberté
supplémentaire ce qui ameéliore le résultat. Les mauvais résultats offerts par le CBP
s’expliquent par la stratégie d’allocation de puissance du CBP comparée avec celles des autres
précodeurs. Pour plus d’illustrations, nous avons affiché sur la figure (4.14), le TEB sur

chaque voie.
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Sur cette figure, nous pouvons voir que le précodeur CBP alloue la puissance successivement
sur chacun des sous-canaux afin de garantir un décodage correct de chaque aoeicte reg
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Figure4.14.Evolution du TEB par sous-canal pour les différents précod

I’image, contrairement aux autres précodeurs. De plus, la hiérarchisation offerte par le JPWL

impose que le décodage d’une couche d’indice 7 nécessite le décodage correct des couches

d’indice inférieur ai. Dans des mauvaises conditions de transmission (RSB < 5 dB), le CBP

alloue toute la puissance sur le premier sous-canal, en sacrifiant les autres sous-canaux. Cela

permet d’assurer le décodage correct du premier flux d’une part. D’autre part, le TEB moyen
résultant est mauvais étant donné que les autressous: sont sacrifiés. L’amélioration des
conditions de transmission par I’augmentation du RSB permet au CBP d’utiliser les autres
sous-canaux, tout en garantissant une bonne qualité de transmission.
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b. Résultats sur un canal réaliste

Nous utilisons le simulateur CRT en 3D présenté dans le chapitre 3 (section 3.4.2.1),
pour modéliser le canal de transmission. Rappelons que cet outil fournit la réponke impu
sionnelle du canal dans I’environnement simulé. Nous considérons la scene de la figure
(4.15.a) qui correspond a une zonecdmpus de I’Université de Poitiers, ou les batiments
sont représentés en vue de dessus par des rectangles rouges. La simulation est réalisée pour un
systeme MIMOdans laquelle 1’émetteur est fixe et le récepteur se déplace le long d'unetra-
jectoire rectiligne de 138 m avec une vitesse de 5 m/s. Les conditions de transmission varient
entre mauvaises (zone 1), moyennes (zone 2 et 4), et bonnes (zone 3) selon la position du
récepteur sur la trajectoirka figure (4.15.b) montre 1’évolution des conditions de transmis-
sion selon le gain du canal ¢ défini par 1’équation (4.6).

Zone1! Zone?2
2 :
£ g~
L o :
. 'o 18 T
/A Emetteur Mm/IO s |
; < 16 I
~ X |
(5 ! N
IS O 14
g vy
’l =12 f : A
g | o
‘Récepteur MIMO S 10+ : E E
'g ! | 1
hy c 8 : : :
[0 1 1 |
Batiments o 6 | | |
Position sur ! ! !

0 500 1000 1500 2000
Position sur la trajectoire du récepteur (xA)

(@) (b)
Figure 4.15. (a). Environnement de transmission (b). Evolution du gain de canal MIMO [3]

% |a traiectoire 0‘

Afin d’évaluer les performances visuelles des différents précodeurs, nous utilisons la métrique
PSNR (Peak Signal to Noise Ratio). Ceti&rique permet d’évaluer la qualité visuelle d’une
image. Pour des échantillons codés sur 8 bits, le PSNR est exprimé par :

2552
PSNR = 10logy, (E 5 M) (4.13)

avec EQM (Erreur Quadratique Moyenne) exprimée par :

T
~

EQM = Xii— U) (4.14)

:1 =1

avec X les échantillons pixels recus aprés décodage, X les échantillons pixels émis, H et L
sont respectivement le nombre d’échantillons en hauteur et en largeur de I’image.

Selon la scéene de la simulation présentée par la figure (4.15.a), nous disposons de 2300
images recues correspondant aux 2300 positions de récepteur sur la trajectoire. Les résultats
ont été moyennés avec un fenétrage glissant d’une taille de 20 valeurs [4]. Cela permet de
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lisser les courbes tout en conservant le comportement général des résultats. La figure (4.16)
présente les résultats de PSNR pour I’image Caps et ’image Monarch.

Zone 1 Zone 2 Zone 3 Zone 4 Zone 1 Zone 2 Zone 3 Zone 4
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Figure 4.16.Evolution du PSNR avec différents précodeurs sur un canal réaliste [4]

A partir de cette figure, nous remarquons des résultats contradictoires avec les courbes de
TEB moyen présentées par la figure (4.13). Cela s’explique par la stratégie d’allocation de
puissance adoptée par chaque précodeur. Par conséquent, nous remarquons que globalement,
I’algorithme de précodage CBP offre des meilleurs résultats en termes de PSNR. Dans des
conditions de transmissions mauvaises (zone 1), le CBP permet de maintenir un pésultat e
ploitable & la réception contrairement aux autres précodeurs. Dans cette zone, le CBP alloue
toute la puissance disponible a la premiére couche de qualité (couche de base) transmise sur le
premier sous canal. Cette puissance allouée permet d’atteindre le TEB cible nécessaire pour

décoder caectement la premiére couche de I’image. Cependant, les autres précodeurs exploi-

tent aux moins deux sous-canaux simultanément sur cette zone. Il en résulte que la puissance
attribuée au premier sous canal (correspondant & la couche de base) ne pednetipds

ce TEB cible. Lorsque les conditions de transmission sont moyennes (zones 2 et 4), le CBP et
le WF offrent des performances similaires, contrairement aux autres pécodeurs.
L’amélioration des conditions de transmission permet au CBP d’exploiter simultanément

deux sous canaux, en transmettant deux couches de qualité (une couche de base et une couche
d’amélioration). Les autres précodeurs essaient d’exploiter trois a quatre sous-canaux, ce qui
explique les résultats affichés. Dans de bonnes conditions de transmission (zone 3; les pr
codeurs diagonaux ainsi que le CBP affichent des performances équivalentes. Dans cette
zone, les 4 sous-canaux sont exploités, en transmettant 4 couches de qualité, ce qui explique
le bon résultat en termes de PSNRilgorithme de précodage CBP proposé dans [4] permet
globalement de garantir des bonnes performances de robustesse, dans des conditions de
transmissions différentes.

