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Introduction genérale

Positionnement du probléme

Les travaux présentés dans ce manuscrit sont le fruit d’ol@boration entre le départe-
ment « Communications et Electronique » (COMELEC) de I'Eddhtionale Supérieure des
Télécommunications de Paris (ENST) et le département [BASTI/LCNA du CEA/LETI
sous I'égide du projet ANR DEMAIN .

Le but de ce chapitre introductif est
1. de présenter le contexte applicatif dans lequel on se,situ
2. de justifier rapidement les problemes que I'on souhasteudre,
3. d’énoncer les contributions,
4. de donner le plan de ce manuscrit.
De plus la liste des publications associées a ce travaibastie en fin de chapitre.

Tres succinctement, ce travail de thése s’inscrit dansdesode la problématique de la ra-
dio opportuniste qui suscite un intérét croissant depugqyes années. La radio opportuniste
est un moyen d’augmenter le débit des systemes actuels Isamger nécessairement de tech-
nologie. En effet, I'objectif est d’utiliser au mieux le spee déja attribué. Car, contrairement
a une idée recue, le spectre qui est une denrée rare et quiestatdlement occupé admet
de nombreux zones vides au cours de la journée notammentetabandes TV. Ainsi, avant
d’améliorer les techniques de communications numériguesyrait judicieux d’utiliser plus
intelligemment la ressource spectrale. Un moyen possgil@’avoir une gestion souple du
spectre, c'est-a-dire, d’autoriser des transmissionslicenciées, dites secondaires, dans des
bandes priori occupées par un systeme principal, dit, primaire. Cecespond a la définition
de la radio opportuniste. En pratique, cela signifie qu'wepéeur opportuniste qui voudrait se
connecter a un systéme devra d’abord analyser son enviremiespectral afin de déterminer
les systémes présents sur chaque bande de fréquence lieldquourrait communiquer. En
effet, sur une méme bande de fréquence suivant le momentjolerieée, le systéme primaire
ou un systéme secondaire peut y étre présent. Bien évidetmimeacepteur opportuniste ne
connait pas priori le systéme présent et devra donc l'identifier. La technidigetification
ne pourra étre qu'automatique puisque aucune base de docoresultable a distance ne seraen
mesure de lui fournir cette information en raison de I'aditi@an dynamique des bandes de freé-
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guence aux systemes. Par conséquentécepteur opportuniste a besoin de pouvoir classer
rapidement la nature du systéme rencontré

Dans le premier standard de gestion opportuniste du sppatee dénomme IEEE 802.22,
une partie du préambule présent dans chaque trame posseéderarqueur du systéeme uti-
lisé. Néanmoins cette approche a un inconvénient majets dwl’enregistrement des signaux
observés, il faut attendre la présence du préambule pomadioa le systeme rencontré. Cette
attente peut s’avérer trop longue et il serait souhaitaldeodt des techniques d’identifica-
tion de systeme fonctionnant quelque soit la tranche duabigioservé. C’est pourquoi, nous
préconisons I'emploi de méthodes aveugles pour classasytemes qu’'un terminal pourrait
rencontrer. Or la plupart des systemes actuels est baskesadulation OFDM (tels le Wifi, le
Wimax, le 3GPP/LTE, le DVB-T, etc), d’ou la nécessité de @wuir des algorithmes d’identifi-
cation de systémes OFDM. Malheureusement les algorithrigtaets d’identification aveugle
de systemes OFDM ne donnent pas entiére satisfaction naahen raison de leur faible ro-
bustesse a la présence d’'un canal sélectif en fréquencs.I&&ison pour laguelle nous nous
sommes focalisés sua conception de nouveaux algorithmes d’identification avegle de
systemes a base d’'OFDM robuste a des conditions de propagati peu favorables

Apres analyse des différentes normes, nous avons remangu@ galeur de I'espacement
entre sous-porteuses était un bon moyen de discriminey&térases entre eux. Ainde but
de la thése est de construire, analyser et comparer de nouled méthodes d’estimation
aveugle de I'espacement entre sous-porteuses de signauxf. Nous avons mis en ceuvre
six nouvelles méthodes d’estimation qui offrent de bienliewies performances que les tech-
niques existantes et ceci surtout dans des conditions gagation difficiles.

Plan et contributions

Dans cette section, nous donnons le plan de la thése et meotis les résultats principaux.

Le chapitre 1 présente et justifie, d’abord, en détail la l@mlatique de la caractérisation
aveugle des systemes OFDM dans le cadre de la radio opxiguné modéle du signal OFDM
et le modele du canal de propagation sont également présémsuite, nous présentons les
différentes attentes en termes de performances qu’untetgeppportuniste exige. Ceci nous
permet d’introduire et de critiquer de maniéere rigourewsedlgorithmes déja existants pour
résoudre le probleme posé. Nous sommes arrivés a la camelgse les méthodes existantes
ne satisfaisaient pas les exigences imposées par un recepfrtuniste.

Dans le chapitre 2, nous commencons la description et yapahathématique de nouveaux
algorithmes. Ce chapitre présente quatre nouveaux digwes qui nécessitent une synchroni-
sation préalable des données en temps et en fréquenceteSestination préalable n’est pas
effectuée, nous montrons que ces algorithmes peuvent éttii@s afin d'incorporer une étape
de synchronisation au cours de leur réalisation. Ces #igoes sont basés sur différents prin-
cipes que sont le minimum de kurtosis, le maximum de vrais@nele et le filtrage adapté.
Nous prouvons que ces algorithmes sont, par constructidnustes a des préfixes cycliques
courts et/ou a des canaux trés sélectifs en fréquence.
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Dans le chapitre 3, deux nouveaux algorithmes insensiblieg anauvaise synchronisation
temporelle et fréquentielle sont proposés. Ces algorishsnat déduits a partir de transforma-
tion substantielle d’algorithmes présentés soit dans épitte 1 soit dans le chapitre 2. Ces
meéthodes, qui sont bien moins complexes que celles du chdpitar ne nécessitant pas de
boucle de synchronisation, offrent des performances higéreeures aux algorithmes exis-
tants. En revanche, ces méthodes sont moins bonnes queingleuites au chapitre 2. Ainsi,
un compromis performances/complexité interviendra darhibix de la méthode a considérer.

Le chapitre 4 est consacré a I'’étude numérique de tous lesithlgies proposés au cours
de cette these. Nous montrons notamment que les algoritbonesis sont effectivement bien
meilleurs que les algorithmes existants et sont bien plosgtes a la présence de préfixe cy-
cligue court et a la présence de canaux tres sélectifs emenég. Des tests sur des signaux réels
ont également été effectués et les résultats confirmentatgexus avec des signaux simulés.

Ce manuscrit se termine par une conclusion générale sudvigudiques perspectives de
travail. Enfin, afin d’alléger la lecture, les calculs faiitk associés aux différents chapitres
sont reportés dans les annexes.

Publications

Les travaux présentés dans ce manuscrit ont donné lieu dlicgtions suivantes :

Article de journal international

— A. Bouzegzi, P. Ciblat et P. Jallon, « New algorithms fontlirecognition of OFDM
based systems », soumiEB/RASIP Signal Processinlylai 2009.

Articles de congreés internationaux

— A. Bouzegzi, P. Jallon et P. Ciblat, « A second order staigtased algorithm for blind
recognition of OFDM based systems IEEE Global Telecommunications Conference
(GLOBECOM) La Nouvelle Orléans (LO, Etats-Unis), Novembre 2008.

— A. Bouzegzi, P. Ciblat et P. Jallon, « Matched Filter baggdré&hm for blind recognition
of OFDM systems »|[EEE Vehicular Technology Conference (VT Chalgary (Canada),
Septembre 2008.

— A. Bouzegzi, P. Ciblat et P. Jallon, « Maximum Likelihoodbd methods for OFDM in-
tercarrier spacing characterizationkREE International Symposium on Personal, Indoor
and Mobile Radio Communications (PIMR@annes (France), Septembre 2008.

— A. Bouzegzi, P. Jallon et P. Ciblat, « A fourth-order baslgd@thm for characterization
of OFDM signals »)EEE Workshop on Signal Processing Advances in Wirelessyx@tom
nications (SPAWCRecife (Brésil), Juillet 2008.



4 INTRODUCTION GENERALE

Brevets

— A. Bouzegzi, P. Jallon et P. Ciblat, « Méthode de détectiod'identification aveugle
des signaux OFDM par recherches successivdgreyet CEA/Institut TELECOMO.
DD11099ST, 2009.

— A. Bouzegzi, P. Jallon et P. Ciblat, « Méthode d’estimatimeugle de parametres de
signal OFDM par filtrage adapté Brevet CEA/Institut TELECOMo. DD10950 , 2008.

— A. Bouzegzi, P. Jallon et P. Ciblat, « Méthode d’estimatimeugle de parametres de
modulation OFDM selon un critere de maximum de vraisemtdanBrevet CEA/Institut
TELECOM no. DD10949, 2008.

— A. Bouzegzi, P. Jallon et P. Ciblat, « Méthode d’estimatimeugle de parametres de
modulation OFDM »Brevet CEA/Institut TELECOMo. DD10194, 2008.



Chapitre 1

Formulation du probleme

1.1 Introduction

1.1.1 Problématique de la radio opportuniste

Depuis de nombreuses années, on assiste a une demandanteodss débits pour les ap-
plications sans fil. Pour répondre aux besoins des utilissitéa premiere voie explorée pour
augmenter la capacité effective des systemes sans fil a étndevoir des techniques de com-
munications numeriques, incluant des outils de traiterdargignal, de théorie des codes cor-
recteurs d’erreur, de plus en plus évoluées. La dernieratenqdii a permis un bond substantiel
des débits fournis aux utilisateurs fut la technique MIMOaprrespond a l'utilisation de plu-
sieurs antennes a I'’émission et/ou a la réception [1]. Deséls de cette techniqgue, comme
les systémes coopératifs, sont actuellement tres étudi@esme systéme coopératif, on peut
songer a une gestion en partie commune de différentesrstatmbase créant ainsi un systeme
dit de MIMO virtuel car les antennes multiples ne sont paslieées au méme endroit. Un
autre type de systeme coopératif consiste a utiliser desisokuréseau en veille pour relayer
I'information créant de nouveau une antenne supplémentéilocalisée. La recherche dans les
domaines précédents est actuellement foisonnante et fhexmés certainement dans un futur
proche d’améliorer grandement la capacité effective dstesyes sans fil [2-5].

Augmenter la capacité effective d’un systeme sans fil panéléoration significative des
techniques de communications numériques sous-entend Qaedle est une denrée rare et qu'il
faut I'utiliser avec parcimonie. En effet, si tel n’est paschs, il suffirait d’élargir la bande al-
louée pour augmenter, sans grande difficulté, le débit d/atéme. Malheureusement, il s’avére
gue la ressource spectrale gérée par des agences de myséatible déja presque totalement
occupée. Néanmoins, il a été remarqué que de nombreusastiidgs sont inoccupées au cours
de la journée alors qu’elles sont officiellement allouées aysteme. En effet, des mesures de
I'occupation spectrale effectuées a New York2€a3 [6] témoignent d’'un déséquilibre consé-
qguent dans I'exploitation des différentes bandes de fnécgieSur la figure 1.1.haut, la bande
ISM, dédiée notamment au Wifi, connait une réelle saturgg@mant toutes les heures de la
journée. En revanche, le taux d’utilisation des bandes TMifgure 1.1.bas) fait ressortir des
bandes non utilisées ou zones dites blanches. Par ailtasrs)émes mesures ont montré que le
taux moyen journalier de I'utilisation de la bande de frétpeesituée entr@0MHz et5, 850GHz
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se réduit a seulements ce qui montre qués% de cette bande reste inutilisée. Il faut toutefois
noter que les bandes libres varient au cours du temps eteatirbution statique des bandes
qgui semblent inoccupées est donc impossible.
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Figure 1.1 — Mesure d’'une réalisation de I'occupation deglba WiFi (haut) et TV (bas) a New York

Afin d’optimiser I'utilisation de la ressource spectralea iété imaginé le concept de radio
opportuniste ( [7,8]) pour laquelle des systemes se faafitatans des bandes laissées vides par
les systemes officiels (notamment la TV). Ces systemes dages peuvent étre, par exemple,
le Wimax, le Wifi ou bien le 3GPP/LTE. Pour autoriser ces pads d’utilisation furtive du
spectre, les agences de régulation ont di ou doivent engalisar leur révolution culturelle.
Aux Etats-Unis, le régulateur, qui est la FCBz@leral Communications Commissjdf]), a
commenceé a autoriser I'acces pour des systemes oppoesinistquelques bandes TV ainsi
gue de certaines bandes dédiées initialement aux comntionispar satellite [10-12]. En pa-
rallele, un grand effort a été également conduit au niveala d¢gandardisation notamment a
travers la norme |IEEE 802.22 [13-17]. En Europe, les ad®fe régulation sont plus réti-
centes par rapport a I'ouverture de I'espace spectral. B@etp scientifiques (par exemple, le
projet URC poulUrbanisme des Radio-Communicatiatens le cadre du p6le de compétitivité
SYSTEMATIC ou le projet INFOP pouiNFrastructure OPportunistédans le cadre d’'un appel
a projet ANR) ont lieu et ont pour objectif avoué de convagness autorités du bien-fondé de
cette entreprise qu’est la radio opportuniste.

Le principe de la radio opportuniste, repris dans la nornieHB02.22, nécessite une ges-
tion alternative du spectre qui est la suivante : un mobils@&tondaire pourra a tout moment
accéder a des bandes de fréquence qu'il juge libre, c’déteanon occupées par I'utilisateur dit
primaire possédant une licence sur cette bande. L'utlisatecondaire devra les céder une fois
le service terminé ou une fois qu’un utilisateur primaireeamontré des velléités de connexion.
Noter que par fréquences libres ou utilisables, on enteadrdguences qui ne sont pas occu-
pées par le systeme primaire. Néanmoins elles peuventctupées par un systeme secondaire
auquel les différents mobiles opportunistes auront letdi®ise connecter. Ce systeme secon-
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daire (par exemple un Wifi dans la bande TV) devra s’éteindrehanger de bande des que la
chaine TV locataire de cette bande reprendra ses émissions.

Par conséquent, un mobile opportuniste doit étre capablgatiser les systemes présents
dans différentes gammes de fréquence le plus rapidemesibfmsAinsi un récepteur opportu-
niste avant d’établir une communication doit suivre le pcole décrit a la figure 1.2.

Détection Détermination Analyse de la
— de présence [ du systéme EE— qualité du Ea—
de signal présent systeme identifié

Figure 1.2 — Analyse du spectre conduite par un réceptelwarappste

Ce protocole contient différentes étapes :

1. Détection de signal : le récepteur opportuniste examgsecanaux de communication
libres ou occupés.

2. Caractérisation de signal : si le canal est occupé, lgptéoe opportuniste identifie le
systéme présent.

3. Etatdu systeme: sile systéeme présent est un systemels@epie récepteur opportuniste
analyse I'état du systeme, c’est-a-dire, analyse le taoatdipation du systeme et le bilan
de liaison de la transmission.

Cette these fait partie du projet ANR DEMAINaDio Evolutive, Mobile, Adaptative et
INtelligentd labellisé dans le courant de I'année 2006. L'objectif deormet collaboratif est
de développer les outils de traitement du signal permetiaméaliser les différentes étapes de
I'analyse du spectre du récepteur opportuniste. La theésmta elle, ne se concentre que sur
la deuxieme étape que doit effectuer le récepteur oppaittirAinsi, le cadre de la thése est de
construire de nouvelles techniques pour caractérisersige présent dans le signal recu par
le récepteur opportuniste.

1.1.2 Problématique de la caractérisation du signal

Le récepteur opportuniste, une fois qu'il a identifié la prée d’un signal, souhaite connaitre
le systeme auquel appartient le signal détecté. Pour agddreqapproches différentes sont en-
visageables :

1. Méthode par authentification : elle consiste a tenter fnewion successive a chaque
systéme répertorié.

2. Méthode par préambule : elle consiste a repérer dansnehieade signal disponible la
présence d’'un préambule correspondant a un systeme néperto

3. Méthode par signature : elle consiste a chercher danariahe de signal disponible des
signatures (autres que le préambule) spécifiques a chasersy
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4. Méthode autodidacte : elle consiste a rechercher damsnehe du signal disponible des
éléments qui permettent de caractériser le systéme psdi sans aucun ajout d’entéte
dans le dit systeme.

La premiére méthode est trés lourde a mettre en ceuvre et pdrp un temps certain
puisqu’une tentative compléte de connexion sur chaquemsgspotentiel est effectuée. Cette
approche est clairement a proscrire.

Dans le standard de radio cognitive IEEE 802.22, la méthadeqgambule est privilégiée.
Néanmoins elle a de nombreux inconvénients. Pour idenfigréambule, il faut bien évidem-
ment que le préambule soit présent dans la tranche de sigpahible. Dans le standard IEEE
802.22, ce préambule est présent a chaque trame de 100rai phiar appliquer cette méthode
par préambule, une latence d’au moins 100ms est possibies. [Dgpothése raisonnable que
chaque canal TV est potentiellement intéressant pour la gaportuniste, un récepteur devra
analyser chaque canal TV, I'un apres l'autre, ce qui indoitsaun temps d’attente de 11s, va-
leur peu compatible avec la qualité de service a laquellesberedroit de s’attendre. Ainsi, il
serait intéressant d’avoir des approches intrinsequeplestapides.

Dans le projet ANR DEMAIN, des méthodes par signature ontdétéeloppées pour des
systemes basés sur la modulation OFDM. En effet, dans clagieéme OFDM, des pilotes
sont disposés sur quelques sous-porteuses de chaque syDitioM. Ces pilotes sont présents
pour permettre I'estimation du canal. Néanmoins ces [s|qgius précisément les structures
des pilotes, peuvent aussi servir a caractériser le syst&ims, les séquences des pilotes sont
engendrées par des registres a décalage et sont en faitsi&guences. Il se trouve que chaque
systéme utilise des polynbmes générateursnel@@quences différents les uns des autres. Par
conséguent, les systéemes peuvent étre distingués graderiification des polyndmes généra-
teurs des pilotes [18]. Une autre technique basée sur bapprpar signature a été développée
en parallele et utilise le fait que les pilotes sont dispaksaniere déterministe sur chaque
sous-porteuse et que la valeur des pilotes revient périedignt. La périodicité des pilotes dif-
fere la aussi d’'un systeme a l'autre. C’est pourquoi une auglhd’identification basée sur la
propriété de périodicité des pilotes a pu étre mise en ce®ije Ces méthodes peuvent fonc-
tionner quelque soit la tranche du signal disponible puedgs pilotes sont présents sur chaque
symbole OFDM.

D’autres méthodes, basées sur une approche completensrgl@vont été développées
dans le cadre du projet ANR DEMAIN et correspondent a I'obgtette thése. Les détails sur
cette approche aveugle qui essaie de discriminer des systéasés sur la modulation OFDM
sont donnés dans la section qui sulit.

1.1.3 Problématique de la reconnaissance de systemes OFDM

Tout d’abord, nous avons délibérément fait le choix de narxentrer que sur des sys-
téemes utilisant la modulation OFDM car cette modulationdesplus en plus couramment em-
ployée dans les nouveaux systémes. On peut citer, entesal&nwifi [20], le Wimax [21], le
3GPP/LTE (pour sa liaison descendante) [22] et le DVB-T [23]

Les deux grandes exceptions sont le GSM (et ses dérivésuel$EDGE et le GPRS)
et TUMTS. Un récepteur opportuniste devra trés certaingnp@sséder un boitier, a insérer
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entre le boitier de détection de signal et de caractérisateosysteme, permettant de discri-
miner un systéeme mono-porteuse d’'un systeme multi-patedéme si cette problématique
est en dehors du sujet de la thése, examinons rapidemenugsdravaux intéressants qui se
sont penchés sur ce probléme. Dans [24], il a été proposé@sute test de gaussiannité décrit
dans [25]. En effet, comme un signal OFDM peut étre consiciémme une superposition d’'une
multitude de signaux mono-porteuses, le caractére gawudsgesignaux OFDM ne fait pas de
doute alors que les signaux mono-porteuses ne sont abstlpasegaussiens. Le test de gaus-
siannité de [25] basé sur le cumulant d’ordre 4 permet domtidimguer un signal OFDM d’un
signal mono-porteuse. Malheureusement, cette méthodepes robuste aux canaux sélectifs
en fréquence ce qui compromet son application dans un ctigu#aEn exploitant la méme
propriété, [26] propose un test basé sur une combinaisostatstiques d’ordre 4 et d’ordre 6.
La méthode consiste a comparer la valeur de ce test a un ga¢atte valeurs calculées pour
chaque type de modulations. Les résultats de simulationinerdrune Iégere amélioration dans
le cas des canaux sélectifs en fréquence mais restent arddsgerformances requises pour
le contexte de la radio cognitive. Plus récemment, il a ééSgumté dans [27, 28] une méthode
basée sur les statistiques d’ordre 2 exploitant la coro#élahduite par le préfixe cyclique du
signal OFDM. En effet, la présence d’un pic de corrélatiomécalage temporel égal a la pé-
riode utile d’'un symbole OFDM peut étre observée et est utefamaliscriminant par rapport
aux signaux mono-porteuses. Cette méthode souffre aussidda présence de canaux sélectifs
en fréquence. C’est pourquoi, des travaux de rechercheetierproblématique seraient encore
utiles mais sont hors du cadre de cette thése.

Sous I'hypothése que le récepteur opportuniste ait affaine systeme OFDM, ce récepteur
souhaite maintenant savoir s'il est en présence, par exgmpin systeme Wifi ou Wimax ou
3GPP/LTE ou DVB-T.

La question que I'on peut maintenant raisonnablement ser st la suivante : quel élé-
ment structurel d’'une modulation OFDM permet d’identifies kystémes entre eux ? On peut
envisager les éléments suivants :

1. La bande de fréquence : dans le contexte actuel, chaquéersysadio est déployé sur une
bande de fréquence qui lui est propre. La seule connaissinieebande occupée par le
systéme permet d’identifier le systéme incriminé. Cependarlien entre le systeme et la
fréquence n’est plus valable dans le contexte de la radioitheg puisque chaque systéeme
peut utiliser différentes bandes de fréquence de maniéatileo Cette approche conduit
donc a une impasse.

2. La modulation : les systemes peuvent souvent utiliser@emenmodulation QAM mais
avec un nombre d'états différent. En fait, le nombre d’épest méme différer & I'in-
térieur d'un méme systeme grace a des mécanismes d’ AAd@ptive Modulation and
Coding. En effet, pour s’adapter aux conditions de propagatiégudence par fréquence,
la modulation peut étre différente d’'une porteuse a I'aetfeu d’'un moment a l'autre
dans un méme systeme. Par conséquent, la ou les modulatipits/€es ne caractérisent
plus du tout un systeme. C’est pourquoi, cette approche péssa retenir.

3. Le préfixe cyclique : les tailles de préfixe cyclique powr $gstemes radio-mobiles sont
souvent proches les unes des autres voire identiques ptaines configurations des sys-
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temes. Ceci n'a rien d’étonnant puisque les systéemes dpdaies les mémes gammes de
fréquence et ont donc des conditions de propagation sheslaDe nouveau cette approche
n'est pas a retenir.

4. L'espacement entre sous-porteuses : il s’avere que &8rags d’intérét comme le Wifi,
le Wimax, le 3GPP/LTE, le DVB-T ont un espacement spectrabesous-porteuses assez
différent les uns les autres. En effet, cet espacementta@ubkHz, 15, 6kHz, 10, 9kHz,
15kHz, 1, 1kHz pour le Wifi, le Wimax (fixed-802.16d), le Wimax (mobil&3.16¢), le
3GPP/LTE, le DVB-T respectivement.

Clairement mettre en ceuvre des techniques de discrimmdésystemes OFDM en exa-
minant la valeur de I'espacement entre sous-porteusessenuisle une approche prometteuse.
Pour cela, il faut étre en mesure de trouver la valeur dedesment entre sous-porteuses d’'une
modulation OFDM de maniére fiable.

Bien que la caractérisation des signaux de communicatibmegu depuis longtemps un
grand intérét de la part des militaires, les études portaniescas spécifique des modulations
OFDM sont peu abondantes dans la littérature, certainearemaison du caractéere relative-
ment récent de ces modulations. De plus, les rares techmiigtantes souffrent de nombreux
inconvénients comme en attestent notre étude développéseation 1.4.

Ainsi, la thése va proposer des méthodes d’estimation dpdeement entre sous-porteuses
d'un systeme OFDM ne présentant pas les inconvénients désdes déja existantes. Ces
algorithmes peuvent étre aussi bien utilisés dans descagiplis de radio opportuniste ou des
applications militaires.

Dans la section suivante, nous présentons le modéle madiilqgémedes signaux OFDM émis
et regus.

1.2 Modele mathématique des signaux

1.2.1 Modeéle scalaire

Le schéma de principe d’'une communication OFDM en bande de bst montré sur la
figure 1.3.

Les données entrant dans un modulateur OFDM appartiennges anodulations numeé-
riques de type PSK ou QAM. Ensuite, les symboles sont conéatéans des blocs de taillé
Une transformation de Fourier discrete inverse (IFFT) lessappliquée sur chaque bloc. De ce
fait, chaque symbole PSK ou QAM est a visualiser dans le doefagéquentiel et est affecté a
une seule sous-porteuse. Finalement, un préfixe cycliquesésé par la copie de la fin du bloc
sortant de I'lFFT. En toute fin de chaine de I'émetteur, urvectisseur numérique/analogique
est mis en place. Par conséquent, le signal OFDM a tempsicdrdinsmis s’écrit de la maniére
Suivante

. n(t—DTc—kTs)

agpe T N g, (t — KTy) (1.1)



MODELE MATHEMATIQUE DES SIGNAUX 11

EMETTEUR
|_|JLIJ—>D
X 2 E
M — L9 ™M™ C
> U || IFFT» B o= U = N
X | L a5 X A
CANAL
RECEPTEUR
D
E<_ ~ 1\ <—M C
<+ M |+ FFT |« & Ola— || [*=— A |[+—
)34— || d<—x N
]

Figure 1.3 — Schéma de principe d’'une transmission OFDM

— la suiteqy, , représente les données d’information inconnues f&Mesous-porteuse et du
n®meploc OFDM. Les données sont supposées indépendantes idqigenent distribuées
(i.i.d.).

— N est lataille de la FFT et est aussi égal au nombre total depatisuses (utilisées ou
pas).

— 1/T, estle débit symbole, en I'absence d'intervalle de gardesDasuite7, sera désigné
par le terme « temps chip ».

— NT,.estladurée de la partie utile du symbole OFMMspacement entre sous-porteuses
vaut alors 1/NT..

— DT, estla durée du préfixe cyclique

— la durée totale du symbole OFDM est égalg & (N + D)T..

— une transmission d& symboles OFDM a été considérée.

— g, est le filtre de mise en forme de largeur temporélle- NT,. + DT, i.e.,

1 si0<t< NT,+ DT,
Ga(t) =

0 ailleurs (1.2)

Par souci de simplicité, nous n’avons introduit que le sch&@R-OFDM (CP pour Cyclic-
Prefix) et omis les schémas particuliers d’'OFDM tel le ZP-Q@FZP pour Zero-Padding).

Le signal transmis passe a travers un canal multi-trajetgoogé del. trajets. L'amplitude
et le retard du®™@trajet sont notés respectivement paet ;. Afin de satisfaire la contrainte
fondamentale de 'OFDM, la valeur maximale des temps dedeles trajets est majorée par la
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duréeDT, du préfixe cyclique. Le signal a temps continu recu prend defarme suivante

L
Yalt) = (Z Aisa(t — n)) >0 4 b, () (1.3)
=1

ou b, (t) est un bruit gaussien a valeurs complexes circulaire de nmeyaulle et ow f est
le résidu de fréquence porteuse di a I'imprécision deslatailrs locaux et/ou a I'effet Dop-
pler et/ou a I'imprécision de la localisation fréquenteadlu systéme secondaire et du récepteur
opportuniste.

Le signal a temps continu regy(t) est échantillonné a la fréquence d’échantillonngge
ou T, est la période d’échantillonnage. Afin de satisfaire la dommdde Shannon-Nyquist, la
fréequence d’échantillonnage est plus grande ou égale antdeldu signal OFDM, c’est-a-dire,
plus grande ou égale §T,. SoitT, la durée de la fenétre d’observation. Sbit= |7;,/T. |
le nombre d’échantillons disponibles a la réception|6d| représente I'opérateur de partie
entiére. Le signal a temps discret regu:) = y,(m7T,) s’écrit alors

L
y(m) = (Z ANiSq(mT, — Tl)) eHTAI™ 1 b(m) (1.4)
=1

avech(m) = b,(mT,) un bruit gaussien a valeurs complexes circulaire de moyeulhe et de
variances? par dimension complexe et le résidu de fréquence porteuseatieé A f = § 7.
En utilisant les Egs. (1.1) et (1.4), on obtient le modélenti@e/sortie suivant

L
_ i —2imnm-Le 2im(k+1)L2Le
y(m) = DN NPT ay e NTe e NTe
VN ’
X ga(mT, — 7 — k(N + D)T.)e* ™™ 4 b(m) (1.5)

Dans le contexte des méthodes aveugles d’identificatiolysterse, le récepteur opportu-
niste n’a en sa possession quégm)}) -1, M, T,, T,. Dans I'Eq. (1.5), il convient de remarquer
que niN, NT., DT., K, ay.., L, {\, 7}, et Af ne sont connus du récepteur opportuniste.
En revanche, on suppose connaitre de maniere trés grossialeurl /7, de la bande afin de
choisir la fréquence d’échantillonnag¢’. de maniére appropriée. Nous rappelons également
que le but de la thése est d’estim&fl, ou de maniére équivalentg¢ NT, afin d’identifier le
systéme présent.

La variances? du bruit échantillonné sera fixée de la maniére suivante

2

L
Z ANiSo(mT, — 1) 10~ RSB/10 (1.6)

=1

) 7 M
0" = ——
T. M

m=0

avec RSB le Rapport Signal-a-Bruit exprimé en décibel.

Si tous les paramétres sont connus, le récepteur OFDM pecacédlon les étapes suivantes
pour recouvrir les symboles émis & partir du sign@k). Notons que grace a la condition de
Shannon-Nyquist, nous serons en mesure de recalculerdanay,(¢) pour toutt si besoin
est.
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1. Décomposition des échantillons recus en symboles OFDM
Tkp = Ya(pTe + DT. + k(NT, + DT)). (1.7)

Dans la suite, on pose = | NT,/T.]. Le signalr, , correspond ap®™® élément du:*™me
symbole OFDM une fois que le préfixe cyclique ait été enlevé.

2. Recouvrement des symboles d’information transmis eficamt une transformée de
Fourier discrete comme suit

nTe

P-1
1 .
Vn c {O, e ,N — 1}, CALk’n = ﬁ Z’f’k’pemﬂ—pNTc (18)
p=0

3. Décision a prendre say, ,,.

1.2.2 Modele matriciel

Dans le contexte d’un canal AWGN (c'est-a-dife= 1, \; = 1,7 = 0etAf = 0), il est
facile d’écrire le signal recu échantillonné sous une fomagricielle qui sera utile dans la suite
de la thése.

Soit le vecteuly contenantl/ échantillons du signal regu avec= [y(0),--- ,y(M — 1)]T
((.)T représente la transposée). L'échantiligm) correspond &,(mT,) ouT, est une période
d’échantillonnage inférieure ou égalé’a

Comme I'équation (1.5) est linéaire en fonction des syndbubnsmis, il existe une matrice
Fy de dimensionV/ x KN qui dépend des parametrds DT, et NT, tel que :

avec
— 0 =[N, DT,,NT,]
—a; = [agg,  ,apn-1)T detailleN x 1
—a=lal, --- al_ T detailleKN x 1

— b =[b0), - ,b(M —1)]" taille M x 1
Dans ce qui suit, une expression de la matiigeest explicitée. La fonctiom,(t) étant
rectangulaire, elle est non nulle pour les valeursdgui vérifient :

0 <mT, — k(N + D)T, < (N + D)T,

ce qui est équivalent &
T,
. -e 1<k< 76‘
"IN+ D)T. =" N+ DT,

Par conséquent, pour un donné, il existe une valeur unique éd€notéer,,). La matriceF
est alors composée de valeurs nulles sauf les suivantes :

1 —2irnm L& Zimn(km+1) 2L
Folm kN in = —==€ NTe e TN (1.10)
shvm \/N
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pourm=20,.... M —1etn=20,--- , N — 1.

Maintenant que le modele du signal OFDM que nous souhaitaitsrt a été présenté, il
convient de savoir quels types de performance on attendalgorithme d’estimation d&V' T,
dans le cadre de la radio opportuniste.

1.3 Mesure de performances

1.3.1 Critére de performances

Le but de cette these est donc de concevoir des estimatetiosnpants de I'espacement
entre sous-porteuses ou de maniere équivalemé&li@uisque I'espacement entre sous-porteuses
est égal d /NT.. Ainsi il apparait naturel de mesurer les performances si®ateurs que nous
allons élaborer par I'erreur quadratique moyenne (EQMhaéefiomme suit

EQM = E[(NT, — NT.)?|

ou Jﬁc est un estimateur d&'7..

Cependant, notre objectif n’est pas d’estimer de manidra-ptécise I'espacement entre
sous-porteuses mais juste de maniéere suffisamment préciseigcriminer les systémes entre
eux. Ainsi, il nous apparait plus judicieux de définir unelabilité de bonne détection que
nous définissons arbitrairement comme étant la probaftieéla valeuN T fournie par l'al-
gorithme considéré soit a moins d& de la valeur exacte d&'7T,.. En examinant les écarts
relatifs des espacements entre sous-porteuses des systeistants, il apparait qu’une préci-
sion del % est suffisante. Par conséquent, le critére que nous examsw@ans la suite est défini
comme suit

P = F>rob<u/\fTc ~NT,| < O.OlNTC> .

Nous avons donc transformé un probléme d’estimation en oiblggme de détection a tra-
vers la comparaison de la valeur de I'estimée a la valeundtie Comme dans tout probléme
de détection, la probabilité de bonne détection n’a de seestelle est associée a une proba-
bilité de fausse alarme. Cette probabilité de fausse alardigue la probabilité que le standard
détecté ne soit pas le bon. Dans notre probleme de détectilansignifie que la valeur d& T,
esttrés éloignée de la vraie valeurde&, puisque les systémes ont des espacements entre sous-
porteuses assez distants. Surtout cela signifie que I'etima fait une erreur et donc que cette
probabilité de fausse alarme, notBg,, est bornée de la maniere suivante

P <1-P,.

Ainsi, les deux probabilités, de bonne détection et de faatarme, vont dans le méme sens.
C’est pourguoi, dans la suite, nous omettrons d’évoquerdbgbilité de fausse alarme.

Noter que les estimateurs construits au cours de cette pleesent permettre d’autres ap-
proches pour le probléme de détection de systeme. Tout dlalb@onvient de mentionner le
fait que les estimateurs que nous proposons sont tous issligpimisation d’une certaine
fonction de codt. Ainsi, au lieu d’examiner la fonction dé€iten testant toutes les valeurs-tests
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et d’en déduire I'argument de I'optimum (ce qui est coltenxerme de calculs) et de compa-
rer ensuite cet argument de I'optimum aux espacements migeporteuses existants dans les
systemes candidats, cette optimisation pour étre effectaglement aux valeurs-tests &',
correspondant a des valeurs de systemes candidats. Lensysééectionné serait celui dont la
valeur deNT, associée optimise la fonction de colt. Dans le chapitresAdérix approches
seront néanmoins étudiées par simulation numérique.

Une autre approche consiste a comparer les valeurs prisé&sfpaction de colt obtenues
aux valeurs-tests d&7,. correspondant a des valeurs de systemes candidats et |pareura
un seuil. Ainsi une sortie additionnelle de I'algorithmeaseabsence de systeme dans la bande
La thése ne s’aventurera pas dans cette problématiquensicgtle plus générale qui consiste
a savoir comment utiliser les estimateurs congus dans lé'@uonéliorer les performances ou la
complexité de la méthode associée de détection de systeme.

Dans tous les cas de figure, c’est-a-dire, quelque soit laodétde détection de systeme
retenue, les estimateurs de I'espacement entre sousspestsous-jacents doivent étre robustes
a un certain de défauts apportés par la propagation ou imiséxeertains systemes. La liste des
robustesses souhaitées est donnée a la section suivante.

1.3.2 Types de robustesse souhaitée

Dans ce qui suit, nous donnons les différents problemes$ofpapécifique a la probléma-
tique de radio opportuniste) auxquels les estimateurddepeuvent étre confrontés et pour
lesquels ils doivent étre robustes.

R1 - la fréquence d’échantillonnageous rappelons que dans le scénario que nous nous
sommes fixés, le terminal opportuniste a réussi a détectsignal OFDM sur une bande
donnée etil cherche alors a I'identifier. Comme le signaiestis dans une bande connue,

il est possible de choisir une fréquence d’échantillonredfguate, c’est-a-dire, qui res-
pecte la regle d’échantillonnage de Shannon-Nyquist. Darsysteme OFDM, la bande
est bien approximée pay7.. Comme le signal que nous traitons contient au moins toute
la bande d’'un systéme, la période d’échantillonnage, rfbteeérifieral, < T.. Ainsiles
estimateurs déV' 7, doivent étre robustes a un suréchantillonnage puisquyibraucune
raison quel, = T, carT, est inconnu du récepteur opportuniste tant que celui-cpa&a
identifié le systéme allumé.

R2 - le bruit additif : comme toujours dans un probleme de communication, le récep-
teur opportuniste doit étre capable de fonctionner danswinanement tres bruité. Par
conséquent, les estimateurs doivent étre robustes a ung Yaible du RSB.

R3 - la longueur du signal observéun récepteur opportuniste se doit de réagir trés vite
a un changement de I'environnement et/ou de comprendrdeaiagnt la nature de son
environnement. C’est d'ailleurs cet argument qui devraibhgettre de préconiser des tech-
niques aveugles d’analyse du spectre plutét que des tagspar préambule (cf. Section
1.1.2). Ainsi il est extrémement important que les estinnatele N7, aient besoin de peu



16 FORMULATION DU PROBLEME

d’échantillons pour identifier le signal.

R4 - la taille du préfixe cyclique en général, une modulation OFDM comprend I'ad-
jonction d’'un préfixe en début de chaque symbole OFDM. Cexaéfiit cyclique, per-
met de gérer l'interférence entre symboles provoquée peaial sélectif en fréequence.
En fait, la longueur de ce préfixe doit étre supérieure a lguenr maximale de la ré-
ponse impulsionnelle du canal. Pour limiter la perte en &ffié spectrale causée par
I'insertion de cette redondance, la longueur utile du di@fDM, égale aVT. doit étre
bien plus grande que la longueur du préfixe cyclique, égdld a Ainsi, il est clair que

D < N. Dans certaines normes ou certaines configurations de sqohéVB-T, Wi-
max, 3GPP/LTE), le rapporD/N peut valoirl/4, 1/8, 1/16 voire 1/32. On pourrait
méme imaginer une valed? /N nulle si 'OFDM par bourrage de zéro (ZP-OFDM) était
employé dans les normes puisqu’alors, aucun préfixe n’ésept, mais juste une zone
vide. Les estimateurs d€7, doivent étre capables de fonctionner pour des longueurs re-
latives trés petites de préfixe cyclique.

R5 - le canal de propagation sélectif en fréequenbe&n évidemment, le lien sans fil entre
le récepteur opportuniste et les différentes stations de bas systémes primaires ou se-
condaires sera affecté du phénomeéne de trajets multipgesahal de propagation sera
donc sélectif en fréquence ou de maniere équivalente disger temps. Il est clair que
les estimateurs d& T, doivent étre capables de détecter le systeme présent gusgle
canal rencontré et notamment pour des canaux admettanbiged réponse impulsion-
nelle.

R6 - la synchronisation temporelle et fréquentiellen récepteur opportuniste en cours
d’analyse de son environnement spectral n’est bien entsyichronisé ni temporelle-
ment, ni fréequentiellement avec le systéme qu’il cherchaeatifier. Par conséquent, les
estimateurs déVT, doivent étre robustes a une désynchronisation tempotefilégen-
tielle importante.

Chaque estimateur développé au cours de cette thése fiejet une analyse critique par
rapport aux robustesses exigées. Un tableau récapitdegifobustesses des différents algo-
rithmes congus est fourni au chapitre 4. Avant de penser stieore de nouveaux algorithmes,
il convient d’analyser les algorithmes existants a la lud=s robustesses souhaitées.

1.4 Etatde I'art

Dans cet état de I'art, nous nous concentrons uniquemenésuaechniques d’estimation
aveugle deNT., autrement dit de I'espacement entre sous-porteuses,dasumodulations
OFDM. Dans la these, par défaut, nous ne nous concentrorsugqieCP-OFDM puisqu’il est
utilisé dans tous les systemes actuels (Wifi, Wimax, 3GPE/DVB-T, etc.). .
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Comme ce fut le cas pour beaucoup de problématiques d’dégim@étection aveugle (cf.
le probléme de classification de modulations linéairegjdliéation aveugle, I'estimation de
directions d’arrivée), les premiers travaux sur la recassance des signaux OFDM ont eu lieu
dans un cadre purement militaire [29]. Cependant, comn#erdéntionné, le besoin d’identifier
ce type de signaux dans le domaine civil s’accroit avec Hawéent de la radio opportuniste.
Dans le domaine de reconnaissance de signaux OFDM, I'gérida domaine militaire est
maigre puisqu’un seul algorithme majeur existe dans léaréture pour les systemes OFDM
avec préfixe cyclique : c’est I'algorithme par corrélati@®9+34].

Noter, que dans le cadre du ZP-OFDM, [29] a été un des raresadogper une méthode
originale. Celle-ci comporte deux étapes. En premier tigéice a I'intervalle nul entre les sym-
boles OFDM, la fonction d’autocorrélation est périodiquiele période égale a la durée totale
du symbole OFDM. Ce parametre est alors estimé par la déteda la premiere fréquence
cycligue non-nulle. En deuxiéme lieu, la durée utile du sghalest estimée a I'aide d’un critere
basé sur I'entropie. En effet, comme l'information est @tcée uniqguement dans les parties
utiles du signal OFDM tandis que les intervalles de gardeieonent la contribution du bruit,

il est possible de discriminer ces deux parties par degesigntropiques ce qui permet ensuite
de déterminer la longueur de I'intervalle de garde et laquieriutile. En plus de sa spécificité
sur un type particulier de signaux (ZP-OFDM), cette métheméfre de sa grande sensibilité
au bruit ainsi qu’aux canaux sélectifs en fréquence.

Dans ce qui suit, nous revenons dans le contexte d’'un OFDRl@édixe cyclique et donc
nous décrivons la méthode par corrélation.

1.4.1 Description de I'algorithme par corrélation

Cet algorithme s’applique uniquement pour des signaux ORDRtenant un préfixe cy-
clique ce qui est actuellement trés peu restrictif.

Il a été remarqué que le préfixe cyclique induisait une catic du signal recu a une ver-
sion décalée d&/T. du signal recu. Ainsi, si on est en mesure de détecter ce mordéation,
il est alors facile de remonter a la valeur 8¢, et donc au systéme présent. Le premier papier
évoquant cet algorithme est [29]. Les autres papiers swiddnisent des variantes de I'algo-
rithme par corrélation ( [30,32,33]) soit inserent cet alidpone dans un processus plus complet
d’analyse de I'environnement spectral ( [31, 34]).

L’'algorithme par corrélation obtient une estimée §é&,. en procédant de la maniére sui-
vante :

M—n
NT, = Targma(g(M_nlemz::Oyner m)
ou (.)* désigne I'opérateur de conjugaison complexe.