Dans la suite de ce chapitre, le précodeur CBP sera adopté comme une stratégie @ge transmi
sion d’images.
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4.5 Amélioration de la qualité de transmission

4.5.1 Impact de la nondinéarité de I’amplificateur sur la qualité de transmission

Dans cette section, nous étudions 1’impact de la non-linéarité de 1’amplificateur sur la
transmission dmage. Nous considérons le précodeur CBP pour la transmission d’une image
JPWL, avec la méme configuration que celle utilisée pour le systtme MIMO-OFDM (4x4)
présenté dans la section précédente (figure)4Ek2pratique, le nombre d’amplificateurs a
utiliser a 1’émission correspond au nombre de sous-canaux SISO. Le modéle de
I’amplificateur sur chaque voie est décrit par une conversion AM/AM, sans prendre en
compte le déphasage AM/PM. Ce modéle a été présenté dans le chapitre 3 (section 3.3.1, mo-
dele 1). Rappelons que dB d’IBO pour cet amplificateur correspond a une puissance
d’entrée égale a 20 dBm. Afin de voir DI’effet de la caractéristique non-lin€aire de
I’amplificateur ainsi que son gain d’amplification sur la qualité de transmission, nous avons
également considéré deux amplificateurs idéaux. Le premier amplificateuP@hadéal 1)
posséde un gain d’amplification unitaire (G = 0 dB) et le deuxieme modéle (ndA idéal 2)
a un gain identique au gain de I’amplificateur non-linéaire G= 6.33 dBdans la zone de liaé
rité). Le nouveau schéma de transmission intégrant les PA est montré sur la figyre (4.17

Les traitements réalisés sur cette chaine sont identiques a ceux de la chaine précédente
(figure 4.12). Le précodeur CBP permet de déterminer le nombre de sous-canaux S$5O néce
saire a la transmission par le biais de la CSI du canal, sans considérer la non-linéarité de
I’amplificateur. De plus, le PA idéal 1 n’influence pas le fonctionnement du précodeur CBP.
Par conséquent, nous cons@éns les résultats obtenus avec ce modéle comme des résultats
de référence pour la comparaisbramplificateur non-linéaire et le PA idéal 2 permettent en
effet d’augmenter la puissance d’émission sur chaque voie, sans modifier le nombre des sous-
canaux SISO. Cela signifigie la puissance totale disponible a 1’émission aprés amplification
est supérieure & (donnéepar 1’équation 4.2). Cette configuration permet d’étudier I’impact
de la nonknéarit¢ de 1’amplificateur sans modifier la stratégie de transmission de 1’image
mise en place par le précodeur CBP.
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Figure 4.17.Transmission d’image JPWL en présence de I’amplificateur

Pour voir I’'impact de la non-linéarit¢ de 1’amplificateur, nous avons fait varier le niveau de
puissance du signal d’entrée, sur chaque sous canal SISO. Cela se traduit par ’application de

plusieurs reculs exprimés en IBO (dB), a I’entrée du modele d’amplificateur. Pour chaque

valeur d’IBO, nous avons calculé le TEB moyen et le PSNR correspondants. Nous avons éga-

lement calculé ces résultats pour les deux amplificateurs idéaux. Les résultats du PSNR sont
moyennés avec une fenétre glissante d’une taille de 20. Tandis que les résultats de TEB sont
moyennés avec une fenétre glissante d’une taille de 400, tout en conservant le comportement

global des différentes courbes. Ces valeurs ont été déterminées par simulation aprés plusieurs
tests.

La figure (4.18) montre les résultats de simulation en termes de TEB moyen (voir équation
4.12) des 4 sous-canaux SISO pour les images Caps et Monarch. Rappelons que ¢e TEB co
respond a celui avant le décodage canal.
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Figure 4.18.Résultats de simulation en termes de TEB en présence de la non-linéarité de
I’amplificateur

Nous constatons tout d’abord un écart uniforme entre les courbes du TEB (courbes marron et

magenta) des deux amplificateurs idéaux (PA idéal 1 et PA idéal 2). Cet écart s’explique par

la différence entre les gains des deux amplificateurs. Nous remarqusinguden présence

de ces deux amplificateurs idéaux (PA idéal 1 et PA idéal 2, sans non-linéarité), |&-CBP d
termine le nombre des couches de qualité a transmettre selon 1’état du canal de transmission.

Suivant les conditions de transmission, le CBP alloue successivement la puissance sur chaque
sous canal SISO, tout en assurant que le TEB cible soit atteint avant de transmettre une nou-
velle couche. S’il reste une partie de puissance non allouée, le CBP I’attribue a un nouveau

sous canal SISO, méme siclandition du TEB n’est pas vérifiée (uniquement pour cette nou-

velle couche). Dans le cas ou le nombre maximum des sous-canaux est atteint, le CBP ren-
force le premier sous-canal (transmettant la couche de base) en lui rajoutant la puissance re
tante. Ce foctionnement est illustré sur la figure (4.19) avec 1’amplificateur PA idéal 1.
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Figure 4.19.1llustration du fonctionnement du précodeur CBP avec I’amplificateur PA
idéall

Suite a cela, nous pouvons voir que le TEB (courbes marron et magenta) est globalement
meilleur dans des conditions de transmission mauvaises ou moyennes (zones 1, 2 et 4). Dans
des bonnes conditions de transmission (zone 3), le préocodeur CBP transmet simultanément 4
couches de qualité sur les 4 sous-carfd®0. Dans cette configuration, le TEB cible n’est

pas assureé sur la quatrieme voie, ce qui pénalise le TEB moyen. Dans les autres zones, le CBP
transmet moins de couches de qualité.

En présence du modele non-linéairel’denplificateur, cette stratégie de transmissionpado

tée par le CBP n’est pas modifiée (le calcul de la CSI est toujours fadlon 1’état du canal).

On remarque que globalement le TEB est meilleur avec IBO égal & et 2 dB, comparé

au TEB avec I’amplificateur PA idéal 1Dans ce cas, le gain d’amplification est plus impor-

tant, ce qui améliore les résultats.

En cas d’IBO égal a — 4 dB, I’effet de la non-linéarité de ’amplificateur est trés sévere. Cette
non-linéarité contribue a la dégradation du TEB moyen, dans des conditions de transmission
moyennes ou mauvaises (zones 1,2 et 4). Dans de telles conditions, le CBP exploite moins de
couches de qualité tout en garantissant le TEB cible sur chacune des voies. Il en résulte que le
TEB moyen est dégradé essentiellement par lalinéaxité de I’amplificateur. On remarque

que le TEB est plus dégradé avec ’amplificateur PA idéall dans la zone 3, ou les conditions

de transmission sont bonnes. Méme si la lefarité de ’amplificateur est plus importante

dans ce cas, le gain de ’amplificateur non-linéaire améliore le TEB moyen.