De maniére surprenante, il est important de noter que lai-tpiaéité des simulations ef-
fectuées pour étudier les performances de cet estimateujauts été conduite avec un canal
AWGN, donc non sélectif en fréquence et aveg¢N = 1/4. Ainsi le contexte de simulations
est pour le moins favorable ! Une étude plus approfondie@arant la robustesse de la méthode
a R4 et R5 est nécessaire et est menée a la section suivante.
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1.4.2 Analyse de I'algorithme par corrélation vis-a-vis de robustesses souhaitées

Il est clair que I'estimateur par corrélation est tres rébwsix phénomenes R1, R2 et R6.
Concernant R3, I'estimateur utilise surtout le préfixe et pour faire surgir une corrélation
au décalageVT.,. Par conséquent, il faudra (au mieux) plusieurs symbold3NDpour effec-
tuer un moyennage correct. Cette méthode sera donc robas@ioffrira pas de performances
exceptionnelles vis-a-vis du point R3. Reste maintenantidi€r la sensibilité de cet estima-
teur vis-a-vis des points R4 et R5 gu'il peut offrir. Nouspafons que la littérature offre peu
d’indications sur le comportement de I'algorithme envesspoints R4 et R5.

Impact de la longueur du préfixe cyclique (point R4ous I'hypothése d’'une fréquence
d’échantillonnage conforme a Shannon-Nyquist, la péraidehantillonnagd’,. est inférieure
aT.. Introduisons alors les notations suivantes= NT,./T. et = DT./T.. Noter que les
parties entieres de et [ représentent le nombre d’échantillons dans la partie etildans
I'intervalle de garde du symbole OFDM respectivement.

Nous nous intéressons maintenant, dans un contexte de AAf@N et de parfait syn-
chronisme, au comportement de la fonction d’autocori@tediu signal recu définie a un instant
discretn et au décalage discretpar R, (n, m) = Ely(n+m)*y(n)]. En s’appuyant sur I'’équa-
tion (1.5), on obtient que la fonction d’autocorrélatioagroxime comme la somme de trois
termes comme suit (cf. chapitre 3)

Ry(n,m) = Ry,(n,0)6m0+ Ry(n,®)dpm.a + Ry(n, =)y q (1.11)

Cette décomposition a été rendue possible grace a la peedarréfixe cyclique. Le premier

terme représente la puissance du signal OFDM recu. Il nenifoaucune information sur les

parametres recherchés. Le deuxiéme et le troisieme tenqpnésentent la corrélation induite
par le préfixe cyclique. On se contentera d’étudier le dengigerme. Le troisieme terme pour-
rait s’étudier de maniére similaire et aboutirait aux mégwwxlusions. Revenons a I'étude du
deuxieme terme qui peut se décomposer de la maniére suivante

Ry(n,a) =) g(n+a—k(a+8) gln —k(a+5)). (1.12)

avecq(y) = ga(VTe)-
Cette fonctionR, (n, a) est périodique en et peut donc étre décomposée en série de Fourier

dont la composante continue, notléﬁ) (ar), S’exprime comme suit

M-1
RO (a) :Ml[EnOOMZZgn—i-oz— (a+B))"g(n —k(a+ 3)). (1.13)
m=0 k

Cette expression se réduit facilement a

gD
a+B N+D

RO (a) = (1.14)
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On constate que la valeur de la composante continue de ladorad’autocorrélation du
signal OFDM au décalage (qui est lie aNT,) est fortement liée au rapport entre la longueur
du préfixe cyclique et la durée utile du symbole OFDM. Plusrkfigpe cyclique est petit par
rapport a la durée utile du symbole OFDM, et plus le pic ded&ation est faible rendant
I'estimation deN'T.. plus difficile.

Noter que pour les figures suivantes, les parametres deaiornusont, par défauty = 64,

T. = T./2,1/NT. = 312.5kHz. Le RSB vaut20dB et le nhombre de symboles OFDM vaut
K = 400.

Sur la figure 1.4, dans un contexte AWGN, nous montrons lardépee vis-a-vis de la
taille du préfixe en représentant différents pics de cdigglaobtenus avec des signaux CP-
OFDM lorsque le rapport entre la durée du préfixe cycliquagtdrtie utile prend les valeurs
respectives suivanted /4, 1/8,1/16 et1/32

D/IN=1/4
T T

40r 1 a0t B
200 1 20t 1
o . : o |

0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 14 16 1.8 2 0.2 0.4 0.6 0.8 1 12 1.4 1.6 1.8 2
NT_INT NT_INT o

a)D/N =1/4 b) D/N =1/8

D/IN=1/16 D/IN=1/32
T T T T T T

D/IN=1/8
T T

20 g 200 g
0 s 0 N

T
0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2 0.2 0.4 0.6 0.8 1 12 1.4 1.6 1.8 2
NT INT o NT_INT o

¢)D/N =1/16 d)D/N =1/32

Figure 1.4 — Fonction d’autocorrélation pour différentsgueurs de préfixe cyclique

Nous constatons que la hauteur du pic de corrélation estdumasidérablement réduite
lorsque la durée du préfixe cyclique diminue ce qui peut compttre I'efficacité de 'approche
basée sur la corrélation.

Sur la figure 1.5, nous tragons la probabilité de bonne déte¢P,) en fonction deD /N
pour différentes valeurs de RSB et de nombre des symbolesMOED Nous remarquons,
comme prévu, une forte dégradation des performances i3l diminue.

Impact du canal sélectif en fréequence (point RB)rsque le signal émis rencontre un canal
sélectif en fréquence, le récepteur recoit plusieurs eessilécalées du signal émis (car le canal
admet une réponse impulsionnelle différente d’'une impuldie Dirac). Ceci se traduit par I'ap-
parition dans I'’équation (1.12) décrivant I'expressioniaéonction d’autocorrélation d’autres
termes représentant la corrélation croisée existant lxsteéggnaux issus des différentes versions
décalées du signal émis.
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Figure 1.5 —P; en fonction deD /N (pour différents RSB et nombre de symboles OFDM)

Sur la figure 1.6, quelques réalisations de la fonction demtrélation ont été affichées pour
différentes longueurs de la réponse impulsionnelle dulc@raremarque bien que plusieurs
pics apparaissent au voisinage du pic principal. Ces pm&sentent les termes parasites évo-
gués ci-dessus et vont considérablement réduire l'effieaa cette approche. Nous avons fixé
D/N = 1/4. Le canal est composé da trajets dont les coefficients d’amplitude (exprimés en
dB) appartiennent & une loi uniforme dans l'intervaHe0, 0]. Les retards des trajets sont tirés
aléatoirement selon une distribution uniforme dans livale [0, 7.y

T /DT = 0 (AWGN) Ty /DT = 0-2
‘ :

g g
z Z 60
40+
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20 20}
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c c0 c c0
a) Tmax = 0 (AWGN) b) Tmax = DT./5
. Tnax /DTCo =06 Tax /DTCO =1
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C) Tmax = 3DT./5 d) Tmax = DT,

Figure 1.6 — Fonction d’autocorrélation pour différentéganses impulsionnelle du canal
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Sur la figure 1.7, nous affichons la Probabilité de bonne téte¢”;) en fonction der,,,.,
pour différentes valeurs de RSB et de nombre des symbole$fOkDNous observons, comme
précédemment énoncé, une forte dégradation des perfoesbmsque,.., augmente.

Taux de Bonne Identification

0.4
—=©— 4 symboles, RSB=0dB

—+&— 4 symboles, RSB=10dB
0.3 : —+— 20 symboles, RSB=0dB
—*— 20 symboles, RSB=10dB

0.2

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Figure 1.7 —P; en fonction der,., (pour différents RSB et nombre de symboles OFDM)

Cette étude succincte mais suffisante de I'algorithme pe€ledion a montré que cette
approche souffre de deux inconvénients majeurs, a savowidarobustesse aux phénomeénes
R4 et R5. Les forces et les faiblesses de cette méthode p@tatmm sont résumées dans le
tableau 1.1. La correspondance des notes est la suivant¢exaellent), A (bon), B (moyen),

C (faible), C— (exécrable).

| Sensibilitta | R1| R2| R3| R4| R5| R6 ||
| Méthode par corrélation A+ | A+ | A [C—| C | A+ |

Tableau 1.1 — Bilan des différentes robustesses de la neétharccorrélation

Finalement, il apparait clairement que la méthode par taifo@é sera inutilisable dans de
nombreuses situations réalistes. Par conséquent, il éstgre de chercher de nouveaux algo-
rithmes qui offriront des meilleures robustesses aux pdrdt et R5. Le travail de la thése y est
entierement consacré et a permis de développer six nosvedthodes répondant partiellement
voire totalement a la question posée, a savoir fournir debadés d’estimation d& 7. qui ont
des bonnes notes dans toutes les colonnes du tableau 1.1.
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1.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons positionné le travail de dedtetpar rapport a la probléma-
tique de radio opportuniste et par rapport a I'état de I'art.

Nous avons clairement montré qu’estimer de maniere avdiggpacement entre sous-
porteuses d’'un signal OFDM est un probleme intéressangpliligevrait permettre d’'identifier
rapidement la nature du systeme secondaire présent. Y&mndées techniques déja existantes a
permis d’identifier leurs principales limitations et de nvenque de nouvelles méthodes fiables
sont nécessaires. Au cours de cette thése, nous avons @mbgos familles de méthodes dont
la description précise est fournie dans les deux prochaiagitres.

Au chapitre 2, nous présentons quatre nouveaux algorithaess soit sur la minimisation
du kurtosis, la maximisation de vraisemblance ou le filtradepté. Ces méthodes nécessitent
une étape de synchronisation préalable d’ou le nom du c¢kapiou bien, de maniere alter-
native, doivent et peuvent intégrer une étape de synclatmisdans leur construction. Ces
meéthodes auront le principal avantage d’étre presque sitderau préfixe cyclique (point R4)
et au canal sélectif en fréquence (point R5).

Le chapitre 3 est, quand a lui, dédié a la deuxieme familleéthates, dites « asynchones »,
car ne nécessitant aucune synchronisation préalable faettlle comporte deux nouveaux al-
gorithmes : le premier exploite d’'une nouvelle facon la ogthtionnarité du signal (CP-)OFDM
et offre une meilleure robustesse vis-a-vis des phénonfeded R5; le deuxieme algorithme
utilise intelligemment une propriété intrinséque desstigues a I'ordre 4 des symboles démo-
dulés.

L'évaluation et la comparaison des différentes méthodeseftectuées au chapitre 4. Cette
évaluation et cette comparaison sont basées dans un pitemies sur les résultats de simula-
tions couvrant toutes les contraintes décrites dans lasekB.2 afin d’exhiber les avantages et
inconvénients de chaque méthode. Ensuite, nous présafgengsultats de tests de ces diffé-
rents algorithmes pour quelques signaux réels acquisdel@e bancs de test disponibles dans
le cadre du projet ANR DEMAIN.
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Chapitre 2

Methodes synchrones

2.1 Introduction

Ce chapitre est dédié a une premiere famille de méthodedealforictionnement requiert
une synchronisation préalable du signal recu en temps eaeguodnce. Cette synchronisation
peut étre soit effectuée avant d’appliquer les méthodesagsées, soit intégrée dans les mé-
thodes comme cela est décrit dans la suite de ce chapitre.

De maniere générale, les méthodes présentées dans ceenapiploitent pas le préfixe
cyclique du signal OFDM pour retrouver la valeur de I'espaept entre sous-porteuses. Par
conséquent, elles sont insensibles a la présence ou lasim préfixe cyclique ce qui im-
pligue que ces méthodes pourront s’adapter au cas du ZP-OFDM

Par contre, la synchronisation en temps et en fréquencagiesus pour ces meéthodes im-
pliqgue une complexité supplémentaire par rapport a la noétipar corrélation de la littérature.
Dans le contexte de la problématique de la reconnaissansgstiemes a base d’'OFDM, ce
rajout de complexité peut se justifier car la technique demeaissance se doit de fonction-
ner avec des préfixes cycliqgues courts pour lesquels la méthar corrélation a de piétres
performances. Dans le contexte de la guerre électroniqdesetpplications militaires, cette
synchronisation peut également étre intéressante s'’il yeavolonté de récupérer ensuite les
symboles d’information transmis.

Dans ce chapitre, trois méthodes sont proposées :

— la premiére méthode est basée sur la minimisation du ksides symboles regus estimés.

Les symboles recus estimés sont obtenus grace a I'apphcdtin récepteur adaptatif.

Par récepteur adaptatif, on entend un récepteur OFDM pouelen peut ajuster les

parameétres de modulation, tels, la longueur du préfixe qyeliconsidérée et I'espace-
ment entre sous-porteuses considéré. Ainsi si le récepttaptatif fonctionne avec les
mauvaises valeurs de paramétres OFDM, il est clair que lebales recus estimés sont
corrompus par de l'interférence entre symboles OFDM et igeefférence entre por-

teuses. Le kurtosis permet justement de quantifier facineeniveau d’interférence.

C’est pourquoi il parait judicieux de chercher les parase®FDM donnant le récepteur
adaptif qui minimise le kurtosis des symboles recus esti@étie méthode est décrite et
analysée dans la section 2.2.
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— la seconde méthode est basée sur un algorithme de maximuraisemblance. En ex-
primant le signal recu comme une somme d’un signal d’'intét&’un bruit gaussien,
il est possible de calculer la densité de probabilité de flérdince entre le signal recu
et le signal d’intérét puis de maximiser cette densité ddaidité par rapport aux pa-
rametres du signal d’'intérét avec une recherche exhaustivgénéral, ce probleme est
trop compliqué pour étre traité directement car le signadtéfét dépend des symboles
transmis et qu’il est en général exclu de tester toutes lggesiees de symboles trans-
mis possibles. Ces symboles transmis sont donc modéliséifélentes manieres pour
simplifier cette maximisation : on peut modéliser les syrabdtansmis comme des don-
nées déterministes & estimer ce qui conduit au maximum devnalance déterministe
(DML, Deterministic Maximum Likelihogau bien on peut modéliser les symboles trans-
mis comme une variable aléatoire gaussienne méme si caligpas juste ce qui conduit
au maximum de vraisemblance gaussi@M(, Gaussian Maximum LikelihoddCes tra-
vaux sont décrits dans la section 2.3.

— une troisieme méthode présentée dans ce chapitre séndpifa technique du filtrage
adapté. Cette méthode est basée sur une fonction de colfedgmession est proche
de celles que I'on trouve dans I'étude de la maximisation &BRlans le contexte des
modulations linéaires, d’ou son nom. Cette méthode sendel@t étudiée en détail dans
la section 2.4.

2.2 Meéthode basée sur la minimisation de kurtosis

2.2.1 Introduction

La premiere méthode présentée est basée sur un réceptptatddint 'adéquation avec
le signal recu est testée a I'aide d’'une fonction de coltesisymboles en sortie de ce récepteur.
Cette méthode s’inspire des travaux de S. Houcke [35] quihglcan récepteur adaptatif pour
des modulations linéaires de symboles indépendants dtqdement distribués (i.i.d.) dont les
parametres étaiefit la période d’échantillonnage du signal regufét) un filtre appliqué sur
les symboles en sortie du récepteur dont le but est d’égddisegnal. || montre que la valeur
minimale du kurtosis, surf, et 'ensemble des filtreg(z), est atteinte si et seulementisiest
égale a la période symbole de la modulation linéaire. Dartasgil montre également que le
filtre f(z) égalise les symboles en sortie du récepteur. C’est-a-dedakurtosis des symboles
estimeés en sortie de ce récepteur adaptatif est minimaksitdément si ces symboles sont les
symboles transmis a un retard et une constante pres.

La premiere méthode présentée dans ce chapitre étend tatrésucas des modulations
OFDM. Dans une premiéere partie de cette section, les résthioriques sur lesquels sont basés
cette méthode sont présentés. Un récepteur adaptatif asqgacametres (variables) est décrit
avec analyse du comportement du kurtosis des symbolestendmce récepteur sous certaines
conditions. Dans une seconde partie, la robustesse deritllme a différentes imperfections
est analysée numériqguement.

Avant cela, introduisons la notation suivante{8}, },, est une suite de symboles on notera
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son kurtosiss (u,,)
cum (g, Uy, Up, Uy

K(uy,) = e a (2.1)
(E[lunl)

De plus, si la suitdu, }, esti.i.d., le kurtosis:(u, ) ne dépend pas deet sera noté(u). Le
résultat sur lequel est basé la méthode par minimisatiomudesis est le suivant [36] :

Théoreme 2.2.1Soient{\, },.cpo.. n—1) € CV, a,, une séquence i.i.d. et

N—1
T = An G,
n=0
Ona
k(z) > k(a)

et 'égalité est atteinte si et seulemenisj, tel que :

Vn;«éno,)\n:0
Ang 7 0

La preuve du théoréme 2.2.1 est donnée ci-dessous et esligf@aible dans [36].
Preuve : Le kurtosis der s’exprime comme suit

cum (25;01 Al <Zg:_01 )\nan) * ; Zf;ol AnGn, (ZnNz_ol Anan) *)
(B[22 pvan 21)2

Par multilinéarité du cumulant et de I'espérance, I'égaditecédente s’écrit aussi

r(r) =

17 g M3 ny n4
2
* *
(an,ng )\nl )\NQE {anlang })

Enfin, en utilisant le fait que la séquenge,} esti.i.d., on obtient que

D s g Ay A Ang A, CUM (anl,afwan:&,a* )
k(z) = . )

4
k(z) = 72” [Anl sk(a).
(3, IAal?)
Il est connu que le terme
> Al
(0 )’
est minimal si et seulement si un unique termg est non nul ce qui permet de conclure la
preuve. [ |

Nous rappelons que le signal analogique rggit) est échantillonné a la période afin
d’obtenir le signal a temps discret suivant

y(m) = ya(mTe)
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dont I'expression analytique est donnée par I'équatids) (Comme déja mentionné au chapitre
1, nous rappelons quE est choisi de maniere a satisfaire la condition de Shannayuist par
rapport au signaj, (¢) ce qui implique qué’, < T.. Grace a la condition de Shannon-Nyquist,
nous serons en mesure de recalculer la valey, @¢ pour toutt si besoin est.

Il est clair que le récepteur adaptatif dépend de trois pahm;l]\f NT. et DT, qui sont
respectivement les valeurs-tests\deN'T, et DT.,.. Le schéma de principe du récepteur adaptatif
est donné a la figure 2.1.

i
i
E
i

Calcul
de fonction | g
de colit

y(m) ~_ Ya(®)

,\\

X Cc <m0y
\
-
\
CLIQ

A
A
A

X

A

N DT, NT,

Figure 2.1 — Schéma de principe du récepteur adaptatif

De maniére plus précise, le récepteur adaptatif procéde m@hiére suivante
1. Décomposition des échantillons recus en symboles OFDikhé&s

Vk € {07 >K_1}’VP€ {07 7p—1} ’rk,p:ya(pTe‘F/D\/Tc_"k(m"’B\/Tc))

(2.2)
oupr = Lm/TeJ et K I'estimée du nombre de symboles OFDM contenus durant le
temps d’observation. Il faut remarquer queMsi, = NT, et DT, = DT, alorsry,
correspond ap®™m élément du:*™ symbole OFDM une fois que le préfixe cyclique a été
enlevé.

2. Estimation des symboles d’information transmis en aplnt une transformée de Fourier
discréte comme suit

7 1 TP ==
Vn € {0, N =1} apn = —= > rape’ V10 (2.3)

On remarquera que 8 < N, NT. = NT, et DT, = DT,, le récepteur adaptatif est le vrai
récepteur OFDM et le symbole recu ainsi estimé s’écrit, apes résultats généraux sur les
signaux OFDM, de la maniére suivante

Akn = UnQkn + bk,n (24)

ou y,, est une constante qui dépend de la réponse impulsionnetiarthl eth, ,, modeélise le
bruit additif gaussien.

Dans le cas contraire, c’est-a-dire, si la conditér< N, NT. = NT. et DT, = DT, n’est
pas vérifiee, on remarquera également que des termes f€netgce apparaissent dans le terme
de droite de I'équation (2.4).
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Dans la suite de cette section, nous allons présenter pnéertt la méthode par minimisa-
tion de kurtosis et étudié mathématiquement les conditibidentifiabilité de cette dite me-
thode.

2.2.2 Présentation et analyse de la méthode

Dans cette sous-section, nous allons toujours faire lesthgges suivantes :
1. le canal entre I'émetteur et le récepteur est un canabgaus
2. le signal recu est parfaitement synchronisé en tempsfe¢guence
3. le signal recu n’est pas bruité
4. les symboles transmis sont indépendants et identiquedistnbués

En pratique, ces hypotheses ne sont pas forcément trésedalC’est pourquoi, a la section
2.2.3, nous analyserons théoriquement I'influence de deamipres hypothéses sur les perfor-
mances de la méthode et étudierons numériquement I'inffluées deux derniéres hypotheses.

On rappelle que les symboles transmis sont supposeési.ddne que leurs kurtosig ay, ,, )
ne sont pas fonction deet den ce qui permet d'éter la dépendancekestn dans les notations,
d’oux(a,) = k(a). Onrappelle également que pour des constellations class{AM, QAM
et PSK), ce kurtosis est négatif.

Le fait que la méthode par minimisation de kurtosis qui seesgntée ci-apres permet
d’identifier la valeur deVT. est d0 notamment au lemme suivant.

Lemme 1 Soient(k’,v) € IN? et le symbole estimé en sortie du récepteur adapiatif. &’
représente le numéro d’'un symbole OFDM etn numéro de porteuse. On a l'inégalité suivante

k(g ) > K(a)

et 'égalité est atteinte si et seulement si :

1. Vp € {0, P — 1}, les échantillons , décrit par I'équation(2.2) appartiennent au méme
symbole OFDM transmis.

2. NT. = NT.

La preuve de ce lemme est donné ci-dessous.
Preuve : Sans perte de généralité, considérons le cag’od 0. Les autres cagy > 0, se
traitent de la méme maniére mais avec des notations aleurdie

Le symbole estimé, , s’écrit, d’apres (1.5), (2.2) et (2.3) :

N 1 = —2im 5 (DTe—(k+1)DTe)
apgy, = = A n€ NTe c ¢
kez VNP »=o
P-1
% 6—2i7rpTe(N’}c _N%c)ga(pTe + vac - k(m + vac))

i~
Il
o
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—2im 3 (DTe—(k+1)DTe)

K(akn) = K(a).

Introduisons les symboles ,, = ay;, e . On remarquera que

Le terme ci-dessus se simplifie

- P-1
oy =Y  —— Z Gk Z e 2N TR g, (pTL + DT, — k(NT, + DT.)).

keZ p=
La somme sup étant finie, il existe un ensemble également fini de valeur@équeg, (p7. +
DT, — k(NT, + DT,)) # 0. Notons cet ensembie

- {/{;|E|p € {0,---, P — 1} tel queg,(pT, + DT, — k(NT, + DT,)) # o} .

On distingue deux cas :

— Card(f2) > 1: dans ce casj,, S’écrit comme une somme (sk de termes statistique-
ment indépendant. L'application du théoréme 2.2.1 nouspede conclure directement
quek (Gop,) > K (a).

— Card(Q2) = 1: dans ce cas, la somme suest réduite d terme :k, qui peut étre nul ou
pas. On a de plus

Vpe{0,---,P—1},g(p+ DT. — ko(NT, + DT.)) = 1

ce qui implique que

) 1

g, = —F—

" VNP
1

L'application du théoréme 2.2.1 nous permet de conclure que

K (Goy) > K (a)

et que I'égalité est atteinte si et seulemernit,si ne dépend que d’un terme, c’est-a-dire,
N\fc = NT.,, etn = v. Le résultat est ainsi démontré.
[ |
Notons que le résultat de ce lemme est difficile a utilisexategment car il ne concerne qu’un
symbole dont le kurtosis ne peut pas étre estimé précisemamhéthode par minimisation
de kurtosis est basée sur le résultat suivant qui étend lenéeprécédent a I'ensemble des
symboles.

Théoréme 2.2.2V(k’, v) € IN? et pour tous les symboles estimés en sortie du récepteur adap
tatif a;/ ,, 'inégalité suivante est verifiée

V(K v), k(ag ) > k(a) (2.5)

et 'égalité est atteinte conjointement pour tous les syls®si et seulement si :
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1. DT, = DT,
2. NT. = NT..

Un raisonnement par I'absurde permet de montrer ce théoemeffet si la conditionV7, =
NT, n'est pas vérifiée, il est évident, d'apres le lemme 1 quégalité (2.5) est une inegalité
stricte. De plus si la conditio®7, = DT, n'est pas vérifiée, on peut montrer en supposant
un nombre suffisant grand de symboles OFDM qu’il existé,uel que la premiere condition
du lemme 1 ne soit pas vérifiee. Ainsi pour certains symba#meés, I'inégalité (2.5) devient
encore une inégalité stricte ce qui finit de prouver le théere

La minimisation conjointe du kurtosis de I'ensemble des Isgi®es estimés en sortie du
récepteur adaptatif est donc minimal si et seulement sideptéur adaptatif est alimenté par
les bons parametreST, et DT,. La mise en oeuvre de ce résultat est la suivante. On rappelle
gue le kurtosis d’'un symbole s’écrit

~ Ak ~ Ak
cum Ay, p, @, s Ak s g )

(ElJagq|*])’

/i(dk,n) =

avec le cumulant d’ordré donné par
cumn (g, @, s ks O ) = Ellana|'] = [Elag,)|* — 2E[ar[*])*

ce qui impligue que
El|ag.. E
ey = Bl [BGEP
(E[|ak7n| ])

Ainsi la fonction de codt de la méthode par minimisation degdgis est la suivante

1 K—1~<=N-1,~ 4 1 K—1<=N-1 ~2
) KN £<k=0 Zn:O |ak,”| o )ﬁ k=0 Zn:O Am
- - 2
1 K-1 N—-1 |~ 2
(ﬁ k=0 2n=0 |Gkn )
oU K et N sont respectivement les nombres estimés de symboles OFEddéget de porteuses
utilisées. Noter que dans les simulations, nous avons/ris 64 ce qui permet de vérifier
constamment la conditioN < N pour les systemes pratiques.

Les parametres du signal recu, et notamment I'espacemeatsus-porteuses, sont donc
estimés de la maniere suivante

2 (2.6)

JrM <NTc, DT,

[m, E\E] = arg AIEHQV jKM <NTC, DTC> .
NT.,DT.

La fonction de colt définie par I'€quation (2.6) est représemsur la figure 2.2.gauche en
fonction deN'T., et sur la figure 2.2.droite en fonctiddl... Les symboles OFDM ont été simulés
avec les parametres suivants

— N =64, NT, =3,2us,T./T. =2, D/N = 1/4

— Constellation QPSKK = 500 symboles OFDM, synchronisation en temps et en fré-

guence parfaite.

— Canal gaussien avec un bruit additif gaussien de RSBdB.
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06 07 08 09 1 11 12 13 14 15 ' 0.5 1 15 2 25 3
NT./NT. DT./DT.

Figure 2.2 — Fonction de codt en fonction]@f/c avecﬁfc = DT, (gauche) et dcﬁfc avecﬁfc = NT,
(droite)

2.2.3 Influence du canal et d’'une désynchronisation

Dans cette sous-section, nous allons lever successivaqueliues hypothéses formulées
a la sous-section précédente. Dans un premier temps, rloaus &tudier I'impact dwcanal
sélectif en fréquencesous I'hypothese d’'unearfaite sychronisation.

D’apres le chapitre 1, nous rappelons que le signal recuistde la maniére suivante en
présence d’'un canal multi-trajets.

L—1 1 K—-1N-1 - P
X e . T . -
y(m) _ )\Z—N § :ak’ne—mwnm]\,—n e227rnN—Tce227T(k+1)N_Tcga<mTe — T — ]{Z(N + D)TC)
=0 k=0 n=0

(2.7)

avec

— L le nombre de trajets du canal

— )\ le coefficient d’atténuation du canal pour le trdjet

— 7, le retard associé afMetrajet.
On suppose que le préfixe cyclique (en CP-OFDM) est dimenémoorrectement, c’est-a-dire,
que

|mlaxn — mlin 7| < DT.

Nous étendons tout d’abord le lemme 1 de la sous-sectiorégedte au cas d’'un canal
sélectif en fréquence.

Lemme 2 Soient(k’,v) € IN? et le symbole estimé en sortie du récepteur adapiatif. &’
représente le numeéro d'un symbole OFDM ein numeéro de porteuse. On al'inégalité suivante

k(G ) > K(a).

Suivant quelques conditions non restrictives sur les aoexffis du canal et explicitées dans la
preuve, I'égalité est atteinte si et seulement si
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1. Vp € {0, P— 1}, les échantillons; , décrit par I'équation(2.2) appartiennent au méme
symbole OFDM transmis.
2. NT, = NT,.

La preuve du lemme 2 est donnée ci-dessous et s'inspiregregrd de celle du lemme 1.
Preuve : Considéronsy,, le symbole appartenant au symbole OFDMt a la porteuse
observé en sortie du récepteur adaptatif excité par lelsigna).

L'équation (1.5) peut se décomposer de la maniére suivante

avec
K—-1N-1 o
y® Z Z ks iy ik 2T DNI g (m T, — 7 — k(N + D)T..)
k 0 n=0
Considérons egalemeli()l (resp. rk(l ) le symbole (resp. les échantillons du symbole

OFDM estimé) qui serait observe si le S|gr@a+n) était égal au signa}”(m). Considérons
'ensemble;, qui est une adaptation de I'ensembledéfini de la maniere suivante

Ql:{/{;|3p€{0,-~-,]5—1}te|QUEQ(p—Tl+D\i—k(m+b\i))#0}.

On obtient facilement que
G0 = lea D)

Puisquevl, d,(j()l) () €St une combinaison linéaire des symboles transmis, omprés le théo-
reme 2.2.1, que
k(Gpn) > K(a). (2.8)
Il est évident ques:(ao,,) est minimal si et seulement & ,, ne dépend que d’un seul des
symboles transmis, c’est-a-dire, g Alak(l ) Ne dépend que d’'un seul des symboles

transmis. Si on écrit le symboié (l comme une somme de symboles indépendants
1),n(l) Z Him,pQm vy

alors le résultat quE A(” D@ NE dépend que d’'un seul des symboles transmis ce qui

est équivalent a la condltlon suivant@(:mo, ) tel qued ! Nty # 0 €LY(m,v) #
(mo, 1), Zf;ol Nitum,, = 0. On supposera que les coefficients du canal sont choisiguels
cette condition n’est vérifiée qued, etV(m, v) # (mo, o), tum., = 0. En pratique, comme
les coefficientgy, ,,, variant dans un espace contraint (cf. preuve dans le casdligaussien),
cette hypothese semble peu restrictive.

Autrement dit, on supposera qu€a, ) est minimal si et seulement %i, les symboles

d,(f()l) . Ne dépendent que d’un seul méme symbole. D'apres les réssditdemme 1, on sait

aussi quer [, d,g()l)ﬁn(l) ne dépend que d’un seul symbole transmis si et seulement si :
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1. Vp € {0, pP— 1}, les échantillon$,il()l)7p décrit par I'équation (2.2) appartiennent au méme
symbole OFDM transmis.

2. NT. = NT,

Sous ces deux hypothéses, le symlaglg s’écrit :

L—1
. )
don =) Nyl
=0

Pour atteindre le résultat souhaité, il faut donc ajouteples la contrainte qu¥l, k(1) = ko

ce qui est équivalent & la condition suivant&:< {0, P— 1}, les échantillons ;) ,, décrit par
I'équation (2.2) appartiennent au méme symbole OFDM tragism [ |

Une fois le lemme 2 valable, le théoreme 2.2.2 reste valable.

L’'algorithme présenté dans cette section nécessite égaltgmour fonctionner que le signal
traité soit synchronisé en temps et en fréquence. Pouitéadés preuves, nous supposons en
revanche que leanal est gaussienNous nous intéressons a di#&ssynchronisations tempo-
relle et fréquentielle. Le modéle du signal recu est donc le suivant

L
y(m) = (Z Mo (mT, — 71 mo>> A () (2.9
=1

avecm, le décalage temporel ét f le résidu de fréquence.

Si les étapes de synchronisations ne sont pas effectuéagalalpe, le récepteur adapta-
tif méme lorsqueNT. et DT, sont parfaitement connus ne peuvent produire une estimatio
fiable des symboles transmis. Plutét que d’étudier I'impHanhe désynchronisation sur les
performances de la méthode par minimisation de kurtosiss moons opté directement pour
I'intégration d’'une boucle de synchronisation dans le pésar adaptatif et par la méme dans
I'algorithme. Le récepteur adaptatif est donc modifié consune

1. Synchronisation temporelle : leg premiers échantillons du signalm) sont tronqués

2. Synchronisation fréquentielle : Le signgin) est changé en :

yo(m) = y(m)e 27T

3. Décomposition des échantillons recus en symboles OFDikhés

Vk € {07 ) f(_l} ’VP S {07 "7p—1} 'y Thp = y2(m+ Ll/)\i/TeJ_Fk'_(m“‘vac)/TeJ)
(2.10)

4. Estimation des symboles d’information transmis en ajpialnt une transformée de Fourier
discréte comme suit

nTe

P-1
7 A 1 2imp ==
Ve {0, N =1} ap=—= > ripe N (2.11)
\/E p=0
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Examinons d’abord le cas d'une simple désynchronisatiompteelle. Il est facile de se
convaincre que le lemme 1 reste valide car le retard n’ingwitine rotation supplémentaire
dans les symboles estimés. En revanche, le théoréme 2.2 .2&trdomodifié comme suit. La
preuve de ce théoreme est laissée au lecteur.

Théoréme 2.2.3V(k’, v) € IN? et pour tous les symboles estimés en sortie du récepteur adap
tatif a;/ ,, 'inégalité suivante est verifiée

V(K v), k(ag ) > k(a) (2.12)

et 'égalité est atteinte conjointement pour tous les sylegsi et seulement si

1. y(myp) correspond a un échantillon entre le début et la fin du (prepecfixe cyclique
d’'un symbole OFDM, c’est-a-dire que, est dans l'intervallen, etm, + DT./T., ou
mg est le décalage temporel entre le début du signal recu ethatdun symbole OFDM
complet recu.

2. DT, = DT,
3. NT, = NT.

Examinons maintenant le cas d’'une simple désynchronisagquentielle. Le lemme 1 doit
étre adapté de la maniere suivante. Il s’ensuit que le thi®&2.2 reste alors inchangé.

Lemme 3 Soient(k’,v) € IN? et le symbole estimé en sortie du récepteur adapiatif. &’
représente le numeéro d'un symbole OFDM ein numeéro de porteuse. On al'inégalité suivante

k(ag ) > K(a)

et 'égalité est atteinte si et seulement si

1. Vp € {0, P— 1}, les échantillons; , décrit par I'équation(2.2) appartiennent au méme
symbole OFDM transmis.

2. NT, = NT,
3. il existe un entiev tel que&f =Af+v/NT..

La preuve de ce lemme se déduit simplement a partir de cellencime 1.

Une illustration de ces résultats est effectuée sur la figulgeLes conditions de simulation
sont les mémes que celles utilisées précédemment danseetiten, a savoir, que

— N =64, NT, =3,2us,T./T. =2, D/N = 1/4

— Constellation QPSKI = 500 symboles OFDM.

— Canal gaussien avec un bruit additif de RSB0dB. -
Sur la figure de gauche, la fonction de codt est tracée enifondem, lorsqueNT, = NT,,
DT, = DT.etAf = Af. Sur la figure de droite, la fonction de codt est tracée entiomcle
Af Iorsqueﬁfc = NT.,, 57/} = DT, etmy = my.

On remarque que les fonctions de colt sont bien minimales [pswaleurs exactes des
parameétres de synchronisation. Pour le décalage temfmomage de valeurs de, entrem,
etmg + | DT./T.] estadmissible car a I'intérieur du préfixe cyclique
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. . . . . . . .
05 1 15 2 25 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
m/m 5}/@

Figure 2.3 — Fonction de co(t en fonction/dg (gauche) ex&vf (droite) avedeC = NT, etﬁfC = DT,

2.2.4 Etude par simulations numériques des autres imperféions

Cette méthode suppose que les symboles transmis sontDads de nombreux systémes
OFDM, cette hypothése peut étre mise en défaut s’il y a panpeun processus d’adaptation
de la modulation au canal, si une séquence d’apprentissageaéee sur plusieurs porteuses et
transmise avec plus de puissance ou si certaines portegisestpas utilisées.

L'impact de la non validité de cette hypothese sur les paréorces de la méthode est étudié
dans cette section a l'aide de simulations numériques. ke @lus poussée des performances
de la méthode est faite dans le chapitre 4, permettant unparamon avec les autres méthodes
développées dans cette thése et dans I'état de I'art.

Afin d’étudier le cas de signaux OFDM admettant des porteiskpendantes, mais pas
identiguement distribuées, nous avons utilighi#érentes constellations sur différentes sous-
porteuses Nous rappelons sur le tableau 2.1 les valeurs respectgsuiitosis des différentes
constellations.

| Modulation| BPSK | 4-QAM | 16-QAM | 64-QAM ||
| Kurtosis | —2.000 | —1.000 | —0.680 | —0.619 |

Tableau 2.1 — Kurtosis théorique des modulations linéaires

Sur la figure 2.4, nous avons tracé la probabilité de bonnectiéh définie a la section
1.3.1 en fonction du RSB pour différentes allocations destallations sur les porteuses. La
probabilité de bonne détection a été obtenue en moyenramnédeltats sut00 réalisations
Monte-Carlo. Les signaux OFDM ont été générés comme dansoles-sections différentes
dans un contexte de canal gaussien et de parfait synchrenliss trois premiéeres courbes de
la figure 2.4 ont été obtenues en choisissant le symboleniarssir une sous-porteuse aléatoi-
rement dans une constellation QPSK et une constellaticRARFdans un ratio indiqué sur la
figure. Pour la quatriéme courbe, le symbole transmis sujueEhaous-porteuse est aléatoire-
ment choisi dans une constellation QPSK, BPSK, 16 QAM de emaréquiprobable.
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Figure 2.4 — Etude de la robustesse de la méthode a des monsilairiées

Le second cas étudié est celui ou toutes les porteuses dal signsmis ne sont pas uti-
lisées, c’est-a-dire, queertaines sous-porteuses sont nulle€n général, ces porteuses se
trouvent en extrémité de la bande utilisée ou dans des sSigDRDMA par exemple (comme
le WiMax [21]). La robustesse de la méthode a ce cas a ausst@@e par des simulations
numeriques dans les mémes conditions que pour les cotistedlavariées. Les résultats sont
illustrés sur la figure 2.5. Sur chaque porteuse, le symbatesinis est soit un symbole QPSK
choisi aléatoirement, soit un symbole nul avec le ratiogodisur la figure.

Ces deux études complémentaires basées sur des simulatimésiques montrent que la
méthode par minimisation de kurtosis est robuste a I'hygsdh.i.d. des symboles transmis.
Noter que des simulations complémentaires sont faites ldasection 4 afin de comparer les
performances de cette méthode avec celles des autres.

2.3 Méthodes basées sur le maximum de vraisemblance

2.3.1 Introduction

La seconde méthode proposée dans ce chapitre est basédisie te la densité de proba-
bilité du signal observé [37, 38]. Le signal recu est moééhgec un modele matriciel comme
décrit dans la section 1.2.2, c’est-a-dire, que les édhamgidu signal recy(m) sont concaté-
nés dans un vecteyr= [y(0),--- ,y(M —1)]* ou(.)* est 'opérateur de transposition, et qu'il
s’écrit

y=F¢a+b (2.13)
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Figure 2.5 — Etude de la robustesse de la méthode a des @artaulfes

~

ou
— aestle vecteur de taill& x N des symboles transmis
— Fy est la matrice de tailld/ x KN qui représente la modulation OFDM. Le paramétre
représente les paramétres de la modulatien[N, DT, NT,].
— b est le vecteur de taillé/ qui représente le bruit additif Gaussien.
Comme mentionné dans la section 1.2.2, la mafficest une matrice définie par bloc, chacun
des blocs représentant la modulation d’'un symbole OFDMe $okfficient de cette matrice a
la colonnekN + n (avecn € {0,--- ,N — 1} etk € {0,---, K — 1}) et la lignem est noté
[Fo]m kn+n, ON@adonc :

[Folmintn 70 m —1<k<m

T. .
(N + D)T., (N + D)T.,

Par conséquent, pour une valeur edonnée, il existe une unique valeur detelle que
[Fo]m.xn+n SOiIt nON nulle. Cette valeur sera notég On a alors :

1 —2imnm e 2imn(km+1)2Le
(Folm,kpvtn = —=e NTe e N (2.14)
o VN

Ces méthodes utilisent la structure du signal décrite pguktion (2.13) afin de pouvoir expli-
citer des densités de probabilités et mettre en ceuvre desthiges comme le maximum de
vraisemblance. Ainsi, a partir de (2.13), on peut déduieelgsignal :

b=y-Fa
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suit une loi de probabilité normale centrée et de matriceadartance®: = diag(o?,- - - ,0?).
C’est-a-dire que la probabilité du signal observé sacharj s'écrit :

p(y[Fpa) = L bR s -Foe)

V2 det (D)

La fonction de vraisemblance est alors proportionnellesuizante :

L(Fz) o< p(Fgly,a) o o3 (y-Fza)" =71 (y—Fja)

det(X)

L'algorithme classique de vraisemblance consiste donowvér la matricd=; = F, qui maxi-
mise la fonctionZ(F;). En pratique, ce résultat ne peut étre mis en oeuvre car édssée de
connaitre le vecteur des symboles transaniBes solutions alternatives consistent a considé-
rer la fonctionL(F;, &) et donc d’effectuer la minimisation de la fonction sur I'emdle des
matricesF; et aussi sur I'ensemble des vecteargossibles ou d’intégrer la fonction de codt
multipliée par la densité de probabilité deCes deux solutions semblent néanmoins tres pro-
blématiques vis-a-vis du temps de calcul nécessaire psundttre en ceuvre.

Pour pallier ce probleme, deux solutions ont été proposass k& littérature et étudiées
dans cette these : la premiere solution consiste a fairpdtnese que le vecteur des symboles
transmis n’est pas aléatoire mais déterministe (maximumraisemblance déterministe). La
seconde est basée sur I'hypothése que le vecteur des syiramiemis est gaussien (maximum
de vraisemblance gaussien). Ces deux méthodes sont geséméoriguement et des simula-
tions comparatives sont effectuées a la fin de cette section.

Dans les deux méthodes présentées, différentes malfjjcgmnt donc testées, et I'estimée
de la matriceF, est celle qui maximise/minimise une certaine fonction dat.cGes matrices
testéed~; sont de tailleM x KN et ont une structure par blocs, chaque bloc étant de taille

NT+DT. o N, Le nombrek de symboles recus estimés est égal a

Te
K= {MiTJ 1
NT.+ DT.

Si on noteW; un de ces blocs, la matri¢g; est donc de la forme :

W; 0 -~ 0
0 0 0
;= 2.15
’ 0 0 W; 0 (215)
0 0 0 |W

oU | W] est une version tronquée de cette matkiég |W;| est donc de taillel/ — (K —
1) NPT N, D’aprés (2.14), et en notant?, = k(NT. + DT.) + pT., les coefficients de

e

cette matrice sont les suivants :

1 _ojgppTe=DTc

(Wgl,,, = —=e NT (2.16)

pn \/ﬁ
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Dans la suite de ce chapitre, on supposera que le canal degatoign est Gaussien, et que le
signal recu est synchronisé en temps et en fréquence. Le tasdn-synchronisation sera traité
plus loin dans cette section. La robustesse a un canal dagatpn multi-trajets sera étudiée
par simulation numériques au chapitre 4 en comparaisonutessanéthodes présentées dans
ce manuscrit.