D’autre part, nous pouvons voir que le TEB de I’image Monarch est 1égérement supérieur au

TEB de I’image Caps, en présence de la non-linéarité de I’amplificateur alors que les courbes

de TEB des deux figures sont identiques avec les amplificateurs id&dux explique par la

nature différente des deux images qui influence les résultats, étant donné que les signaux a
amplifier sont formés a partir des données représentant les flux binaires des images codés par
le JPWL.
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Les résultats de simulation en termes de PSNR sont montrés sur la figure (4.20).
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Figure 4.20.Résultats de simulation en termes de PSNR en présence de la non-linéarité de
I’amplificateur

Tout d’abord, nous pouvons constater le comportement non corrélé entre le TEB et le PSNR.

Cette méme constatation a été soulignée précédemment (figures 4.13 et 4.16).

A partir de ces résultats, nous pouvons voir I’impact de la nonknéarité de I’amplificateur sur

la qualité visuelle de I’image exprimée en PSNR. Nous pouvons aussi faire le lien avec les

résultats précédents en termes de TEB. Rappelons qu’un TEB cible est nécessaire pour qu’une

couche de qualité soit correatent décodable. Lorsque I’IBO est faible, la non-linéarité de
I’amplificateur est plus importante que la distorsion du canal. Par conséquent, nous avons un

TEB plus grand que le TEB cible. Il en résulte des erreurs de décodage, traduisant ainsi un
PSNR mauvais. Dans ce cas, le PSNR est égal a environ 11 dB quellesequiesaond

tions de transmission. Lorsque I’IBO est grand, I’effet de la non-linéarité est moins présent,

alors le TEB cible est atteint, retrouvant ainsi le fonctionnement normal du précodeur CBP.
Par conséquent, nous constatons une amélioration considérable du PSNR. Contrairement aux
résultats du TEB, nous remarquons que globalement le PSNR est meilleur dans des bonnes
conditions de transmission (zone Bs courbes du PSNR avec 1’amplificateur idéal restent

des résultats de référence, sans prise en compte de lmdéwité de 1’amplificateur ni du

gain d’amplification.

De plus, une différence d’environ 1 dB du PSNR est constatée dans la zone 3 ou les-cond
tions de transmission sobbdnnes. Dans ce cas, I’impact du canal de transmission est négli-

geable et donc cet écart s’explique par I’impact du gain d’amplification. Dans des mauvaises

ou moyennes conditions de transmission (zone 1, 2 ou 4), le précodeur CBP exploite moins de
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souseanaux SISO en transmettant moins de couches de qualité de I’image. Cela explique les
résultats du PSNR obtenus tout au long de la traject@ms ce cas, le PSNR de I’image
Caps est globalement meilleur par rapport au PSNR de 1’image Monarch, traduisant ainsa|
différence de contenu visuel entre ces deux images.
A partir des résultats de ces deux figures, nous avons montré I’impact de la non-linéarité de
I’amplificateur sur la qualité de transmission en termes de TEB et de PSNR. Nous avons éga-
lement fait le lien entre le comportement du TEB et du PSNR.

Dans la section suivante, nous allons étudier I’'impact de la méthode TR sur
I’amélioration de la qualité de transmission, en présence de 1’amplificateur de puissance et du
canal de transmission.

4.5.2 Impact de la réduction du PAPR par la méthode TR sur la qualité de transnsi
sion

Dans cette section, nous évaluons les performances de la méthode TR pour
I’amélioration de la qualité de transmission en présence de la non-linéarité de 1’amplificateur
de puissance et du canal de transmission. Nous considérons la méme configuration que celle
du systeme MIMO présentée sur la figure (4.17), avec le précodeur CBP (pour la transmission
d’une image JPWL) et I’amplificateur de puissance non-linéaire. La méthode TR basée sur
I’algorithme du gradient est implémentée sur chaque voie (voir Chapitre 3, section 3.3.2.1).
Rappelons que la répartition des sous-portedsessymbole OFDM dans le standard IEEE
802.11n est identique a celle du standard IEEE 802.11a. La nouvelle chaine de transmission
comprenant la méthod&R et I’amplificateur de puissance est montrée sur la figure (4.21).
A la sortie du modulateur OFDM, la méthode TR est appliquée identiquement sur chaque
voie. Le seuil d’écrétage est fixé a 1.65 pour un signal OFDM dont sa puissance est
normalisée a 1. De plus, le nombre d’itérations de I’algorithme du gradient conjugué est fixé a
20 sur chaque voie. Ces deux choix ont été réalisés selon 1I’étude présentée dans le chapitre 2.
En sortie du bloc « Méthode TR », nous avons un signal avec un PAPR réduit.
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Figure 4.21.Application de la méthode TR pour la transmission d’image JPWL avec prise en
compte de la non-linéaritde 1’amplificateur

Afin d’étudier les performances de la méthode TR sur I’amélioration de la qualité de
transmission, nous avons appliqué plusieurs reculs exprimés en IBO (dB), sur le signal a
I’entrée du modele d’amplificateur. Pour chaque valeur d’IBO, nous avons calculé e TEB

moyen et le PSNR correspondant. Comme précédemment et afin d’améliorer la lisibilité des

courbes, les résultats de PSNR sont moyennés avec une fenétre glissante d’une taille de 20.

Et les résultats de TEB sont moyennés avec une fenétre glissante d’une taille de 400, tout en
conservant le comportement global des différentes courbes. Les résultats en termes de TEB
moyen sont montrés sur les figures (4.22.a-b), en les superposant avec les résultats de la f
gure (4.18) pour une meilleure comparaison.
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Figure 4.22.Impact de la méthode TR sur ’amélioration de TEB
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Nous pouvons voir que globalement la méthode TR permet une amélioration du TEB, pour
despetites valeurs d’IBO (IBO < 0 dB). Cette amélioration est différente selon I’image trans-

mise. Cela s’explique par la nature de contenu différente des deux images a savoir I’image

Caps et ’image Monarch. Pour I’'image Caps, nous constatons une amélioration du TEB avec

un facteur d’environ 2 pour IBO égal a — 4 et— 2 dB. Pour I’image Monarch, nous observons

une amélioration du TEB avec un facteur d’environ 5 et 6 pour respectivement IBO égal a — 4

et— 2 dB. Lorsque I’IBO est grand (IBO > 0 dB), la non-linéarité de 1’amplificateur devient
négligeable devant le comportement du canal de transmission. Cela explique la superposition
des différentes courbes de TEB, en particulier les courbes avec 1’image Monarch. Par consé-

quent les courbes de TEB avec IBO égal a 2 dB restent inchangées. Nous constatons ainsi que
les conditions de transmission influencent les résultats de TEB. Rappelons que le TEB affiché
est un TEB moyen selon le nombre des sous-canaux considérés par le précodeur $BP. Lor
gue les conditions de transmission sont bonnes (zone 3), le préocodeur CBP transnaet simult
nément 4 couches de qualité sur les 4 sous-canaux SISO, ce qui pénalise le TEB mbyen résu
tant. Dans les autres zones (zones 1, 2 ou 4), le CBP transmet moins de couches de qualité.
Les résultats de simulation en termes de PSNR sont montrés sur les figures (4.23.a-b), en les
superposant avec les résultats de la figure (4.20) pour une meilleure comparaison.
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Figure 4.23.Impact de la méthode TR sur I’amélioration du PSNR

A partir de ces résultats, nous pouvons voir I’'impact de la méthode TR sur I’amélioration de

la qualité de transmission, tout en réduisant I’effet de la non-linéarité de lamplificateur. Nous
pouvons également établir le lien avec les résultats précédents en termes de TEB. ous con
tatons ainsi que si le TEB cible n’est pas atteint, le PSNR reste trés mauvais. Ceci est le cas

par exemple pour I’image Caps (IBO égal a — 4 et— 2 dB) et I’image Monarch (IBO égal a — 4

dB), malgré I’amélioration de TEB apportée par la méthode TR. Une fois le TEB cible atteint,

nous remarquons une améelioration importante du PSNR (IBO = 0 dB, image Caps et IBO = -
2 dB, image Monarch). Cette arughtion est d’environ 27 dB pour I’image Caps et
d’environ 25 dB pour I’image Monarch dans des bonnes conditions de transmission.
L’application de la méthode TR permet globalement de diminuer I’effet de la non-linéarité de
I’amplificateur. Nous retrouvons ainsi le méme comportement des courbes du PSNR selon les
conditions de transmission. Dans ce cas, laln@arité de I’amplificateur est négligeable

devant la distorsion du canal, et par conséquent les courbes de PSNR sont superposeées.
Ces résultats morent la nécessité d’atteindre un TEB cible pour décoder correctement
I’image. Dans le chapitre 3 (cf. section 3.2.3.3), nous avons établi le lien entre I’'IBO et le ren-

dement de I’amplificateur de puissance. Si on considere par exemple une transmission d’une

image Caps, nous devons travailler avec un IBO égal a 2 dB sans la méthode TR pour a
teindre le TEB cible et décoder I’image. L’application de la méthode TR permet d’atteindre le

TEB cible avec un IBO = 0 dB. Dans ce cas, il faut souligner qgue nous obtenons une amélio-
ration de rendement d’environ 6.5 % avec une consommation de puissance réduite de 18 %,

pour la méme qualité de transmission en termes de PSNR.
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4.5.3 Analyse visuelle

Dans cette section, nous présentons des exemples des images recues afin de montrer
I’impact de la non-linéarité de I’amplificateur ainsi que I’impact de la méthode TR. Il a été
démontré dans [4] que le CBP offre les meilleures performances visuelles dans la zone 3 ou
les conditions de transmission sont bonnes. Par conséquent, nous avons choisi de travailler
avec une position fixe qui correspond a 1’indice 1700 sur la trajectoire du récepteur (voir fi-
gure 4.15.h)Dans ce cas, nous considérons que 1’effet du canal est négligeable par rapport a
la nondinéarité de I’amplificateur. Les résultats visuels des deux images (Caps et Monarch)
sont montrés respectivement sur les figures (4.24) et)(4@b plusieurs valeurs d’IBO.

a. IBO=-4dB, sans la méthode TR, position 1700, b. IBO=-4dB, avec la méthode TR, positioid700,
PSNR=10.91B PSNR=11.0@B

c. IBO=-2dB, sansla méthode TR, position Q@, d. IBO = -2dB, avec la méthode TR, position 170
PSNR=11.00dB PSNR=11.0@B
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e. IBO =0dB, sans la méthode TR, position 1700, f.  IBO =0dB, avec la méthode TR, positiorl700,
PSNR=11.00dB PSNR=38.92dB

g. IBO =2dB, sans la méthode TR, position 1700, h. IBO =2dB, avec la méthode TR, position 1700,
PSNR=38.92dB PSNR=38.92B

Figure 4.24.Impact de I’amplificateur de puissance et la méthode TR sur la qualité visuelle
de I’image Caps
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a. IBO=-4dB, sans la méthode TR, position 100 b. IBO =-4dB, avec la méthode TR, position 190
PSNR =11.16B PSNR =11.1dB

c. IBO=-2dB, sans la méthode TR, position 0, d. IBO =-2dB, avec la méthode TR, position 0D,
PSNR = 11.17dB PSNR = 36.70dB
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e. IBO =0 dB, sans la méthode TR, position 1700 f. IBO =0dB, avec la méthode TR, position 1700,
PSNR = 36.70dB PSNR = 36.70dB

g. IBO =2dB, sans la méthode TR, position 1700 h. IBO =2 dB, avec la méthode TR, position 1700
PSNR = 36.70dB PSNR = 36.70dB

Figure 4.25.Impact de I’amplificateur de puissance et la méthode TR sur la qualité visuelle
de I’image Monarch

Ces différents résultats permettent de faire le lien avec les résultats obtenus précédamment
termes de TEB et de PSNR. Les figures (4.24.a 4.24.c et 4.24.e) et (4.25.a et 4.25.c) montrent
clairement I’impact de la non-linéarité de 1’amplificateur sur la qualit¢ visuelle de I’image

recue. Nous remarquons une dégradation de la qualité avec 1’apparition d’une couleur rouge.
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Cette dégradation est légerement différente selon la valetiBd® traduisant ainsi 1’impact

de la distorsion notinéaire de 1’amplificateur. Ainsi, nous constatons que la dégradation est

identique pour la méme valeur d’IBO. Cela signifie que la non-linéarité¢ de 1I’amplificateur est

une source de distorsion déterministe. Nous pouvons voir également que lorsque I'IBO est
faible, le décodeur JPWL décode convenablement une partie de lI'image (coin carré supérieur
gauche sur les figures), puis interrompt le processus de décodage pour cause d'erreurs sur la
partie restanteL’application de la méthode TR permet de diminuer la non-linéarité de
I’amplificateur et d’améliorer considérablement le PSNR (figures 4.24.f et 4.25.d). Cette
amélioration permet un fonctionnement correct du décodeur JPWL, conduisant a un meilleur
décodage de I'ensemble de l'image, tout en maintenant une bonne qualité visuelle- Nous r
marquons encore une fois que la nogarité de 1’amplificateur ainsi que la méthode TR im-

pactent differemment selon le contenu. Ceci explique la différence des performances entre
I’image Caps et I’image Monarch pour IBO égal a 0 et -2 dB respectivement.