2.3.2 Maximum de vraisemblance déterministe

Cette méthode est donc basée sur I’hypothese que les syaritaniemis ne sont pas aléa-
toires mais déterministes. Dans ce cas, la fonction deamrdtance s’écrit

1

£(Fy) ox e HooR ")

ou le vecteurm est connu. En pratique, le vecteudoit est estimé. L'équation (2.13) se ré-écrit
pour cela
b=y-Fsa (2.17)

Commeb est un bruit additif gaussien blanc, I'estiméead@otéed, est le vecteur qui minimise
la norme suivante
a= argmin ||y — Fya|”
a
ce qui impligque que

-1

a= (FjFy) Fjy.

La matriceF, n’étant pas connue puisgéen’est pas connu, I'estimation @eest intégré dans
la fonction de codt. Le maximum de vraisemblance déterit@rgst donc basé sur la fonction
Suivante
LA ORaeyR) ) (R R ).

det(X)
En supposant le bruit blanc, c’est-a-dire, que la mafriesst proportionnelle a la matrice iden-
tité, la maximisation de cette fonction est équivalente anlaimisation de I'opposé de son
logarithme, soit la fonction suivante

~ e~ ——

JoiL (é — [N,NT,, DTC]> _ H (IM —F; (FYF,) F?) sz.

La fonction de co(t est tracée sur la figure 2.6 en fonctioﬁblorsque les autres parameétres
sont bien identifiés. Les conditions de simulation sont |€&n&s qu’'a la section précédente
avec donc un canal gaussien et un parfait synchronisme.

Nous observons bien un pic minimal a la vraie valeuNdg..

Approximation de la fonction DML pour diminuer le temps de calcul :  dans la fonction de co(t
Jou(0), le terme(FgFg)—1 nécessite de calculer I'inverse d’'une matrice ce qui augené®e
maniere significative le temps de calcul de I'algorithmenAle réduire ce temps, il est possible
d’approximer ce terme.
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Figure 2.6 — Fonction de codt du DML en fonction 8d. lorsqueN = N et DT, = DT,

D’apres I'équation (2.15), la matridéglFe~ sera aussi une matrice définie par blocs dont
certains des blocs seront égau)d\%‘W(;. D’aprés (2.16), le coefficient a la ligne et a la
colonnen de cette matrice est donné par

1 2immPLe=DTe _gjmp pTe—DTe
Wi, = L P o
N =
NT DT,
Te .
1 2im(m—n)2Le=DTe
= —= e NTe
N szo
| NPT i
~ T jlm n
_ . DTc
= 1 67217\'(7n7'n) N\Ti 1 . . (218)
ﬁ —2im(m—n) Te sinon
1—e NTe

—2im(m—n) DT,

Ce second term% - sera négligé par rapport au premier (puisguetm varient
l1—e

—2im(m—n) Le
NTc

dansN x N et donc que le dénominateur ne s’annule pas).
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La matricnglF(; s’approxime donc sous forme de blocs de la maniéere suivante :

Iy, 0 - 0
N T 0 0 Iy 0
00 0 e ((Wg))" ((Wg))

avecl/, la matrice identité de taille x n.

Afin de simplifier la mise en ceuvre de l'algorithme de maximugnvchisemblance déter-
ministe, le dernier bloc peut étre approximeé par un bloc priggnnel a la matrice identité et de
taille ad-hoc. Dans ce cas-1a, le terﬁ%ﬁ; est approximé par

NT. + DT,
TI&N (219)

Donc (F;'F;)~! dans la fonction de coGt DML vaut simplemeﬁ%lkjv et JpuL (9)

devient ,

j i _IN NT.
JADML (9 = [N, NTC,DTC]) = ||| Iy — 75;':? y
NTC_'_DTC

La mise en ceuvre de cette fonction de colt nécessite moiessi@urces que celle den.
Ce gain en complexité s'accompagne aussi d'une perte derperfices de la méthode, qui sera
évaluée a la fin de cette section. L'algorithme basé sur leirmam de vraisemblance gaus-
sien est avant cela introduit afin d’avoir des comparaisossiavec les prochaines méthodes
présentées.

2.3.3 Maximum de vraisemblance gaussien

Le maximum de vraisemblance gaussien est basé sur I'hygmtige les symboles trans-
mis sont des symboles gaussiens, décorrélés entre eux méatehypothese est clairement
fausse. Dans ce cas la, le signal recu donné par I'équatibB)(@st une somme de deux signaux
gaussiens décorrellés. En conséquence, le signal reco sginal gaussien centra étb étant
centrés) et de matrice de covariaritigy| donnée par

Elyy"] = o2FgF§ + 021y (2.20)

ou o2 est la variance des symboles transmis“a variance d’un échantillon du bruit.
La densité de probabilité du vectguest dans ce cas décrite par la fonction

, 1 6—%yH(E[yyH])71y
V2r' det(E[yyH))

et la fonction de vraisemblance est donc proportionnelle a

p(ylFg) =

1 1 H i)~ 1
L(F;) T EyT 3" (EWy™) Y (2.21)
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En remplacant dans I'équation (2.21) la matrice de covadaiey par sa valeur donnée
par I'équation (2.20) et en prenant 'opposé du logarithradadvraisemblance, on obtient la
fonction de codt utilisée pour I'algorithme GML

jGML (é = [N7 NTC7 DTc]) - hl (det(aiFéFg —+ U2IM))

1 B
— in (02FFY + 02 1y) . (2.22)

Pour étre mise en ceuvre, cette méthode nécessite la canmz@ste la variance de bruit et la
variance des symboles transmis. Nous ferons I'’hypothess, ld suite, que ces deux grandeurs
ont été estimées préalablement a I'application de la méthgdanmoins avant d’effectuer dé-
finitivement cette hypothese, examinons les performangesML, c’est-a-dire, la probabilité
de bonne détection, en fonction du RSB pour différentesuvaldes variances du signal et du
bruit différentes des vraies valeurs. Ces performancesstimeées avec le méme contexte que
celui décrit dans la section 2.2.4. Ainsi sur la figure 2.3 tlemesr? et o? sont supposeés étre
estimés avec une erreur. On constate qu’une perte de 2dBssble avec une erreur @8%
ce qui est acceptable.

Taux de Bonne ldentification

o Il Il Il Il Il Il Il
-8  -75 -7 -6.5 -6  -55 -5  -45 -4
RSB (dB)

Figure 2.7 — Performances du GML en fonction du RSB avec unevaige estimation de? et des?

Enfin, comme pour les précédentes méthodes, la fonction l@teacété représentée sur la
figure 2.8, dans les mémes conditions que pour les autreodethCette fois-ci les variances
o2 et des? sont supposées parfaitement connues.

De nouveau, nous observons bien un pic minimal a la vraieivdeNT...
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Figure 2.8 — Fonction de colt du GML en 1‘onction]&?€/C Iorsqueﬁ =N etﬁfc = DT,

Approximation de la fonction GML pour diminuer le temps de calcul :  comme pour la méthode
du maximum de vraisemblance déterministe, il est possibigtbiter la structure de la matrice
F; afin de simplifier I'estimation de la fonction de collfy;,. On pourra pour cela remarquer
que

det(Iy + FaFy) = det(Izy + FiFy). (2.23)

Le premier terme de la fonction de co(t s’écrit donc
2
det(o?FgFY +6°1y) = (%)™ det (U—; FF 4 IM)

o
2
M o

= (0%)" det (;F?Fg + Jm>

ce qui induit, en utilisant de plus I'approximation de I'égion (2.19), que

2 2 NT, + DT,
oM det (%F?FéJrIf(ﬁ) ~ a2Mdet<<ﬁ7+ +1> Jf(~>

o2 NT,
N KN
2NT, + DT,
_ M (%# - 1> . (2.24)

Pour le second terme de la fonction de cofitt! (o2F;F} + ale)_ly, on pourra utiliser
I'égalité suivante

(I +FaFy) ™ = T = F (I + F3Fg) Fy
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ce qui permet de ré-écrire le second terme de la maniérergaiva

o2 1
202yHF§ (O'ZIKN —l—O‘gFglFé) Fgly

En utilisant a nouveau I'approximation décrite par I'égoiai(2.19), on obtient, apres quelques
calculs que

1 1 1
§yH (USF(;FE‘ +o’ly) y= QYHV -

— —1
H 1 o? NT,.+ D1
[ a 2 2 c c H
y “oAM T 5 (U + UaTT) FéFg y

e

La fonction de coOt/gy;, peut donc étre approximée par la fonction suivante

JacL (é = [N,NT,, ﬁ]) =2M In(o) + KN log <

—_— —_— —1
1401 o2 NT.+ DT,

e

Uiﬁ%-lf)\fc )
o NT,

2.3.4 Synchronisation en temps et en fréquence

Comme la méthode basée sur le kurtosis des symboles endwriéeepteur adaptatif, les
meéthodes basées sur la vraisemblance du signal observésmihlol’'une double synchronisa-
tion en temps et en fréquence.

Une mauvaise synchronisation en temps change la structul® whatriceF,. Si les pre-
miers échantillons du signal recu correspondent a unegeetemporelle dans laquelle le signal
OFDM n’était pas encore transmis, la matri€ea la forme suivante (en complétant le vecteur
a de maniére ad-hoc) :

Omo XN 0
0 Wy

0o 0 . 0
0 0 0 W,
0 0 0 0 [Wy |

o O

Fo =

o o O O

A l'inverse, si les premiers échantillons du signal recuregpondent a des échantillons en
milieu de symbole OFDM, |la matride, aura la forme suivante :

(We|® 0 0 0

0 W, 0 0

Fo = 0 0 . 0 0
0 0 0 W, 0

0 0 0 0 |Wy

ou le premier bloc est de tailley x N.
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Dans les deux cas, il est nécessaire de traitemigpremiers échantillons du signal recu
pour se synchroniser, par exemple, en les tronquant powansener au modele de I'équation
(2.13).

L'impact du résidu de fréquence sur le modeéle peut étre nsgdpar une matrice diagonale
detailleM x M, (A f) = diag(1, e* S, ...  ¥mAf(M=1) | e signal requ suit alors le modéle
suivant :

Ce résidu peut étre compensé en maximisant les fonctionsidesarF; et surl'(Af).

2.3.5 Quelques performances comparatives de ces méthodes

Afin de compléter cette section, quelques performances amtipes entre les méthodes
basées sur les maximums de vraisemblance ont été étudidésiguement. Les performances
ont été étudiées avec le critere défini dans la section L8slsignaux utilisés pour mesurer les
performances ont été générés avec les parametres suivants :

— N =64, NT, =3,2us,T./T. =2, D/N = 1/32

— K = 500 symboles OFDM, synchronisation en temps et en fréquendaifgar

— Canal multi-trajets avet) chemins. Pour chaque chemin, le coefficient d’atténuatbn e

choisi selon une loi gaussienne centrée et de variances retards sont choisis aléatoi-
rement selon la loi uniforme dans l'intervalle D7, /4].
Enfin, un bruit additif gaussien est ajouté au signal OFDMit@s les méthodes sont évaluées
en lancant 000 réalisations par point pour lesquelles le canal et le bntieté modifiés.

Les probabilités de bonne détection en fonction du RSB sffichées sur la figure 2.9.
Comme le montre cette figure, le GML a de bien meilleures perdmces que le DML. Ce
résultat peut s’expliquer par le fait que la modélisationyree densité de probabilité gaussienne
de la densité de probabilité réelle du signal observé eszdmmne puisque les signaux OFDM
sont généralement considérés comme gaussiens.

Ces résultats montrent également que 'AGML a de meillepegformances que le GML.
Ce résultat, surprenaatpriori, est probablement di a des probléemes de conditionnement de
matrices, partiellement éliminés avec I'approximatidieetuée pour ’AGML.

2.4 Méthode basée sur le filtrage adapté

La troisiéme et derniére méthode présentée dans cettersestiune méthode basée sur le
filtre adapté. Rappelons que pour des modulations linéaitest-a-dire, des signaux de com-
munications numériques dont I'enveloppe complexe estilaste en entrée de la chaine de
réception

y(t) = D angalt = nT) + bah)
le filtre adapté est le filtre & appliquer a ce signal pour méemnie rapport Signal-a-Bruit. On
peut montrer que ce filtre est égag A—t)*.
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Figure 2.9 — Taux de bonne identification des algorithmes DAMDML, GML et AGML

La méthode présentée dans cette derniére section s'indpice résultat dans sa forme.
Néanmoins, la validité de la nouvelle méthode étant protivéeriquement en supposant une
absence de bruit additif, elle se distingue du filtre adaptésde fond.

Le méme formalisme que celui des méthodes basées sur l@miadence du signal est
utilisé, c’est-a-dire que le signal recu non bruité s’ésadus forme matricielle (cf. equation
(2.13)) de la maniere suivante

y = Fya.

De maniére également similaire aux méthodes du maximumaieavnblance, la méthode pré-
sentee ici est basée sur une fonction de codt s’écrivantrestiém de la matricd”; dont on
montrera qu’elle présente un maximum global si et seulesidatmatriceF ; testée est égale
a la matriceF,. Les problemes de synchronisation temporelle et frégekmtsont donc les
mémes que précédemment et se traitent de la méme maniéreéeaninune boucle dans le
critére obtenu. Ces problémes de synchronisation ne sgooiatplus mentionnés dans la suite
de cette section. Dans la suite, 'acronyme MF sigrivfegched Filteret donc Filtre adapté.

Théoréme 2.4.1Soit Jyr(#) la fonction suivante

- EllFgyl3]

Jur(0) = —2——. 2.25
) = e (229

avec]||.||2 la norme euclidienne d’un vecteur A || » la norme de Frobenius dA égale a

[A[[F = /Tr (AHA).
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En I'absence de bruit, de canal a trajets multiples et de na&@es synchonisations, on montre
que

Jur(0) < Jur(0)

et que I'égalité est atteinte si et seulemertt si 6.

La démonstration de ce résultat est effectuée ci-dessausenant compte du modéle du
signal recuy = Fya, le numérateur de I'équation (2.25) peut se mettre soustagdauivante

EFFyls] = Tr(E[Fiyy"Fg])
= Tr (FjFE [a"a] FjFy) (2.26)

Comme la matric&[a™a] est une matrice identité de méme taille, la fonction de ce@ié<crit
comme suit )
- FIF;
Jur(f) = 7“ ?{ GHF
IF5F 5l -

Avant de continuer, nous avons besoin d’énoncer le lemmeasugui est prouvé en Annexe
Al

Lemme 4 Soit A et B deux matrices ayant le méme nombre de lignes. On a
IA"B% < [[A"A] £ B"B||r
et I'égalité est atteinte si et seulementAsi A est proportionnel B!B.

Par application directe du lemme 4, on obtient la majoraiaante
Jur(0) < |FYFol| . = Jur(0)

et I'égalité est atteinte si et seulemenl?%ﬁFe~ est proportionnel &}'F,. Il reste a démontrer
gue cette proportionnalité conduit nécessairement adtaésiu théoréme 2.4.1, c’est-a-dire,
0 =0.

En utilisant I'équation (1.10), on peut montrer que chagiéeneént dngFg pourl =
1,...,Metl'=1,..., M peut s’exprimer comme suit

( Lsin(wg%i(l—l’)) im(1—U)Te A=t
N sin<7r NT{“C (l—l’)) - -
[FsFj],, = if |l —U|T.<NT.+ DT andl # 1
’ 1 ifi=

0 if l—U|T.> NT.+ DT,

Chaque bloc dang;F’ . (excepté le dernier) B(NT, + DT,)/T.| lignes etN colonnes.
Par conséquent EéF? est proportionnel & ,F}, chaque bloc des deux matrices doit avoir les

mémes dimensions. Ainsi nous avdflvfé/"c + 5Tc =NT.+ DT, etN = N.
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En considérantet? tels que|l — /| T, < NT, + DT, etl # I’ et un entier quelconque,
la proportionnalité entre les deux matrices conduit a

(1= )T = (1= LA + 2k + ¢

Sin<ﬂNTe (- 1)3 _ |C|Sin( NTec(l l))
sin(nNT;c(l z/)) — Msin(r Ze_ (1))

ou |c| et ¢ sont les atténuations et la phase de la consiaste: € Z. Les dernieres égalités
impliquent que: = 1, NT,= NT.etDT. = DT.ce qui achéve la preuve du théoreme.

Comme pour les méthodes de vraisemblance, la robustessettdentethode a un bruit
gaussien, un canal de propagation et d’autres défauts tefig@e comparativement avec les
autres méthodes au chapitre 4. La fonction de co(t est dantiiie indicatif sur la figure 2.10,
dans les mémes conditions que précédemment dans cettsecti

X 104

45 b

Jur(NT,)

351 i

2.5
05 062 075 087 1 112 125 137 15 162
NT./NT,

Figure 2.10 — Fonction de colt MF en fonction 8&, lorsqueN = N et DT, = DT,

2.5 Conclusion

Trois méthodes ont été décrites dans ce chapitre permatpemtir d’'un signal OFDM regu,
d’estimer ces parameétres dans un contexte aveugle et éllentent de décoder les symboles
transmis. Ces méthodes exploitent la structure du sigigal de différentes maniéres afin de
construire des fonctions de codt de différents paramétessfonctions présentant des extrema
pour des parametres testés correspondants aux paranetregddlation du signal recu. Elles
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nécessitent toutes pour fonctionner une synchronisatiotemps et en fréquence du signal
recu. Soit ces synchronisations sont faites préalablemé&application des algorithmes, soit
elles peuvent étre intégrées dans I'algorithme commetdi#smis ce chapitre.

La premiére de ces méthodes est basée sur un récepteur OFptaid donc les para-
metres sont testés a I'aide du kurtosis des symboles e siertte récepteur. La seconde mé-
thode est basée sur la vraisemblance du signal recu, etdeeim@ sur une fonction de codt qui
s’inspire du filtre adapté. Ces méthodes ont été étudiéesigu&ment dans ce chapitre. Leurs
performances respectives seront comparées dans destesrjis généraux dans le chapitre
4 de ce manuscrit. Néanmoins, par rapport aux méthodestded@ I'art, on peut déja prédire
leur robustesse a des signaux OFDM utilisant des préfixdsjags courts.
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Chapitre 3

Methodes asynchrones

3.1 Introduction

Ce chapitre est consacré a des algorithmes ne nécessisahd ggnchronisation temporelle
ou fréquentielle comme ceux de I'état de I'art. Ces alganil sont complémentaires avec ceux
présentés dans le chapitre 2 puisqu’ils ne permettent gasiier autant d’information, mais
evidemment se révelent plus efficaces en terme de vitesséadigon.

Deux nouvelles méthodes sont présentées dans ce chapifyeerniére est une amélioration
de la méthode de I'état de I'art qui exploite le préfixe cyaéalu signal OFDM. Cette approche
est basée sur une exploitation plus poussée des proprigtégctbstationnarité des signaux
OFDM ce qui permet d’accroitre la robustesse de I'algorgranx fluctuations de la durée du
préfixe cyclique ainsi qu’'aux effets du canal sélectif emfignce. Cet algorithme est détaillé
dans la section 3.2 de ce chapitre.

La seconde méthode exploite de maniére originale le kgrttesia transformée de Fourier
du signal recu. Il est en effet possible de montrer la pécitgide ce kurtosis, dont la période
est liée aux paramétres d’intérét que I'on souhaite estietat’exploiter cette propriété pour
construire un estimateur. Cet algorithme n’étant pas bhaskéesploitation du préfixe cyclique,

il est résistant a son absence, voire a des techniques d@mdaton de signaux basés sur des
préfixes cycliques a taille variable. Il est détaillé dansdetion 3.3 de ce chapitre.

3.2 Méthode basée sur la cyclocorrélation

3.2.1 Introduction

Le premier algorithme de cette famille de méthodes asymewexploite la cyclostation-
narité du signal OFDM. Cette propriété a déja été largemepibée dans la littérature (cf.
chapitre 1). En particulier, I'estimateur proposé par [B8Hrocede en deux étapes, chacune
consacrée a I'un des deux parameétres temporels du signaVlOBBe premiére étape consiste
a estimer le temps utile en maximisant la fonction d’autcélation. La seconde a estimer la
période totale du symbole OFDM.

Cette facon de procéder est trés dépendante de la prenmapeegii reste malheureusement
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trés sensible aux petits préfixes cycliques ainsi qu’awagarsélectifs en fréquence. Notre

idée peut étre vue comme une extension de cet estimateuoe@dant a une fusion des deux

étapes décrites ci-dessus en réalisant une recherchentergjor les deux parameétres temporels
en question. Cette maniére de procéder montre des perfoesden meilleures que la mé-

thode classique surtout dans les conditions de détectificilds (de courts CPs ou de longues

réponses impulsionnelles du canal).

3.2.2 Principe de l'algorithme

Les propriétés de la fonction d’autocorrélation du signeD®™ décrites dans la section 1.3
sont reprises dans cette section afin d’introduire la métipodposée.

Un signal OFDM a temps discret recu a travers un canal gaussteonsidéré. Cette hypo-
thése sur le canal sera levée par la suite. L'expression sigeal est la suivante

y(m) = —=>" Zak w2 g — W(NTL + DT,)/T2) +b(m). (3.1)
\/7 keZ n=0

Sionnotex = N7, /T, et = DT./T., lafonction d’aucorrélation de ce signa) (m, p) =
E[y*(m + p)y(m)] s’écrit donc, en supposant les symboles transmis i.i.d.

R,(m,p) = —ZZE\CLMP 2L g (m+p—kla+B) g (m —k(a+ 8)) + a*5(p)

keZ n=0

Elag,|? N-1
- %Zg%mw—k(am» (m—k(a+5)) Y e 4 a%(p)
n=0

kEZ
2
— ol vy ST ) §2 14— ket 8) g (m — ka + 9)
N sin (7 E ‘
a €Z
+ a%6(p).