4.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté une évaluation originale de la méthode TR dans
un contexte de transmission d’image JPWL avec un systeme MIMO-OFDM en boucle-fe
mée. Nous avons considéré deux sources de distorsions a savoir I’amplificateur de puissance
et le canal de transmission. La stratégie de transmission mise en place avec le précodeur CBP
permet d’exploiter conjointement la hiérarchisation du flux offerte par le codeur JPWL et les
caractéristiques d’un systtme MIMO-OFDM précodé.

Nous avons tout abord montré I’impact de la non-linéarité de 1’amplificateur sur la qua-
lité¢ de transmission. Nous avons constaté qu’a faible seuil de non-linéarité (IBO > -2 dB), le
gain de I’amplificateur permet globalement d’améliorer le TEB par rapport au cas d’un ampli-
ficateur idéal (le gain égal a 0 dB). A fort niveau du signal (IBO égadlaB), nous avons
constaté que la non-linéariéé 1’amplificateur contribue a la dégradation du TEB. Cette dé-
gradation conduit ainsi a obtenir des mauvais résultats du PSNR. Nous avons également mon-
tré la relation non corrélée entre les deux métriques a savoir le TEB et le PSNR.

L’application de la méthode TR permet d’améliorer la qualité de transmission. En com-
paraison avec les résultats sans la méthode TR, nous avons remarqué une bonne amélioration
du TEB. Cependant, cette amélioration reste inutile si le TEB cible pour décoder I’'image n’est
pas atteint. Une fois le TEB cible atteint, nous avons obtenu une amélioration de 27 et 25 dB
en termes du PSNR respectivement pour I’image Caps (IBO égal a 0 dB) et I'image Monarch
(IBO égal a2 dB). Nous avons aussi fait le lien avec le rendement de I’amplificateur. Dans
le cas d’une transmission d’une image Caps, la méthode TR permet d’avoir un gain en ren-
dement de 6.5 % pour la méme qualité de transmission.

A la fin de ce chapitre, nous avons montré I’effet de la non-linéarité de 1’amplificateur,
ainsi quel’impact de la méthode TR sur la qualité visuelle des images regues (Caps et Mo-
narch). En présence de la nidméarité de 1’amplificateur, nous avons remarqué une dégrada-
tion de la qualité visuelle, en fonction des valeurs de ’IBO. Dans I'ensemble, plus le recul est
important, meilleure est la qualité de lI'image recue. Nous avons constaté également I'appar
tion de certaines zones de l'image méovedable, traduisant 1’interruption du processus de
décodage JPWL. L’application de la méthode TR permet un fonctionnement correct du dec
deur JPWL pour des reculs de -2 et/ou 0 dB selon le contenu de lI'image transmise.
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Conclusion générale et perspectives

Dans le cadre de cette these, nous nous sommes intérddggsnasation des pe
formances des transmissions multimédias par une approche originale en tenant compte du
contenu a transmettre, des imperfections des circuits RF, principalement de I'amplificateur de
puissance et des distorsions du canal.

Le probleme de noiinéarité de I’amplificateur se pose plus dans le cas des signaux
OFDM. Ces derniers sont caractérisés par de fortes fluctuations d’amplitude décrites par un
PAPR élevé. Il en résulte une dégradation de la qualité de transmission de tout le systéme
aussi bien dans le domaine temporel que fréquentiel. La méthode TR fait partie des solutions
les plus utilisées pour réduire ces fluctuations et donc le PAPR, tout en garantissantla comp
tibilité descendante de la chaine de transmission.

Dans une approche systeme de communication, lalingmité de 1’amplificateur
n’est pas la seule source de distorsion. Il existe déja d’autres sources de distorsion liées au
contenu a transmettre (images, vidéos...) et au canal de transmission. Par conséquent, il est
nécessaire de traiter I’ensemble de ces problémes afin de garantir une bonne qualité de tran
mission. Nous nous sommes donc attachés dans ce travail de thése a optimiser et a évaluer, en
simulation et expérimentalement, la méthode TR dans le cadre d'une transmission multimédia
sans fil, avec des configurations réalistes SISO et MIMO, en prenant en compte la non-
linéarité de I’amplificateur et les distorsions apportées par le canal.

Le premier chapitre a introduit des notions de base nécessaires a la compréhension de
la problématique de 1’amplification des signaux OFDM a fort PAPR. Nous avons commencé
par une description détaillée des différents blocs composant une chaine de transmission. En-
suite, nous nous sommes focalisés sur I’amplificateur de puissance qui est un élément indis-
pensable dans un systéme de communication, en présentant les différents modéles permettant
de décrire son comportement nidméaire. A partir de ces modéles, nous avons montré ’effet
de la nonkinéarité de I’amplificateur sur la qualité de transmission en termes d’EVM et de
TEB. Les distorsions statiques et dynamiques de I’amplificateur de puissance sont une source
importante de dégradation de la qualité de transmission. Cette derniére nécessite en effet la
mise en ceuvre de solutions traitant cette non-linéarité afin d’obtenir le meilleur compromis
rendement/qualité de transmission. L’état de 1’art a permis d’opter pour le choix des méthodes
de réduction du PAPR avec compatibilité descendante.