Cette fonction admet dorgtermes dominantsy,(m,0), R,(m, «) et R, (m, —«). Elle s’ex-
prime donc sous la forme

Ry<m7p) = Ry<m7 O)f0<m> + Ry<m7 a)fa(p - Oé) + Ry<m7 _a>f—a<p + Oé). (32)

En supposant que le ter S;;(g;%) est négligeable devamtlorsquep s'éloigne den, les
3 fonctionsfy, f, et f_, prennent des valeurs proches de zéros deés que leur arguéieigrse
de zéros. En pratique, cela signifie quexsi’est pas un entier, des pics seront observés pour
des valeurs de proches dev, et le pic de hauteur maximale sera observé pour la valepr de
la plus proche de.. Néanmoins, pour simplifier les développement de la suiteedehapitre,
nous supposerons simplement quest un entier, et que les fonctiorig f, et f_, sont des
fonctions de Kronecker.

Le premier de ce8 termes se simplifie et s'écilit|a;. ,|* + 02 = 02 + o2, c’est-a-dire qu'il
ne dépend pas du temps et qu’il ne contient pas d’informattative a Iespacement inter-
porteuse du signal OFDM traité. Le second et le troisiemméerdus au préfixe cyclique se
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simplifient également. Par exemple, le second teRyen, o) S’écrit

Ry(m,a) =02 g(m+a—k(a+ 3))g"(m — k(a + 3)). (3.3)

keZ

Si (a+ ) était un nombre entier, cette fonction serait une fonctiémgaique. Mais en général,
ce n'est pas le cas. Néanmoins, cette fonction peut s’&wirene la somme de coefficients de
Fourier

a) =Y RPN (a)e @ (3.4)

ou Rép/(a+ﬁ))(a) est le coefficient de corrélation cyclique a la fréquencdigye p/(a + (),
avecp € IN. Ce coefficient s’écrit donc

M-1

1 mp
(p/(a+p)) _ 1 L * 2
RyNe) = i 7 3 Bl On -+ a)y(m))eT 5)
et s'estime comme suit
1 M—-1 '
RY/)(a) = = 3y (m+ a)y(m)e "+
m=0

Ces résultats sont illustrés sur les figures ci-dessouswaveignal OFDM générés dans le
méme contexte que celui utilisé au chapitre 2.

Concernant I'approximation faite de la fonction de cottiéladu signal paB termes, une
iIIustration des variations de cette fonction a été réalisgur la figure 3.1. La fonction donnée
par& S"M" 1 R, (m, p) a pour cela été estimée par

M-1 M—-1 M—-1

- Z Ry(m,p) = % Ely*(m +p)y(m)] = 57 >yt (m+ p)y(m).

La périodicité de la fonctiom — R,(m, «) estillustrée sur la figure 3.2. Cette fonction a
pour cela été estimée comme suit

— fzy(m,a)} =

Comme cela a été mentionné précédemment, cette propriéi€idstationnarité a déja été
utilisée dans I'état de I'art [30—33]. Les auteurs procé@endeux étapes :

1. Estimation dev. Pour cela, ils utilisent la fonction de co(t suivante

RP(@)]

Q= argmax
a

ot R\ (a) = +7 LS MLy (m)y*(m + @). Cette équation correspond en fait & celle donnée
au chapitre 1 pour la méthode par corrélation.
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Figure 3.1 — L'autocorrélatiog; > R, (m, p)

2. Une foisa estimé (correctement)} est estimé a son tour via la maximisation de la fonc-
tion de coltd — &/ @),

Cette approche exploite successivement deux propriédégés par la cyclostationnarité du
signal OFDM. L'algorithme présenté dans cette section emmetette approche en exploitant
de maniére conjointe ces deux propriétés. C'est-a-direl'’gamation des deux parametres
inconnusy et 3, est réalisée conjointement. Ceci avec la fonction de antiaste

Np
~ A W ] w/@+0) (7))
@ 5) — J6e @ 8) = 55— pz ‘ R (@) (3.6)
=—1Vp
ou N, est le nombre de fréquences cycligues positives prisesrapteo
Les parametres temporels du signal OFDM peuvent ainsi étiraés par une maximisation

conjointe sui et 3 de la fOﬂCtIOI‘l](Nb (v ,ﬁ). L'algorithme proposé est alors le suivant
{a, B} = argmax] ( ,B) (3.7)

Remarque 1 La nouvelle fonction de contraste découle du deuxiéme tearidEq (3.2). Le
troisieme terme?, (m, —a) peut aussi étre employé d’une maniére similaire. Néanmpiurisque
les égalités suivantes sont vérifiées pour un sigiia) quelconque

*

Wk, [RED ()| = RS (~a)
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Figure 3.2 — La périodicité d&,(m, a)

et
V[ A (@) = [RE) (o)

les deux fonctions de co(t suivantes, ainsi que leurs essingént donc égales

N

1 : -
3 ‘ RW/@)(7)
Ny

2
2N, +1 ‘
p:

1 5 | /@i, |
— RW/@+B)(Z
2N, + 1 _Z ‘ v (=a)
p=—Np

Comme pour les fonctions de colt précédentes, des illisigates valeurs prises par la
fonction de codt autour du point d’intérét ont été représemnsur la figure 3.3 dans les mémes
conditions qu’au chapitre précédent. Sur la figure de gaughe- 0 a éteé utilisé, ce qui corres-
pond a la fonction de codt utilisée dans I'état de I'art. Sufigure de droite, nous avons choisi
N, = 3. On note que la valeur du pic sur la figure de droite est inféei@ celle sur la figure
de gauche. Mais on note également I'atténuation relatigepies autour de la valeur d'intérét
entre les deux figures. Ces résultats seront étudiés tlueéonients dans la suite de cette section.

Enfin, pour conclure cette section introductive a la méthdaepact d’'un résidu de fré-
guence sur les valeurs prises par la fonction de colt estiév@lonsidérons donc le signal
z(m) dérivé du modele du signgl(m) décrit par I'équation (1.3)

N-1
1 . n(mTe—DTe—k(NTe+DTe)) NT,.+ DT, 4
z(m) = <— Y > e B (m — k#)> Mol 1p(m).

T,
(3.8)
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Figure 3.3 — Fonction de co(t en fonction E@T/c avecﬁfc = ﬁc/zl avecN, = 0 a gauche eV, = 3
a droite.

Le signalz(m) conserve les mémes propriétés de cyclostationnarité gsigrialy(m), c’est-
a-dire, que sa fonction de corrélation s’écrit comme unenserte coefficients de Fourier

M-1
~ A 1 .
Va, 5, RYEI@E) = i 37 Bl (n o+ @)a(m)le T
m=0

De plus, le bruit additif étant supposé i.i.d., la foncti@adrrélation du signal(m) a un instant
donné et un écart temporel non nul s’exprime donc, po 0

E[z(m + a@)z*(m)] = E[y*(m + @)e” >0y (m) e ™o,

ce qui permet de réécrire ces coefficients de corrélatiomu®sBuit

M-—1
o~ 1 L |
Rgp/(oﬁ‘ﬁ))(a) — J‘}lm E E[y*(m+a)e 227r(m+a)5fy(m)6227rm6f] fﬁ
m=0

_mp_

— 6—227ra6f lim — ZE m+a ( )]6—2m Y

M—oo M

_ 6—2iwa5fRép/ “*6))(a).

ce qui montre l'insensibilité de la fonction de colt a undésile fréquence. L'insensibilité de
la fonction a un décalage temporel est directe.

Cette section a donc permis d’introduire la fonction de a(de justifier sa robustesse a
des désynchronisations temporelles et fréquentiellesete de cette partie de chapitre dédiée
a I'étude de cette fonction de codt est structurée en trattegala premiére traite de I'analyse
théorique de la fonction de codt. Cette fonction dépendam garamétreN,, I'impact de
la valeur deN, sur les performances de I'algorithme sera évalué. La secpadie traite du
probleme de I'estimation de la fonction de co(t et en paigcae I'impact deN, sur le bruit
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d’estimation. Dans la troisieme partie de cette sectiaplrformances de I'algorithme seront
évaluées par simulation numérique. En particulier I'imipde N, puisque des performances
plus complétes seront estimées dans le chapitre 4.

3.2.3 Etude analytique de la fonction de contrastd, ( e)

Les études analytiques de la fonction de codt sont faitees@rpoints suivants :
— Les valeurs de cette fonction au point d'intéi@t 3).

— Les valeurs de cette fonction aux poiftis «, /3).

L'objectif est d’étudier I'impact déV, sur la valeur prise par la fonction de co(t.

Etude de la valeur prise par la fonction de contraste au poin{«, (3)

Pour étudier les valeurs prises par la fonction de conteastmint d’intérét, I'hypothése de
canal Gaussien est faite. Quelques résultats sur 'impata don validité de cette hypothése
seront ensuite présentes.

Le signal recu est donc le signglm) décrit par I'équation (1.3). Son coefficient de cor-
rélation cyclique a la fréquenge (« + /3), dont I'expression est donnée par I'équation (3.5)
s’écrit

R+ (a) = lim — R,(m,a)e 2255,

En remplacant dans cette expressityim, o) par sa valeur exprimée dans I'équation (3.3), ce
coefficient s’écrit

a+pB—1
Rp/(@+5)) I X —2im ¥
‘ Yy (Oé)‘ o+ 6 Z €

: 8
0.2 S1n (ﬂ'mp)
a+ /6 sin <7T—)

+8

La valeur de la fonction de codt dans ce cas la est donc largaeivan fonction dev,

2
J(Nb( 8 - 1 ( 02 >2 i sin(wﬁp)

2Nb + ]_ « _|_ /B p:_Nb Sin (ﬂ'ﬁ)

1 2 \2 M |gin (mp2-
_ ( 9a ) Z M (3.9)
w51 (545) B ()
Si N, < N/D, c'est-a-direvp € [-N/D; N/D], les valeurs prises palw restent

( B8 N+D)
dans le lobe principal de la fonction de co(t, et la fonctign— J, (Nb)( , ) est une fonction
décroissante déV,. En conséquence, il est préférable pour maximiser la valese par la
fonction de co(t au point d’'intérét de choisir une valeun\gda plus petite possible.
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Figure 3.4 —{Ré”/“Jrﬁ)(a)‘ en fonction dep

Des représentations des valeurs prises par les moduleoeétigients de corrélation cy-
clique et par la fonctionv, — Jggb)(a, () sont illustrés pour un rappoN/D = 4 respective-
ment sur les figures 3.4 et 3.5.

Quelques mots sur impact du canal : dans le cas plus général ou le signal est déformé par un
canal de propagation, le modéle du signal recu devient

L—
g nl(m=DTe = DT k(NTC+DTC)) NT,.+ DT,
S SRS 3) e o (R

keZ n=0

+ b? ). (3.10)

ou {h(l)}, sont les coefficients de la réponse impulsionnelle équivaldu canal qui est de
longueurL.

La fonction de corrélation du signalm) aux points(m, p) s’exprime donc, en fonction de
celle dey(m) comme suit, en remarquant que I'impact du bruit est nul

R.(m,a) = [Z*(m+a) (m)]

> AR ()E[y* (m + a — L )y(m — )]

11=012=0

]2
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Figure 3.5 —Jg(\gb)(a, (3) en fonction deV,

En remarquant qué < «, ce coefficient se réduit &

R.(m,«a) = |h(l)|2Ry(m—l,a)
!

™
—

Il
=)

ce qui implique, en utilisant la décomposition en série derieo du coefficient?,(m — I, «)
donné par I'équation (3.4), que

im)(]\fs) _ (N6+Dé Z |h 2”(N +D5)

L'interprétation de cette formule est plus simple sous sa&fréquentielle, obtenue en appli-
cation de I'égalité de Parseval

1
RP/CH () = RO (@) /O H(v)H* (1/ - i ﬁ) du. (3.11)
On peut constater, a partir de ce résultat, que si la bandeldirence du canal est grande
devantl/(a + ), on peut négliger I'impact du canal sur le choix dg et supposer le canal
gaussien. Dans le cas général, la réponse fréquentiell@amhl o’étant pas connue dans le
contexte considéré dans cette these, une optimisationaly dbs coefficients de corrélation
cycliques n’est pas possible.
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Etude deJ " (@, 3) quand @ # a

Si le canal de propagation est Gaussien entre I'émettearrétepteur, la fonction de colt
est nulle pour des valeurs depositive et differente de.. Avec un canal de propagation, ce
n'est plus le cas et la fonction de caétaleautour de ce8 pics. L'objectif de cette section est
d’étudier ce phénomene et plus particulierement I'impacte pic d’'intérét de la fonction de
codt.

Considérons donc le signal OFDM regUun) a travers un canal multi-trajets et décrit par
I'équation (3.10) et les valeurs prises par sa fonction aeétation autour dev. On pose pour
celaa = a + v ouwv est un entier vérifianw| < L, la longueur de la réponse impulsionnelle
du canal. Le bruit pouvant étre négligé dans les valeursppar la fonction de corrélation de
z(m), on obtient dans ce cas la

™~

-1

~
—_

R.(m,a+v) = R*(L)h(l)y*(m + o+ v —1)y(m — 1y)

(]

—

—
[¥)

1

~
Ll
h
= o

= Y > W ()h(l)Ry(m — Iy, a+ v — (I — 1))

11=012=0

Soit, en remarquan®, (m — ly, v — (I — l2) est non nulle si et seulementisi- (I; — l5) =0

R.(m,a+v) = i h* (I 4+ v)h(l) R, (m, a).

=0

Cette fonction est donc aussi périodique par rapport ausempe périodex + 5. Néanmoins,
la fonctionJc¢ au point(a + v, 3) s’écrit

Ny

- 1 -
Jéfgb)(a +v,3) = N, 1 Z )Rgp/(a+”+5))(m, a+v)
p=—Np

2

Orles fréqugznceﬁ/(a +ov+ be~ta) ne sont pas les fréquences cycliques du coeffidigfit, o+
v), puisques varie dang (« + v) /4, (o + v) /8, (a + v) /16, (o + v) /32}. La fonction de colt

se simplifie donc
(Ny) o 1 2
Joo (a+v,B) = m }Rgo)(m,oz—i-v)‘ )
Plus le nombre&nN, + 1 de coefficients choisis dans la fonction de colt augmentp|ust
impact du canal sur I'’étalement des valeurs de la fonctiercodt au point d’intérét est donc

faible. Pour ce point, il est donc préférable de chalgjiigrand.

3.2.4 Etude de I'estimateur de la fonction du contraste

Dans la section précédente, il a été montré que le choiX,ddevait é&tre un compromis
entre valeur prise par la fonction au point d’intérét, et gration de I'impact du canal sur la
dispersion de la fonction de colt. Une mauvaise détectiobgbgorithme du coupléa, 3) peut
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étre due au canal, mais aussi a un bruit d’estimation tropitapt. Dans cette section, 'impact
de N, est donc étudié sur I'estimateur de la fonction de contrgbéus particulierement sur le
niveau de bruit d’estimation. Ces résultats sont des @@suisymptotiques qui supposent que
le nombre d’observations/ tend vers I'infini, et que le RSB est trés faible (puisque totEmns
ce cas la que les fausses détections se produisent).

L'estimée de la fonction de co(t est la suivante

Nb

AN e 1
J6@B) = 5 y

‘R(p/aw (& )‘ (3.12)

ou I'estimée du coefficient de corrélation cyclique est danpar

mp

M-1
1 — T -
RWO‘W = E y(m + a)y*(m)e e (3.13)
m:O

avecM le nombre total des échantillons recus.

D’aprées la loi des grands nombres, le coefficient de coroglatyclique suit une loi gaus-
sienne de moyennR /a+5)( ) et d’'une certaine variance. Au point d’'intérét, c’est-gedi
& = a et = 3, cette valeur moyenne est non nulle. Sinon ce n'est pas leL&sde du
comportement de?ggb)(a, () est dissociée selon ces deux cas :

Comportement deJ(Nb)( )

Puisque dans ce casjép/aw (@) suit asymptotiquement une loi Gaussienne de moyenne
non nulle, et d’aprés [39], on peut en déduire q,@( (Nb (o, B) — JCC (a,ﬁ)) est égale-
ment asymptotiquement normale, de moyenne nulle et aveceut&ine variance.

Sa valeur moyenndgéb)(a, () a eté étudiee dans la section précédente. Sa variance est
donnée par le théoréme suivant.

Théoreme 3.2.1Sio; << ¢, la variance asymptotique’ s’écrit

2 1
: _ , 14
=09 <2Nb+1 (3.14)

La preuve du théoreme 3.2.1 est donnée en annexe. Ce r@sultadtre prouveé nécessite sim-
plement de faire le calcul.
On constate donc que la variance de I'estimation décroit Aye

Comportement de.]écb)( ﬁ) quand a # «

Dans ce cas la, il est plus difficile d'indiquer la loi de prbbi&é de I'estimateur de la
fonction de colt. Néanmoins, on peut toujours caractésa@noyenne et sa variance. Ceci est
I'objet des deux théoremes suivants.
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Théoreme 3.2.2La moyenne asymptotique dév est donnée par

lim ME[JS (@, f)] = (0—3+a2)2+0(g§).

M—o0

Théoréme 3.2.3La variance asymptotique df%](\g”)(a, B) est définie par

lim M’E D T (&, 3 E{J“Vb( ,B’)}ﬂ.

M—o0

Sia # ¢, la variance asymptotique déféb)(a, 5) se s’écrit

(02 +0%)°
© (m +0().

Les preuves des théorémes 3.2.2 et 3.2.3 sont présentéeaexe aComme pour le théo-
reme 3.2.1, ces preuves sont simplement des calculs.

En conséquence, le bruit d’estimation de la fonction de,ae8ponsable de mauvaises dé-
tection, diminue lorsqué’, augmente. En conséquence, il est souhaite, pour ce poiitiar,
de choisirN, grand.

Ces différentes études sur le comportement de la fonctiamodemontre que le choix de
N, résulte d’'un compromis entre la valeur de la fonction de en(point d’intérét, qui décroit
avech,, et des phénomenes générateurs de fausses estimaticels lfcaih d’estimation), dont
impact décroit avecdV,. Dans la section suivante qui conclut les études relativest algo-
rithme, le lien entre la valeur de ces paramétres et les mpeaioces de I'algorithme est analysé
par simulations numériques.

3.2.5 Evaluation numérique de I'impact deN, sur les performances de I'algorithme

Afin d’évaluer I'impact deN, sur les performances de I'algorithme, plusieurs contextes
ont été simulés qui se différencient par la taille du préfixelique du signal OFDM simulé.
Rappelons que le choiX, = 0 revient a appliquer la méthode de I'état de I'art.

Pour tous les contextes étudiés, une méthode de Monte-@aé utilisée. Pour chaque
point, 1000 réalisations ont été générées et les performances soneégatomme décrit dans
la section 1.3.1. Le signal OFDM simulé était composé dgmboles, échantillonné au rythme
T. = T./2. Un canal de propagation multi-trajets a été simulé, dedengl = % et un bruit
gaussien a été ajouté.

La figure 3.6 représente les résultats obtenus avec deugi@tDM de64 porteuses et un
intervalle de garde de durde/N = 1/4. En prenantV, = 1, I'amélioration des performances
par rapport a la méthode de I'état de I'art est déja notalsisulie, a partir dév, = 2 et jusqu’a
N, = 4, les performances sont relativement proches, ce qui sgmife I'on est proche de la
valeur idéale de compromis poby,.

Sur la figure 3.7, les résultats sont présentés avec desugigdeDM utilisant2048 por-
teuses et un préfixe cyclique de tailley N = 1/32. Le gain par rapport & la méthode de I'état
de l'art (V, = 0) est immédiat degV, = 1. On constate également qu’a partir g = 16, les
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Figure 3.6 — Probabilité de la bonne détection en fonctioBNR (D /N = 1/4)

1F 4
0.9
0.8
c
RS
= 0.7F
o
£ 06}
=) b
2 o5f
c
[e]
o
o 041
2 —6— Nb=0 (Corrélation)
3 03 —— Nb=1 -
= —— Nb=2
0.2 —4&— Nb=5 -
—%— Nb=8
0.1 Nb=16 R
% — % Nb=18
O 1 1 1
-8 -6 -4 -2 0 2 4 6 8 10

RSB (dB)

Figure 3.7 — Probabilité de la bonne détection en fonctioBNR (D /N = 1/32)



62 METHODES ASYNCHRONES

performances tendent a stagner aigcce qui signifie également que cette valeur est un bon
compromis.

Enfin, une troisieme courbe a été réalisée pour étudier pagggment ce compromis sur
la valeur deN,. Cette courbe est illustrée sur la figure 38ypes de signaux OFDM ont été
réalisés avec des tailles de préfixes cycliques différdants {/8,1/16) et des RSB différents.
Cette courbe illustre bien I'existence d’'un compromis swtoix deV,. Elle montre également
gue plus le préfixe cyclique est court, et plus ce comprontiatésint pour des valeurs dg,
grandes.

Taux de Bonne Identification

—&— D/N=1/4, RSB= -3dB
—o6— D/N=1/8, RSB= 2dB
—<— D/N=1/16, RSB= 5dB

0o 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16
Nb

Figure 3.8 — Probabilité de bonne détection en fonctiodvgu

3.2.6 Conclusion

Un algorithme d’estimation des paramétres OFDM basés siamletion de corrélation a
donc été décrit dans cette section. Cet algorithme étend$edtats de la littérature vers une
nouvelle méthode plus robuste en proposant de détectarinterpent la corrélation induite par
le préfixe cyclique et sa périodicité. Un des facteurs clésate méthode est le nombre de
fréquences cycliques prises en compte dans la fonction @ie k@ été montré que ce choix
fait 'objet d’'un compromis qui dépend de la taille du préfoyelique du signal traité. Ces
résultats, ainsi que le gain apporté par cette méthode Beided’'état de I'art, ont été illustrées
par quelques simulations numériques. Des simulationsqalogpletes des performances de cet
algorithme seront réalisées dans le chapitre 4 en comparai®c les autres méthodes de cette
these.
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3.3 Méthode exploitant la périodicité frequentielle du kurtosis

3.3.1 Introduction

Cette section introduit la derniére méthode proposée datraeail. Nous avons vu que les
meéthodes présentées jusqu’ici souffrent de deux prinegpimnites : la synchronisation et la
dépendance au préfixe cyclique et ce malgré leur grandetestsesface au bruit gaussien. La
meéthode décrite ci-aprés se présente alors comme uneadiferdans ces deux cas de figures.
Dans la modulation OFDM classique l'interférence entretgamses est un facteur pénalisant
gu’il faut totalement supprimer afin de récupérer les symbde données transmis. La méthode
proposée en revanche tire profit de ce type d’interférenaxploitant sa variation périodique
d’'une sous porteuse a une autre. Apres la description ldétale I'algorithme et sa preuve
de validité, nous proposons de le tester dans le contexténdesvénients des précédentes
méthodes.

3.3.2 Principe de la méthode

Afin de montrer I'indépendance de la méthode par rapport éfixgrcyclique, nous com-
mencons par considérer un signal OFDM dépourvu de préfiXegagc Nous admettrons dans
un premier temps un canal de propagation plat et sans bristpaala suite une extension vers
le cas multi-trajets sera analysée. De plus, nous nousnsaians un contexte totalement asyn-
chrone en fréquence et en temps afin de mettre I'accent soblstesse de la méthode contre
de telles contraintes.

Reprenons I'expression du signal OFDM a temps discret guietesous la forme

N-1
—2iTtAfm 1 —2ir 2 (m—mo—ka
y(m) = e MY TS g e Mg — g — K(a+ )
keZ n=0

ou (a+ (3) estle nombre d’échantillons dans le symbole OFAM, est un résidu de fréquence
normalisé etn, désigne le décalage temporel introduit par 'absence dehsgnisation entre
I'émetteur et le récepteur. Ce signal sera ensuite démedydéocédant de la fagon suivante. Le
signal est découpé en symboles de tailleomme le montre la figure 3.9, et on applique ensuite
la transformée de Fourier & temps discret pour ressortrieda, () associé a la fréquenge

et au symbole OFDM: défini par

(k4+1)P—1

a(f)= Y yp)em™n.

pzk/’]’5

Quelques remarques avant de continuer :

— ay(f) est une fonction d¢, qui est un parametre supposé varier de maniére continue.
Dans la suite de cette section, cette fonction sera appgfgleate bien que ceci soit un
abus de langage.

- Le paramétr@ est choisi aléatoirement. Les performances de la méthodersslleures
siP > NT./T,., mais ce choix n’est pas possible a priori sauf sayriori est disponible
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PT,

Figure 3.9 — Procédure de la démodulation aveugle

sur le systeme cherché, ou si une boucle de contre-réadios llgorithme est intro-
duite. Limpact du choix de” sera évalué numériquement, mais cette question n’est pas
traitée plus en détails dans la suite de cette section.

En tenant compte des hypothéses de départ (canal plat etfR8B, ichaque symbole dé-
moduléay, () est corrompu par deux types d’interférences :

— Interférences entre symboles générées par I'absenceyedaronisation temporelle d’'un
coté et d’'un autre coté par le fait que la fenétre d’intégrati’est pas nécessairement
€gale a la bonne période du symbole OFDM transmis.

— Interférences entre porteuses générées par le fait queslespenu pour la fréquendge
n'est pas égal a celui de la FFT. Par conséquent, le symbailediédé sur chaque fré-
guencef va contenir la contribution de plusieurs symboles portésgsafréquences voi-
sines.

L'idée de notre algorithme est basée sur le deuxieme tymedférences. En effet, on dé-
montre que l'interférence entre porteuses présente umtéagapériodique en fonction de la
fréquencef et dont la période est égale a I'espacement entre-portéység.. Notre objec-
tif sera alors d'isoler cette interférence entre-porteuse limitant 'impact des interférences
inter-symboles par le choix d’une fenétre DFT de taille ¢ante. L'algorithme est basé sur le
théoréme suivant.

Théoréme 3.3.1Vf € [0,1/7,],si f + 1/NT, € [0,1/T.] alors nous avons
Vk, k(ar(f)) = k(ar(f +1/NT))
pour peu queV soit infini.

La preuve de ce théoreme est donnée ci-dessous.

Preuve : Pour démontrer le théoreme 3.3.1 nous commencons par Eexpeession des sym-
bolesay(f) résultants du schéma de décodage de la figure 3.9. Le sym&mleddilé dans le
bloc d’indicek et sur la fréquencg est donné sous la forme

P
a(f) = Z

k+1P 1

N—
_ % Z Z Z —2i7rpTe(n/NTc—f—5f)g(p — l(Oé + ﬁ))
€Z n=0

ka
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La fenétre d’observation étant fini, le nombre de symboleBRaprésent dans le termg.( f)

est fini et égal &). Ce termeQ vaut [ PT,/T,] si la fenétre d’observation est synchrone avec
le début d’'un symbole OFDM. Nous rappelons dueest la durée d’'un symbole OFDM. En
pratique, comme la procédure de décodage ne tient aucuheorepte d’une synchronisation
temporelle avec le signal recu, le ter@eaut pIutét[ﬁTe/TJ +1. Surlafigure 3.9, nous avons,
par exemple@) = 4. Les symboles rencontrés seront numérotés fesqu’al, + (Q — 1). Le
premier symbole dépend clairement/ded’ou, I'indice [,.. De plusT; représentera la durée du
symbolel contribuant au termey (f). Sur la figure 3.97; etT; sont plus petits qué; alors que

T, etT; sont égaux &. En utilisant toutes ces nouvelles notations, le symbdienésiy( f)
devient

1 N—11,+(Q-1) IP+Ty/T. 4
a(f) = >, Y e NI =h (3.15)
n=0 =l p=IP
1 N—11+(Q-1) 4
— NZ > wne Ain(f) (3.16)
n=0 =l

ou ¢, est une phase facilement calculable et sans importance et ou

sin (mTy(n/NT. — f —0f))

Alm(f) sin (ﬂ-Te(n/NTc—f_(sf))‘

Nous souhaitons maintenant calculer le kurtosis des syeslastimés en utilisant I'expression

suivante
cum(a(f))

k(a(f)) = E [|ak(f)|2]2.

On calcule dans ce qui suit les expressions respectives ménateur et du dénominateur de
k(ak(f)). Tout d’abord, le numérateur peut étre écrit sous la forme

(3.17)

N—11+(Q-1)

. 1
cum(ag(f)) = cum Z Z A (f)an
n=0 I=ly
1 " %
= v S M (DN 0, (A6 g (D, (F)
n17...,n4[(1)7,__71(4)

% *
cum (al(l),n17 al(2)7n2’ al(B),ng? al(4),n4) :

Du fait que les symboles de donnée transmis sont indépendamie porteuse a une autre
et d’'un symbole a un autre, tous les termes croisés dangé¢ssion précédente s’annulent.
De plus, puisque les symboles transmis sont identiquenistribdiés I'égalitécum (ay.,) =
cum(a) est vérifiée. Le cumulant d’ordre 4 des symboles estimésisst i@nsi a

N—11+(Q-1)

cum(ag(f)) = cum(a N4 Z Z |Aun(f

n=0 [=l
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Suivant le méme raisonnement, le dénominateur de I'équéBid.7) peut étre écrit a son tour

comme suit
N—1l+(Q-1)

E [[a(f)[?] = E [|af’] N2Z PRRIE

Le kurtosis des symboles décodés peut étre obtenu finalernsaimet sous la forme suivante
lp+(Q—-1 4
Yoo i ()
2
l 1) 2
S S (]

Intéressons nous maintenant a la périodicité fréqueatadl cette expression en démontrant
I'égalité suivante :

rlag(f)) = wla)

rk(a(f +1/NT)) = r(ap(f)). (3.18)
Nous commencons alors par développer le terme de droitégledtion (3.18) comme suit
N WHODIA, L (f +1/NTL)|*
/i(ak(f—Fl/NTc)) = ( ) Z e @-1) | - U / )|2 2
pon Zﬁ HO A (f + /NP
S Y A (D)
= slo)s l+kQ 1) | 272
02 S (D]
oy 2 (05 MDA (DI = v (1))
= Rla 3
SO (S MNP + e (P = (D)
‘ - M) = )]
SOV T (1 (14 Pl o)
= k(a) e

7L O |Aln

_ A A \1°
TS (14 Pl

En utilisant la limite suivante

lim |Al,—1(f]3|_21_ |/\1,N—12(f)|2 —0 (3.19)
N—=e0 ano |Al,n(f)|
nous pouvons conclure que si le nombre de portensest infini les deux termes additionnels
au numérateur et au dénominateur s’annulent et on obtiesiti@quation (3.18) ce qui validera
la périodicité du kurtosis des symboles démodulés. [ |

Malheureusement, en pratique le nombre de porteuses eshdisi généralement assez

grand (au moinsV = 64 dans le cas du WiFi [20]). Par conséquent, les deux termes add
tionnels restent assez petits devant 1 et le résultat dupean étre obtenu

Vi,

Vf,3e tel que: max |w(ay(f + 1/NT.)) — s(an(f))| < ¢

La périodicité fréquentielle du kurtosis se transformesded& cas en une presque-peériodicité
qui peut étre exploitée pour I'estimation de I'espacemaeiitecporteuses. La figure 3.10.a est
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Figure 3.10 «(ax(f)) et son spectre pour un canal gaussien

une représentation d’'une réalisation de la fonction (3dbn} le caractére périodique est mis en
évidence. De plus, la figure 3.10.b qui représente la tramsfe de Fourier de cette réalisation
confirme que la période de cette fonction est égdlear..

3.3.3 Effet du canal sélectif en fréquence

La description de cet algorithme a été faite dans le contékxte canal non sélectif en
fréquence. Cette hypothése avait comme objectif d’élimioetes les causes d’interférences
autres que celles relatives au choix des parametres OFD gcepteur.

La robustesse de 'algorithme a un canal sélectif en frécpisrra étudiée par simulations
numeriques en détails dans le chapitre 4. Il semble néarsmbien que cela n'a pas pu étre
montré théoriquement, que le canal de propagation soitiphodtif par rapport a la fonction
k(ar(f)). Une illustration de cette constatation est faite sur laréi11. Il suffit alors, pour
pallier les effets du canal, de limiter la recherche du p&taeni /NT. sur les régions haute-
fréquences de la transformée de Fouriek g f)).

3.3.4 Expérimentations

Dans le but de montrer la robustesse de I'approche proposediféérentes pertes de syn-
chronisation temporelle ou fréquentielle, toutes les &tns ont été réalisées avec I'introduc-
tion de décalages temporel et fréequentiel aléatoires. béiguration retenue pour cette sous-
section a été comme suit : le nombre de porteuées 64, la période utileNT, = 3,2us et le
nombre de symboles OFDM traités a été pris égal a 500. Le danadopagation est similaire
a celui utilisé dans la sous-section 3.2.5.

La figure 3.12 montre I'impact du choix dB sur les performances de la méthode avec
D/N = 1/4. Un maximum est atteint pou? = 1, 5NTT et cette valeur sera choisie pour les
autres évaluations de cette méthode. On remarquera dupitéférable de sur-estim%% pour
cette méthode que de le sous-estimer.
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Figure 3.11 «(ax(f)) et son spectre pour un canal multi-trajets
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Figure 3.12 — Impact du choix d@ sur les performances de la méthode.

Les figures 3.13 et 3.14 montrent les performances de 'ifgoe proposé en comparaison
avec la méthode par corrélation et la méthode par corrélatiolique développée a la section
3.2 d’'un autre coté.

Nous constatons que I'approche par corrélation cycliqgésgmte d’excellentes performances
(100% de bonne estimation a partir @eB). De plus, le passage d'un signal OFDM avec un
préfixe cyclique da /4 (cf. figure 3.13) a un signal avec un préfixe cycliquel d&2 (cf. figure
3.14) n’a aucun impact sur la méthode puisqu’elle garde ddsqmances comparables. En re-
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vanche, la méthode par corrélation perd nettement en aféc&ette conclusion est renforcée
par la figure 3.15 qui se focalise sur l'influence du préfixelique. Elle met en évidence la
robustesse de I'approche basée sur la périodicité frégllendu kurtosis a différentes tailles
du préfixe cyclique.

1F & ®
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D/N

Figure 3.15 — Performances de la détection en fonction dixpréyclique

3.3.5 Conclusion

Une nouvelle approche appartenant a la famille des métlamyeshrones a été décrite dans
cette section. Elle exploite la périodicité fréquentialls statistiques d’ordré des symboles
démodulés. La validité de I'algorithme a été démontréeribgement et renforcée par des
simulations numériques montrant son insensibilité papodp la taille du préfixe cyclique ce
qui est considéré comme un atout devant les autres méthsgeshaones.

3.4 Conclusion

Deux méthodes ont été proposées dans ce chapitre perngeftantir d'un signal OFDM
recu de retrouver rapidement I'espacement entre sousys@$ sans aucune synchronisation
préalable. La premiére de ces méthodes est basée susétith de la cyclostationnarité de
la fonction de corrélation. Ceci permet une amélioratiottendes performances comparées a
celles de la méthode par corrélation standard. La seconttedeest basée sur la périodicité
du kurtosis du spectre du signal OFDM. Ces méthodes ont éfiakie analysées dans ce
chapitre. Leurs performances respectives seront congpdades des contextes plus généraux
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dans le chapitre 4 de ce manuscrit. Néanmoins, par rapporhathodes de I'état de I'art, il est
clair que ces méthodes seront plus robustes a des canacixfs@e frequence et a des preéfixes
cycliques courts.
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Chapitre 4

Evaluation numérique des méthodes

4.1 Introduction

Ce dernier chapitre est entierement consacré a la comparaisnérique des différentes
techniques de reconnaissance des systémes basés sur latnodDFDM que nous avons
proposées au cours de ce travail.

Nous rappelons que chaque technique proposée a déja ékéeétégparément, selon cer-
tains aspects, dans les chapitres 2 et 3. L'objectif maamteast d’examiner les avantages et
inconvénients de chaque méthode dans un cadre commun detsimsi ce qui permettra une
comparaison honnéte et aisée. Toutes les méthodes congoesra de cette these seront évi-
demment comparées a la méthode existante la plus répanthst lguméthode par corrélation
décrite a la section 1.4.

Au cours de cette évaluation numérique des méthodes, wétindit particulier sera porté
sur la sensibilité de ces méthodes aux contraintes R1-Réief la section 1.3.2 et que nous
rappelons ici-méme :

— R1 - la fréquence d’échantillonnage

— R2 - le bruit additif

— R3 - lalongueur du signal observé

— R4 - la taille du préfixe cyclique

— R5 - le canal de propagation sélectif en fréquence

— R6 - la synchronisation temporelle et fréquentielle.

Le plan de ce chapitre est le suivant :

— dans la section 4.2, on analysera toutes les méthodes etiofodes contraintes R1-R6
gue le contexte de radio opportuniste nous impose. Nousrggimas que les méthodes
proposées sont effectivement bien meilleures que la métpadcorrélation ce qui justifie
pleinement les travaux de la thése.

— dans la section 4.3, nous montrons succinctement la nead@art les fonctions de codt
développées peuvent étre utilisées avec une complexs@naable dans un contexte de
reconnaissance d’'un nombre limité de systemes OFDM ce qrésmond tout a fait au
cadre de la radio opportuniste.

— dans la section 4.4, les méthodes créées durant cetteathiesie testées sur des signaux
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Wifi réels. La base de signaux réels utilisés dans ce chapiét abondée par Ame-
sys, une PME aixoise partenaire du projet ANR DEMAIN. Nouseaylerons que les
meéthodes congues au cours de cette thése continuent edtéiaellentes performances
dans un contexte réel.

— dans la section 4.5, une synthese des avantages et intsndie chaque méthode est
conduite. Comme promis au début de ce manuscrit, nous nemglhotamment chaque
colonne du tableau 1.1 pour chaque méthode.

— enfin, la section 4.6 est dédiée a la conclusion de ce chapitr

4.2 Simulations des performances des méthodes proposées

Dans cette section, nous évaluons numériqguement la pidabala bonne détection (comme
définie a la section 1.3.1) des différentes méthodes pregqs rapport aux différentes robus-
tesses souhaitées (R1-R6). Noter que toutes les méthodelspléées sont, par construction,
robustes a une fréquence d’échantillonnage quelconquepawgue le théoreme d’échantillon-
nage de Shannon-Nyquist soit respecté. C’est pourquos, mouws limiterons a étudier I'impact
des seules contraintes R2-R6 sur les méthodes considérées.

Par souci pédagogique, nous ne présenterons par la seé@sibg différentes méthodes aux
différentes contraintes par ordre croissant de leur numméis selon I'ordre suivant :

— alasous-section 4.2.2, nous étudions l'influence du RS&8é a la contrainte R2)

— alasous-section 4.2.3, nous examinons I'impact du préfigigue (associé a la contrainte

R4)
— ala sous-section 4.2.4, nous nous concentrons sur ltkifeanal de propgation (associé
a la contrainte R5)

— a la sous-section 4.2.5, nous nous attardons sur l'infudeda longueur de la fenétre

d’observation (associé a la contrainte R3)

— a la sous-section 4.2.6, nous étudions les effets d’'unevarsisynchronisation tempo-

relle et fréquentielle (associé a la contrainte R6)
Mais nous commencons par décrire le protocole de simulassncié a cette section.

4.2.1 Protocole de simulation

Sauf indication contraire, le signal OFDM utilisé dans eettction est construit de la ma-
niére suivante :

— Le nombre de porteuses €ét= 64 et toutes les porteuses sont utilisées par une modula-
tion QPSK non codée.

— L'espacement entre porteuses vauN7,. = 312, 5kHz, ce qui implique que la partie
utile d’'un symbole OFDM dur8, 2us

— La longueur du préfixe cycliqu®7T. est définie a travers le rappaft/N qui prendra
'une des valeurs suivantdd/32,1/16,1/8,1/4}. La valeur choisie sera précisée pour
chaque figure.

— La fenétre d’observation a une durée(déns. Etant donné la configuration par défaut
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décrite (V1. = 3,2us et DT. = NT./4), cela correspond a la réception d¥ symboles
OFDM. Comme la fenétre d’observation sera fixe, une modifinatiu rapportD /N
entrainera un changement du nombre de symboles OFDM oks&eélus, il convient
de remarquer que la longueur considérée de la tranche dal sigeervé est bien moindre
gue I'espacement entre deux préambules envisagé danddeqede radio opportuniste
IEEE 802.22. Pour rappel, la période entre deux préambud#g ixé al00ms dans ce
protocole.

— Le facteur de suréchantillonna@e/ T, vaut2.

— Le canal de propagation est modélisé comme au chapitrensi,Aé canal est composé
de 10 trajets dont les coefficients d’amplitude (exprimés en diB)aatiennent a une loi
uniforme dans l'intervallé—20, 0]. Les retards des trajets sont tirés aléatoirement selon
une distribution uniforme dans l'intervall, 7.,.x] avec I'’étalement temporel maximal
Tmax €0al aDT, /4.

— Le signal recu est perturbé par un bruit gaussien a valeamplexes circulaire de moyenne
nulle. Par défaut, le RSB sera fix®aB.

— Enfin une parfaite synchronisation temporelle et frége#atest considérée.

Les valeurs choisies pour les paramétres du systéme con@spt peu ou prou a celles du
systéme Wifi (IEEE 802.11a). Noter que, pour certaines fgjurertaines valeurs de parameétres
seront modifiées notamment lorsque nous étudierons I'infleiele ces dits paramétres sur les
performances des méthodes. Ces modifications seront éneBgxpressément.

Le maximum ou minimum des différentes fonctions de colt@éss aux différentes me-
thodes a éte obtenu en évaluant les dites fonctions sur illeelgidimensionelle comportant
différentes valeurs-tests po¥rl.. et DT;, notées respectivement’,. et DT.. Les valeurs-tests
NT (pour NT.) ont été choisies entreus et t 4us avec un pas), lus. Les valeurs- testQT
(pour DT;) ont été prises dans 'ensembl&V7,/32, NT./16, NT,/8, NT,/4} pour chaque
valeur- testNT appartenant a la grille.

Les courbes ont été obtenues en procéddnba tirages de Monte-Carlo. A chaque tirage
de Monte-Carlo, de nouvelles réalisations du canal et dii tnt1été considérées.

4.2.2 Performances en fonction du RSB

Nous commencons par examiner les performances en fonati®apport Signal-a-Bruit.

La figure 4.1 montre le taux de bonne détection des diffésamiethodes proposées et de la
méthode par corrélation en fonction du RSB lorsque le préfyatique est relativement long
(D/N = 1/4).

Le premier constat est la supériorité des deux méthodegpasent sur la corrélation et no-
tamment du nouvel algorithme basé sur la corrélation cyel{gmplémenté avely;, = 3). Noter
que ce constat était fortement prévisible étant donné gueuar du préfixe cyclique considérée.
Les méthodes synchrones (minimum de kurtosis, maximumaisemblance et filtrage adapté)
présentent des performances comparables et honorabsegipti0% de bonne détection est
atteint pour un RSB au dela deldB. Toutefois, elles restent moins performantes que les deux
meéthodes asynchrones pour une complexité malheureusem@érieure. Finalement, le der-
nier algorithme exploitant la périodicité fréquentielle klrtosis est clairement le plus sensible
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Figure 4.1 — Taux de bonne détection en fonction du RBBY = 1/4)
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Figure 4.2 — Taux de bonne détection en fonction du RBBY = 1/32)

a la présence du bruit additif. Néanmoins, il convient detimaer que cette vulnérabilité face
au bruit de cet algorithme sera éclipsée, dans la suite, pairels avantages.
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Cette premiere figure a permis de mettre en avant le gain gppar la méthode basée
sur la corrélation cyclique par rapport a la corrélatiorssique. Par ailleurs, ces deux tech-
niques demeurent supérieures aux autres approches me&aeksisynchronisation et dont la
complexité additionnelle n’a pas été recompensée. Afin deamaoles atouts de telles méthodes
nous proposons de refaire les mémes simulations mais astbe,fois-ci, un préfixe cyclique
deD/N = 1/32.

Le cas de figure d’'un rappof?/N = 1/32 est trés répandu dans la pratique (exemple du
IEEE.802.16€ [21], du DVB-T et du 3G-LTE [22]). En effet, iE& spécifié dans ces trois stan-
dards que le rappof? /N peut étre choisi d’'une maniére flexible et peut prendre useaeurs
suivantes 1/4, 1/8,1/16 et1/32. La valeur choisie dépendra de I'environnement rencoréré d
telle sorte a optimiser I'efficacité spectrale, c’est a daratiliser le préfixe le plus court possible
garantissant un recouvrement total de la réponse impulslEndu canal.