L’objectif du deuxiéme chapitre était de présenter notre contribution pour 1’optimisation
de la méthode TR, en rapidité de convergence et en réduction du PR&R.cela, nous
avons ¢étudié et comparé quatre algorithmes d’optimisation de la méthode TR, a savoir
I’algorithme du gradient simple, le gradient conjugué avec ses deux variantes et la méthode de
Quasi-Newton. Dans un premier temps, nous avons exploré un point essentiel qui concerne le
choix de la valeur du seuil d'écrétagen exploitant les 12 sous-porteuses libres du standard
IEEE 802.11a. Nous avons montré par une étude statistique la présence d'une valeur optimale
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égale a 1,65 pour un signal OFDM dont la puissance moyenne est normalisée a 1. Ensuite,
nous avons évalué la vitesse de convergence des algorithmes proposés. Cette évaluation a été
réalisée en fonction de la rapidité de minimisation du critere quadratique. Nous avons constaté
une amélioration de la vitesse de convergence de la méthode TR basée sur 1’algorithme du

gradient conjugué. Eeffet, I’algorithme du gradient conjugué avec ses deux variantes permet

d’atteindre une réduction du NMSE d’environ 7 dB aprés 10 itérations, alors que les autres
algorithmes nécessitent plus d’itérations pour atteindre la méme valeur. Nous avons aussi éva-

lué le gain en réduction du PAPR pour les quatre algorithmes, avec le seuil d’écrétage optimi-

s¢. Nous avons remarqué que la méthode TR basée sur 1’algorithme du gradient conjugué

permettait d’obtenir un gain de réduction du PAPR d’environ 4.5 dB. L’exploitation des
sous-porteuses libres du standard est possible sous contrainte de respecter le masque du
spectre du standard étudié. Par conséquent, nous avons tracé le spectre du signal avant et
aprés 1’application de la méthode TR, pour les différents algorithmes étudiés. Les résultats
obtenus montrent que la méthode TR n’affecte pas les spécifications fréquentielles définies

par le standard IEEE 802.11a.

Nous avons évalué dans le troisiéme chapitre I'impact de la méthode TR basée sur
I’algorithme du gradient conjuguée sur I’amélioration de la qualité de transmission, en pré-
sence des effets ndiméaires statiques et dynamiques de I’amplificateur de puissance et des
distorsions apportées par le canal de transmission. Nous avons tout d’abord réalisé une étude
expérimentale de la méthode TR en utilisant un banc de mesure comprenant un amplificateur
commercial (SZP-20262).
Dans un premier temps, nous n’avons pas pris en compte I’effet du canal de transmission. A
partir des résultats de mesures de l'application de la méthode TR, nous avons constaté une
amélioration d’EVM d’environ 4 % et une amélioration du TEB d'un facteur 10. De plus,
nous avons mesuré les spectres des signaux a I’entrée et a la sortie de ’amplificateur, sans et
avec la méthode TR. L'analyse des résultats fréquentiels permet de conclure quantiaux poss
bilités offertes en termes d'amélioration des performances tout en respectant les spécifications
du standard IEEE 802.11a.
Dans un second temps, nous avons évalu¢ 1’intérét énergétique apporté par I’application de la
méthode TR. En considérant une puissance a la slertfamplificateur de 30.6 dBm (IBO
égal a 2 dB) sans la méthode TR, nous avons obtenu un rendement de 29.5% et ume conso
mation d’environ 3.9 W. L’application de la méthode TR a montré qu’il était possible de re-
dimensionner I’amplificateur de puissance tout en ayant la méme puissance de sortie mais
avec un IBO plus faible. Il en résulte que I’IBO de 0 dB pourrait étre obtenu avec un rende-
ment de 36 % et une consommation réduite a 3.2 W. Par conséquent la méthode TR a permis
de réduire de 18 % puissance consommée, tout en maintenant une qualité de transmission
comparable en termes d’EVM et de TEB. Dans ce dernier calcul, les caractéristiques du ren-
dement en fonction de I’IBO étaient considérées identiques quelle que soit la taille des-ampl
ficateurs.
Dans un troisieme temps, nous avons montré 1’impact d’un modele réaliste d’amplificateur
pour 1’évaluation de la méthode TR par simulation. Pour cela, nous avons identifié¢ trois mo-
deles décrivant I’amplificateur (SZP-2026Z) utilisé en expérimentation. Le premier modele
est un modele simple avec seulement une distorsion AM/AM, alors que le deuxierée est d
crit par les deux conversions AM/AM et AM/PM. Enfin, le troisieme modéle est décrit aussi
par les conversions AM/AM et AM/PM mais avec prise en compte des effets mémoires.
L'analyse des résultats sans et avec TR a permis de souligner I'importance de considérer I'en-
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semble des phénomeénes introduits par I'amplificateur dans I'évaluation théoriquéehdes tec
niques de réduction du PAPR.

A la fin de ce chapitre, nous avons évalué par simulation les performances de la méthode TR
dans un contexte de transmission réaliste. Pour cela, nous avons considéré une chaine de
transmission SISO, comprenant le modeéle de I'amplificateur a effets mémoires et un modéle
de canal de transmission SISO réaliste. Ce modele du canal multi-trajets a été obtenu par un
simulateur de propagation 3D développé a XLIM-SIC, en se basant sur un environnement de
propagatn réel correspondant a une partie du campus de 1’Université de Poitiers. L'applica-

tion de la méthode TR avec deux canaux dont les caractéristiques dynamiques étéient diff
rentes a permis de confirmer les performances offertes par cette technique, en tergies d'am
lioration de la qualité de transmission, dans une configuration de simulation réaliste.

Le dernier chapitre propose d’¢largir I’étude de la méthode TR a un systéeme MIMO-
OFDM dédié a la transmission d’une image JPWL. Cette étude présente une évaluatian orig
nale de I’'impact de la méthode TR sur I’amélioration de la qualité de service en prenant en
compte le contenu a transmettre, la hi@darité de I’amplificateur et le canal de transmission
MIMO réaliste. Nous avons tout d’abord présenté les systtmes MIMO en boucle ouverte et en
boucle fermée, puis la stratégie de transmission d’images développée au laboratoire XLIM-
SIC et sur laquelle s’appuie cette étude. Cette chaine de transmission permet d’exploiter con-
jointement la hiérarchisation du flux effe par le codeur JPWL et les caractéristiques d’un
systeme MIMOOFDM précodé. Nous avons par la suite montré I’impact de la non-linéarité
de I’amplificateur sur la qualité de transmission de deux images différentes, a savoir 1’image
Caps et I’image Monarch qui présentent des caractéristiques différentes. Nous avons constaté
qu’a faible seuil de non-linéarité (IBO >— 2 dB), le gain de I’amplificateur permet globale-
ment d’améliorer le TEB. A fort niveau du signal (IBO égal a — 4 dB), nous avons comst
té que la norlinéarité de I’amplificateur contribue a la dégradation du TEB. Cette dégradation
a également conduit & obtenir de mauvais résultats de la qualité visuelle (PSNR). Nous avons
également montré la relation non corrélée entre les deux métriques, a savoir le TEB et le
PSNR. L’application de la méthode TR permet d’améliorer la qualité de service en termes de
TEB. Cependant, cette amélioration n’est pas suffisante si le TEB cible nécessaire au déco-
dage de I’image n’est pas atteint. Une fois le TEB cible atteint, nous avons obtenu uneéam
lioration de I’ordre de 27 et 25 dB en termes de PSNR, respectivement pour I’image Caps
(IBO égal a 0 dB) et I’image Monarch (IBO égal a — 2 dB).
A la fin de ce chapitre, nous avons montré I’effet de la non-linéarité del’amplificateur, ainsi
que I’'impact de la méthode TR sur la qualité visuelle des images regues (Caps et Monarch).
En présence de la ndim€arité de I’amplificateur, nous avons remarqué une dégradation de la
qualité visuelle selon les valeurs d’IBO. Dans I'ensemble, plus le recul est important, Imei
leure est la qualité visuelle de I'image recue. Nous avons également constaté I'apparition de
distorsions dans certaines zones de I'image en raison d’erreurs trop importantes qui se tradui-
sent par I’interruption du processus de décodage JPWL. L’application de la méthode TR a
permis un fonctionnement correct du décodeur JPWL pour des recul® ole O dB, selon le
contenu de l'image transmise.
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Plusieurs perspectives sont envisagées a partir des travaux présentés dans ce manuscrit.

Dans le deuxiéme chapitre, nous avons proposé une optimisation du seuil d’écrétage
du signal pour la réduction du PAPR avec la méthode TR. Cette optimisation a été réalisée
statistiquement pour un cas précis concernant le standard IEEE 802.11a, ou 12 sous-porteuses
libres ont été utilisées pour ajouter le signal de correction. Ce travail pourrait étre complété
par une étude théorique visant une généralisation de 1’optimisation du seuil d’écrétage.

Dans ce méme chapitre, nous avons étudié par simulation les performancesde la m
thode TR, en termes de rapidité de convergence et en réduction du PAPR en propésant diff
rents algorithmes d’optimisation, Sans évoquer le probleme de la complexité
d’implémentation de ces derniers. Il serait intéressant dans un premier temps de comparer les
performances des différents algorithmes proposés avec la méthode SOCP qui est une autre
méthode d’optimisation pour la réduction du PAPR. Dans un second temps, il serait intére-
sant de mener une étude dedmplexité d’implémentation de la méthode TR dans des ci
cuits de type VLSI (Very Large Scale Integration). Cette anglgserait €galement enrichir
I’é¢tude présentée dans le troisieme chapitre, ou la méthode TR a été évaluée expérimentale-
ment avec unmplificateur réel. L’intégration de la méthode TR dans des circuits permettrait
en outre d’évaluer I’apport énergétique de tout le systeme, en appliquant la méthode TR.

Le troisiéme chapitre a permis de souligner I’importance des effets mémoires d’un
amplificateur pour I’évaluation d’une méthode de réduction du PAPR. Il serait aussi intéres-
sant pour la continuité de ce travail de combiner la réduction du PAPR par la méthode TR
avec une méthode de prédistorsion en prenant en compte les effets méneoires d
I’amplificateur et en y appliquant une optimisation conjointe. Dans la littérature récente, on
voit apparaitre de plus en plus d'études allant dans ce sens*. Il s'agit de les axaser
mentalement et/ou de proposer de nouvelles stratégies avec la minimisation d'un critére con-
joint & la linéarité et au rendement.

En ce qui concerne les systémes SISO, on peut également envisager d’étudier 1I’impact
de la réduction du PAPR sur les LNA a la réception. Cette étude permettra alors d’établir le
lien entre le PAPR a I’émission, I’amplificateur de puissance, le canal de transmission, le
LNA et la qualité de service de tout le systéme de transmission SISO.

Une nouvelle perspective s’ouvre aussi avec 1’application de la méthode TR dans un
systéme MIMOOFDM en boucle fermée dédié a la transmission d’images. Il serait intéres-
sant dans un premier temps d’optimiser la complexité d’implémentation de la méthode TR
dans ces systemes. Par la suite, une nouvelle stratégie de transmission d’images ou de vidéo
pourrait étre proposée en prenant conjointement en compte les non-linéarités de
I’amplificateur (avec effets mémoires), les effets du canal de transmission ainsi que le contenu
transmis. Cette nouvelle stratégie devra prendre en compte une CSI combinant le canal et
I’amplificateur pour une optimisation globale de la qualité visuelle des images ou de la vidéo
a transmettre.

" Abel GOUBA, « Approche conjointe de la réduction du facteur de créte et de la &tiéartans le contexte
OFDM », These de doctorat, Université de Rennes, SUPELEC 2013.
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Annexe: Identification de I’amplificateur par le modéle de Ham-
merstein a partir des enveloppes complexes

L'identification paramétrique consiste a estimer les parameétres d'un modéele eemport
mental a partir d'une série de mesures d'E/S de I'amplificateur. Ainsi, on excite I'amplificateur
avec un signal, =1, + j - Q. modulé et on mesur& échantillons de I'enveloppe complexe
en sortiels. D'apres le modéle de Hammerstein, chaque échanttiide la sortie peut s'écrire

sous la forme :
n

P
D bipe - Vel = DIP-Ve(k =) = ) ;- Vo — 1) (a.1)

p:O i=1

Vs (k) =

m
i=1
On cherche donc a identifier les parametrésZp+1 et a; a partir de I'enregistrement d&s

données d'E/S. Pour cela, il est nécessaire de mettre la relation précédente sous la forme d'une
régression linéaire, ce qui permet I'application des moindres carrés.

La relation (a.1) peut étre réécrite sous la forme suivante :

V() = o7 6 a.2)
bos T - AG)
b AGTNAG
bopas Ve ()27 -V, (k)
- Vol — m)

avecd =| b, |eto, =| Vel —m)?-V,(k —m)

by 2p+1 Ve (ke = m)[2P - V(e — m)
a V(k = 1)
a Ve(k = 2)
A ! Ve(k —n)

Les composantes du vectewrsont aussi appeléeariables explicatives
Comme le modeéle est linéaire par rapport aux parameétres (LP), soit par rappars@ution
analytique est fournie par la méthode des moindres carrés pour K données d'Entrée/Sortie :

K -1k
0'wc = (Z - <p{;’> DNTRAC (a3)
k=1 k=1
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En regroupant les vecteurs régressemrslans une matriced, on peut écrire la solution ¢
cédente sous forme matricielle :

0'mc = (@" -P)~ - 9" -V, (a.4)

V(1) [#1]
Tel que : Vi(k) = IVS(:Z)‘ et ¢= 2

20

avec(-)" étant I'opération hermitienne (transposé-conjugué).

En pratique, on ne peut construire le vectgurgu'avec la sortie mesurée. La sorkieest

donc remplacée par la sortie mesurée, notéequi est entachée naturellement de bruit. Ceci
pose un probleme car l'estimation est systématiquement biaisée car le vecteur regresseur
est corrélé avec le vecteur de sortie. Une solution consiste a décorréler le vecteur an introdu
sant une nouvelle variable indépendante de la sortie, c'est le principe des approches par v
riable instrumentale (VI).

On introduit donc un nouveau vecteur regresseur, appi&ment choisi pour répondre aux
conditions suivantes :

¢ linstrumentz; doit étre le plus possible corrélé avec le vecteur de régreggion
e tout en étant décorrélé du bruit, donc de la mesure.

Dans le contexte de l'identification paramétrique, une technique simple (parmi bien d'autres)
consiste a générer les instruments a partir de la simulation du modele. En effet, si I'on dispose
d'un vecteur parametre estidié¢il est possible de simuler le modéle de Hammerstein :

m P n
Vo0 = D Bigper - Velk = DI - Ve(k =) = D ;- Vis(k =) (a.5)
i=1 p=0 i=1

dont la sortiel’s(k), en absence de rebouclage, est décorrélée du bruit.
On remplace la sortie mesurée par la sortie simulée dans le vecteur reggessewui pe-
met d'écrire l'instrument, tel que :

- V() -
JAGTRAG

AGESAD

(k- m)

2o = | Volk = m)[2 -V, (ke — m) (a.6)
Vo (k = m)|? - Vo (k — m)
V'i(k—-1)
V'i(k —2)
i V' (k —n) ]

L'estimateur des MCO avec variable instrumentale (MCO/VI) s'écrit donc :
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0y =@Z"-p) -z -y (a.7)

Vs(D)
Vs(2)

20

avecZ =

Ainsi, a chaque fois que 1'on obtient un nouveau vecteur des parametres 0°, on peut réitérer
l'algorithme en re-calculant la sortie simulée et donc un nouvel instrument. Ceci donne une
version itérative tres simple d'application mais au prix toutefois d'un temps de calcul plus
long.
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Résumé :Ce travail de thése s’intéresse a 1’optimisation des performances de transmissions
multimédias par une approche originale combinant des circuits radiofréquences, tehque I'a
plificateur de puissance et les distorsions du canal de transmission. Les signaux OFDM sont
tres sensibles aux ndiméarités de I’amplificateur a cause des fortes fluctuations du niveau

du signal, caractérisées par le PARRin de réduire le PAPR, on propose tout d’abord
d’améliorer la méthode TR en termes de rapidité de convergence et de réduction du PAPR, en
comparant jusieurs algorithmes d’optimisation. On montre que 1’algorithme du gradient con-

jugué offre les meilleures performances tout en respectant les spécifications fréquentielles du
standard IEEE 802.11a. Par la suite, la méthode TR est évaluée expérimentalemént en pr
sence d’un amplificateur de puissance (SZP-2026Z)en utilisant un banc de mesures. On
montre ainsi quéa méthode TR permet une amélioration de la qualité de transmisSette
amélioration peut &trutilisée pour modifier le point de fonctionnement de I’amplificateur et per-

mettre ainsi une réduction de 18 % de la puissance consorheggsultats expérimentaux ont
conduit au choixd’un modele réaliste d’amplificateur en considérant les effets mémoires. Ce

dernier a été intégré dans une chaine de simulation SISO comprenant également un modele
réaliste de canal de transmission. La chaine décpéemis d’évaluer les performances de la
méthode TR dans des conditions de transmission réalistes. &nfingpose d’appliquer la
méthodeTR dans une chaine MIMO-OFDM en boucle fermée dédiée a la transmission de
contenus multimédias scalables dans un environnement réaliste, en utilisant le standard IEEE
802.11n. Cette étude présente une évaluation origitealémpact de la méthode TR sur la

gualité visuelle des images transmises, en prenant en compte le contenu multimédia, la non-
linéarité de I’amplificateur et les distorsions apportées par le canal.

Mots clés :PAPR, Méthode TR, amplificateurs de puissgetfets mémoires, canal réaliste,
MIMO-OFDM, boucle fermée, scalabilité, JPWL.

Abstract: In this thesis, we are interested on the performances optimization of multimedia
transmissions systems with an original contribution combining RF circuits’ imperfections
presented by the power amplifier (PA) nonlinearities and the transmission channel distortions
The studied system uses the OFDM technique which is the most widespread multicarrier
modulation in recent radio communications systems. However, its major drawback is the high
PAPR value, which degrades the transmission quality due to the PA nonlinearities. To reduce
the PAPR, we first propose to improve the TR method in terms of convergence speed and
PAPR reduction, by studying several optimization algorithms. We show that the conjugate
gradient algorithm provides the best performance while respecting the frequency @&pecific
tions of the IEEE 802.11a standard. Thereafter, TR method has been evaluated experimentally
in the presence of a commercial PA (SZP-2026Z) and using a measurement bench. It is shown
that the TR method improves the quality of service (QoS), with 18% reduction in PA power
consumption. The experimental study has resulted to choosing a realistic PA modelconside
ing memory effects. This PA model has been integrated into a SISO simulation chain inclu
ing also a realistic channel model. This chain is used to evaluate the TR method performances
under realistic transmission conditions. Finally, we propose to apply the TR method in a
closed-loop MIMO-OFDM chain dedicated to the transmission of scalable multimedia con-
tent in a realistic context with the IEEE 802.1n standard. This study presents a new contribu-
tion of the TR method evaluation to improve the visual quality of the JPWL transmittge ima

es, considering in the same time the multimedia content, the PA nonlinearity and the channel
transmission distortions.

Keywords: PAPR, TR method, power amplifiers, memory effects, realistic channel model,
closed-loop MIMO-OFDM, scalability, JPWL, QoS.