La figure 4.2 représente le taux de bonne détection desetitiés méthodes proposées et
de la méthode par corrélation en fonction du RSB lorsqueééxar cyclique est relativement
court (O/N = 1/32).

Onremargue une nette dégradation des performances desmdéuxdes basées sur la corré-
lation. La méthode classique par corrélation devienteéotaint inefficace puisque elle admet un
maigre taux dé5% de bonne détection pour un RSB HeIB. La méthode basée sur les corréla-
tions cycliques résiste mieux puisque elle conserve engoexcellent taux de bonne détection
jusqu’a un RSB dé&dB. Néanmoins, par rapport a la figure 4.1, une perte de l'ordre)dB
en RSB est visible. En revanche, les autres méthodes, &'dse, les méthodes synchrones
offrent des performances identiques au €558V = 1/4. Cette insensibilité a la longueur du
préfixe cyclique constitue le principal avantage de cestigcles par rapport aux méthodes ex-
ploitant explicitement la corrélation induite par le préfizyclique. Afin de mettre en relief cet
atout encore plus clairement, nous allons procéder a lasstign suivante, a une étude des
performances de toutes les méthodes proposées en fonetiahahgueur du préfixe cyclique.

4.2.3 Performances en fonction de la longueur du préfixe cyigue

Nous proposons maintenant d’étudier 'impact de la longdepréfixe cyclique a travers la
valeur du rapporD /N sur les performances de détection des différents algoestprnoposés.

Le signal OFDM généré est conforme a celui décrit a la souBese4.2 sauf pour la valeur
de D/N. Nous avons effectivement considéré, pour le rappoy/, des valeurs allant di/32
al/s.

La figure 4.3 affiche le taux de bonne détection de toutes Ilésadés en fonction d® /N .
Comme attendu, la méthode basée sur la corrélation estdasphsible a la taille du préfixe
utilisé. Son efficacité commence a se détériorer a partiagdportD /N = 1/16 ce qui peut étre
pénalisant dans un contexte pratique. La méthode baséa sarrélation cyclique est encore
sensible au préfixe cyclique mais a un moindre degré puisggieesformances ne commencent
a se dégrader qu’a partir de/N = 1/32.

D’un autre coté, les performances de la méthode basée sumitaisation du kurtosis sont
indépendantes de la longueur du préfixe cyclique comme @réehapitre 2. Bien évidemment,
le méme constat peut étre fait avec I'approche exploitapétadicité du kurtosis. De maniére
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Figure 4.3 — Taux de bonne détection en fonctiolgev

similaire, les méthodes basées sur les approches par nraxdawraisemblance et filtrage
adapté assurent une parfaite détection pour toutes |estdé préfixe cyclique.

En conclusion, il est clair que les méthodes synchronegyathsones développées au cours
de cette thése ont un avantage indéniable par rapport a keodepar corrélation viv-a-vis de
leur comportement face a un préfixe cyclique court voireistaxt.

4.2.4 Performances en fonction du longueur du canal de progation

Comme indiqué dans le chapitre 1, le signal émis est perpabén canal multi-trajets de
réponse impulsionnelle plus ou moins longue selon les caraigpns de propagation rencon-
trées. Nous allons analyser, dans cette sous-sectiofiyéirce de la longeur du canal, décrite
par le termer,,., sur les performances des algorithmes concus au cours ddloese.

Sur la figure 4.4, nous avons trace le taux de bonne détectifonetion de la longueur de
la réponse impulsionnelle du canal,, (normalisée par rapport a la durée du préfixe cyclique
DT, utilisé). Nous rappelons au lecteur g¢ N = 1/4 et que RSB= 0dB. Tout d’abord, nous
remarquons une détérioration des performances de la meégmdiltrage adapté dés que les
canaux deviennent tres sélectifs en fréquence. Ainsi, wnda bonne détection &% a été
relevé pour des canaux multi-trajets couvrant entieretegmriéfixe cyclique. Ainsi, on observe
un taux de bonne détection d@0% quelque soit la longueur du canal pour les autres méthodes.
Noter que pour la méthode par corrélation, nous nous somraeéspdans des conditions trés
favorables puisque le nombre de symboles est trés gran& é? g\ = 1/4. Nous savons déja,
d’apres le chapitre 1 que la robustesse a un long canal darardes que le RSB ou le nombre
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de symboles OFDM diminue.
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Figure 4.4 — Taux de bonne détection en fonction de la longdeganal O/N = 1/4)

La méthode basée sur la minimisation du kurtosis résistaifanent bien a la présence
d’'un canal tres sélectif en fréquence. Ce résultat étaitppar le lemme 2. La méthode ba-
sée sur la périodicité du kurtosis présente également umeehmbustesse au canal. Cela peut
s’expliquer de la maniére suivante : dans le domaine spgletizanal affecte de maniére équi-
valente des porteuses adjacentes car la bande de cohétenaral est par construction bien
supérieure a I'espacement entre porteuses. Ainsi, le adnatbduit que de faibles fluctuations
sur les fréquences proches ce qui induit une faible pettiorbee la méthode par périodisation
de kurtosis (cf. Section 3.3).

Finalement, les méthodes basées sur le maximum de vraiseoebét le filtrage adapté
offrent une résistance étonnante a la présence d’'un casadtectif en fréquence. Cette résis-
tance est en effet surprenante si on se rappelle que cegtsimmont été explicitement congus
sous I'hypothese de canal gaussien, c’est-a-dire, nontdd&a fréquence.

Sur la figure 4.5, nous tragons de nouveau le taux de bonnetidéten fonction de la
longueur de la réponse impulsionnelle du cangl, (normalisée par rapport a la durée du
préfixe cycliqueDT, utilisé) mais avec, cette fois, un préfixe cycliqgue égaldmenrt puisque
D/N = 1/32. Le phénomene de dégradation des performances des méhasfesisur les
corrélations ou les corrélations cycliques est nettemieistgigu. En effet, dans ce cas, aucune
méthode basée sur la corrélation ou la corrélation cycligast utilisable en pratique étant
donné leurs piétres performances. En revanche, toutesddsodes introduites au cours de
cette these conservent d’excellentes performances etefterha la phase de reconnaissance
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aveugle de systéme de fonctionner.

4.2.5 Performances en fonction de la longueur de période ddservation

Nous rappelons que le temps de réponse d’un terminal oppsteuest primordial. C'est
d’ailleurs une des justifications évoquée dans le chappiaut préconiser les méthodes aveugles.
Dans ce temps de réponse figure en bonne place le temps aoadaralyse de I'environne-
ment spectral du terminal et donc notamment le temps dédié¢ecbnnaissance de systeme.
Il s’avere incontournable d’évaluer les techniques denmerassance des systemes OFDM en
fonction de la durée d’observation du signal.

Sur la figure 4.6, on se propose de tracer le taux de bonnetidéten fonction du nombre
de symboles OFDM disponibles. Cette figure ayant été eféecavec un rappoid /N = 1/4,
un symbole OFDM admet ainsi une duréedge.

Tout d’abord, on constate d’excellentes performances dghades synchrones basées sur
le maximum de vraisemblance et le filtrage adapté. Ainsi dgaxboles OFDM suffisent pour
obtenir un taux de bonne détection de I'ordre1d®%. Nous rappelons que, étant donné le
protocole de simulation choisi, deux symboles OFDM comesient a une durée d’observation
de8us, soit un temps de répons$2500 fois plus petit que le temps de réponse maximal possible
obtenu avec I'approche par préambule !

Nous remarquons également que la nouvelle méthode baskecsurélation cyclique per-
met d’améliorer grandement la méthode classique par ediwgl Ainsi cing symboles suffisent
au lieu de quarante. pour atteindre un taux de bonne déteaeit00%. Cela constitue un gain
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d’un facteur8 en terme de temps de réponse ce qui n’est pas négligeable.
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Figure 4.6 — Taux de bonne détection en fonction de la longdeuda période d’observatioml/N =

1/4)

Les deux approches basées sur le kurtosis offrent des penhaes trés différentes en fonc-
tion du nombre de symboles OFDM. En effet, I'algorithme denimisation du kurtosis ne
nécessite que vingt symboles OFDM pour fonctionner tandiéslg méthode exploitant la pé-
riodicité fréquentielle du kurtosis exige cent soixantmbples OFDM. Cela s’explique par le
fait que, pour I'algorithme de minimisation de kurtosisfdaction de codt s’obtient en moyen-
nant ensemble les symboles d’information de toutes legpses et de tous les symboles OFDM
alors que, pour I'algorithme utilisant la périodicité durtasis, la fonction de codt se calcule
porteuse par porteuse et donc est seulement moyennée meigusur les symboles OFDM.

Finalement, on peut souligner que le nombre maximal de sigalidFDM nécessaire pour
assurer de bonnes performances a toutes les méthodes’esticede200 ce qui est équivalent
a une durée d’observation de8ms. Cette durée d’observation reste au-deca des contraintes
imposées dans la pratique pour l'identification des sysseiéanmoins, la figure précédente
a été obtenue dans un environnement de propagation faggoaidqueD /N = 1/4. C'est
pourquoi, nous allons maintenant considérer un enviroemépius délicat ave® /N = 1/32

Sur la figure 4.7, nous avons tracé le taux de bonne déteatidanetion du nombre de
symboles OFDM disponibles. avde/N = 1/32. Cette figure ayant été effectuée avec un
rapportD /N = 1/32, un symbole OFDM admet dorénavant une duréd,dgs. On remarque
une trés nette dégradation des performances des méthadestsar la corrélation et méme la
corrélation cyclique. En revanche, clairement les méthg@de maximum de vraisemblance et
filtrage adapté continuent a offrir des performances eswtds qui permettent de reconnaitre
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un systeme de maniere autodidacte extrémement rapidement.

Maintenant, a temps d’observation fixe, nous allons exantiinduence du nombre de por-
teuses (et par la méme occasion du nombre de symboles OFDMeirddurée) sur le taux de
bonne détection. i est le temps d’observation, alors nous rappelonsigue K (N + D)T.
ou de maniére équivalente qilig = K N (1 + ()1, avecg = D/N. Ainsi, commeTj est fixé,
si 3 est également fixé, alors le prodditV est fixé. Par conséquent, si le nombre de porteuses
N augmente, alors le nombre de symboles OFEMIiminue et vice-versa. Sur la figure 4.8,
nous avons tracé le taux de bonne détection en fonction du fR8B différentes valeurs de
N avecD/N = 1/4. Comme attendu, nous remarquons que les méthodes du maxdeum
vraisemblance, du filtrage adapté, de la minimisation déokig et de la corrélation standard
ou cyclique sont quasiment insensibles au nombre de pede@eci veut dire que les per-
formances dépendent du prodéitN et non deket N pris individuellement. En revanche, la
méthode par périodicité de kurtosis se dégrade quamadigmente. Ceci est di au fait, comme
déja annoncé, que I'estimaton du kurtosis est ici réaliggétepse par porteuse. Et plusily a
de porteuse et moins il y a de symboles OFDM pour estimer l®gisrporteuse par porteuse,
d’ou la dégradation.

4.2.6 Performances en présence de désynchronisation tengite et fréquentielle

Les précédentes simulations ont été réalisées dans |lextonfene parfaite synchronisa-
tion temporelle et fréequentielle. Maintenant, nous allcmssidérer que le terminal opportuniste
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n’est synchronisé ni en temps ni en fréquence. Dans les aiions, le signal OFDM a été gé-
néré de lamaniére qu’'a la sous-section 4.2.1 a deux exosyies : le rappotd /N a d’emblée
été fixé al/32. De plus, une fois le canal multi-trajets appliqué, un dégaltemporet et un
décalage de fréquenckf ont été introduits comme a I'équation (1.5). Ces décalagmpo-
rel et fréquentiel sont tirés aléatoirement selon des Inibtmes sur les intervalles respectifs
0, NT. + DT.] et[0,1/NT.]. La realisation de ces décalages est modifiée a chaque tieage
Monte-Carlo.

Nous rappelons que les méthodes asynchrones décritesedeinapitre 3 sont insensibles
a ce probléme de désynchronisation. Par conséquent, lestlaflges correspondants ont été
appligués sans aucune modification. En revanche, les nmetheydhchrones ne peuvent étre
appliquées directement sur le signal recu désynchroniséx Btapes intermédiaires supplé-
mentaires, comme décrit au chapitre 2, doivent étre inttesipour assurer la synchronisation
fréquentielle et temporelle du récepteur. La premiereatj#r consiste a supprimer une valeur-
test der échantillons du signal discrg{m) afin de tenter de se positionner au début d’'un sym-
bole OFDM. Ensuite, on procede a la correction du décalageédaence avec une valeur test,
notéeA f. Les valeurs-tests ont été prises dans un petit ensembbefialeurs afin de limiter
'augmentation de la complexité induite par ces étapes|éupgntaires. Les valeurs-tests pour
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le décalage temporel varient d& (N7, + DT,) avec un pas déN'T, + DT,)/10 ol NT, et
ﬁT/c sont elles-mémes les valeurs-tests de la fonction de cogiadérée. Les valeurs-tests du
décalage fréquentiel varient &1/ N1, avec un pas dE/loﬁfc.

Sur la figure 4.9, nous affichons le taux de bonne détectionreetibn du RSB dans I'envi-
ronnement asynchrone décrit ci-dessus et avec les alg@#isynchrones modifiés.
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Figure 4.9 — Taux de bonne détection dans un contexte d’aeymisme temporel et fréquentiel

Nous observons que, par rapport a la figure 4.2, les perfaresattes méthodes asynchrones
sont inchangées ce qui montre leur parfaite robustesse aspochronisme. Les performances
des méthodes synchrones modifiees (minimum de kurtosismmuaxde vraisemblance et fil-
trage adapté) sont elles aussi presque identiques. Onipsiut@nclure qu’en dépit d’un surcolt
en complexité pour les méthodes asynchrones, tous lesthlges proposés au cours de cette
these s’affranchissent du probléme de désynchronisation.

4.2.7 Performances dans le contexte d’'un systeme OFDM avetbeurrage » de zéros

Dans cette sous-section, nous nous plagons dans le cadreedbhique OFDM avec « bour-
rage » de zéros, dite ZP-OFDMédro Paddedl

Nous rappelons que les méthodes par corrélation ou coorelafcliqgue ne sont pas appli-
cables pour ce type d’'OFDM puisque gu'’il n'y a pas de préfixeique. Néanmoins ce type
d’OFDM admet un intervalle de garde rempli de zéros. Cetvalée de garde est de longueur
DT.. Les autres méthodes congues au cours de cette thése semaéieohe trivialement adap-
tables au contexte de ZP-OFDM.

Dans la littérature, une unique méthode autre que celleeptées au cours de cette thése,
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a été développée dans [29]. Cette méthode commence paeektidurée totale d’'un symbole
OFDM, soitDT,. + NT,, en remarquant que la fonction d’autocorrélation est piégice et de
périodeDT,. + NT, grace a la présence de l'intervalle nul entre les symbold3NDFENsuite
comme l'information est concentrée uniquement dans legegartiles du signal OFDM tandis
gue les intervalles de garde contiennent la contributiobrdiit, il est possible de discriminer
ces deux parties par des critéres entropiques ce qui peegtdrminetDT, et NT..
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Figure 4.10 — Taux de bonne détection en fonction du RSB goriPFOFDM

Sur la figure 4.10, nous avons trace le taux de bonne déteatiéonction du RSB pour la
méthode par minimisation de kurtosis et la méthode présata@s [29]. Différentes valeurs
de D/N ont été considérées. Nous remarquons I'extréme senditidita méthode par critéere
entropique a la valeur d@/N. Pour que cette méthode soit intéressante, il faut queiatle
de garde nul soit assez grand. En revanche, de nouveau Hadhedgiar minimisation de kurtosis
est totalement insensible a la valelly N ce qui la rend supérieure a la méthode élaborée
dans [29].

4.3 Application a la radio opportuniste

Dans la section précédente, nous avons examiné le taux de biétection des différentes
méthodes avec la définition du taux de bonne détection daifeésection 1.3.1 du chapitre 1.
Nous rappelons que chaque fonction de co(t associée a cheijhede a été analysée sur une
grille étendue de valeurs-tests 8. sans se soucier despriori disponibles sur ces valeurs-
tests deVT..
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En effet, dans le domaine de la radio opportuniste pour laquierminal a une information
sur les réseaux auxquels il est censé pouvoir se conndctemble possible de se limiter a
analyser les fonctions de colt aux quelques valeurSfieréférencees.

Dans cette section, nous avons ainsi modifié la maniére dager |'utilisation des fonc-
tions de colt associées a chaque méthode. Tout d’abord,avous considéré la présence
possible de quatre systémes suivants Wifi (802.11g), Wimax (802.16d), Wimax mobile
(802.16€) et 3GPP-LTE dont les caractéristiques esskesti modulation sont listées dans le
tableau 4.1.

| Systemes | n7. | ynT. | N |D/)N| T. |
Wifi (802.119) 3,2us | 312,5kHz | 64 | 1/4 | 50ns
Wimax fixe (802.16d) || 64us | 15,625kHz | 256 | 1/32 | 250ns
Wimax mobile (802.16e)| 91,4us | 10,941kHz | 128 | 1/8 | 714ns
3GPP-LTE 66, 7Tus 15kHz 256 | 1/16 | 260ns

Tableau 4.1 — Systémes étudiés

Tout d’abord, nous considérons qu’un systéeme parmi ceuwabledau 4.1 est présent. En-
suite, le terminal opportuniste considere que le systérsera présent si la valeur de la fonction
de codt associée a 'espacement entre porteuses du sydtestesupérieure aux valeurs de la
fonction de colt obtenues aux espacements entre porteesasites systemes. Dans notre cas,
pour chaque fonction de codt, nous ne calculons en fait gateualeurs de la fonction de colt
ce qui réduit nettement la complexité.

Pour calculer le taux de bonne détection, on choisit a chéiqage de Monte-Carlo un
systeme parmi les quatre du tableau 4.1. Si le terminal dppiste détecte un mauvais systeme
(c’est-a-dire, un des trois qui n'a pas été choisi a I'émejteon décrémente le compteur de
bonnes détections. Il est clair que de nouveau, comme nocsmearons pas les fonctions de
colt a un seuil mais entre elles, nous avons la probabilifawkse alarmé’;, qui est bornée
supérieurement pdit — P,;). C’est pourquoi, dans la suite, nous ne nous préoccupondajiae
probabilité de bonne détection.

Le protocole de simulation est celui exposé au début de geitoha quelques exceptions
pres :i) les parametres de la modulation OFDM sont ceux desyesconsidéré a chaque tirage,
i) la durée d’observation est fixéedabms quelque soit la modulation OFDM sélectionnée. En
revanche le canal est généré comme dans la sous-sectibn 4.2.

En examinant attentivement le tableau 4.1, on remarque ajualéur deT, differe d’'un
systéme a l'autre et donc que les systémes étudiés adnudtelargeurs de bandes différentes.
Par conséquent, la frequence d’échantillonngge, qui est indépendante du tirage de Monte-
Carlo et donc du systéme rencontré, a été choisie de tell&neanétre plus grande que la valeur
maximale del /T, et donc de vérifier systématiquement le théoreme de Shaxyquist.

La figure 4.11 présente le taux de bonne détection en fondtidRSB. Nous remarquons
gue toutes les méthodes proposées, a I'exception de celerthsis périodique, fonctionnent
bien mieux que la méthode par corrélation. Par conséqusntméthodes développées au cours
de cette thése ont bien un réel intérét pratique. La méthodeidosis périodique a de pietres
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performances en raison de la faible longueur de la fenéttesérvation.
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Figure 4.11 — Taux de bonne détection pour des systemes réels

4.4 Application a des signaux réels

Apres avoir évalué les différentes approches avec deswsigimulés informatiquement,
nous avons été en mesure d’obtenir des données réellessgeéeaciété Amesys du consortium
de ’ANR DEMAIN et donc de tester les algorithmes proposésces signaux réels.

Les signaux réels ont été obtenus de la maniéere suivant@ntdes signaux IEEE.802.11g
(Wifi) acquis al'intérieur d’un atelier pour lesquels latdisce entre 'émetteur (le point d’acces
Wifi) et le récepteur Wifi (un ordinateur muni d’'une carte Wétgit d’environ10m.

Sur la figure 4.4, nous montrons une trace du signal Wifi acguisande de base.

Avant de tester nos algorithmes, le signal a été ramené afel@dmbase et quelques pré-
traitements ont di étre effectués. Par exemple, nous asolédés parties actives du signal (qui
contiennent de I'information) des parties inutiles du sigfgui ne contiennent que du bruit).
Pour cela, nous avons mis en place un détecteur d’énergimdée par un seuil défini au préa-
lable. De plus, concernant les méthodes synchrones, lpesfaéalables de synchronisation
temporelle et fréquentielle ont été insérées a chaqueitlgor comme suggeéré au chapitre 2.
Enfin, seule une tranche @e5ms du signal acquis a été considérée pour tester nos méthodes.

Sur la figure 4.13, nous montrons les fonctions de co(t oleteaprés application des diffé-
rents critéres introduits au cours de cette these (mintroisau kurtosis, corrélation cyclique
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Figure 4.12 — Trace d’un signal Wifi acquis en bande de base

avecN, = 3, maximum de vraisemblance gaussien, filtrage adapté,diéitdu kurtosis) et
du critéere de la corrélation. Comme les signaux testés smsignaux Wifi, nous savons que
NT, = 3,2us. Ainsi, en examinant les différentes courbes de la figur8,saus remarquons
gue chaque fonction de colt admet bien un optimum global aleivrecherchée d&¥T.,. Par
conséquent, les méthodes développées au cours de cettddhesonnent parfaitement bien
sur des signaux réels. Noter que, dans ce cas precis, la dedplam corrélation suffisait pour
détecter le systéme Wifi. Ceci s’explique par le fait que remensD /N = 1/4 et que le canal
est certainement peu sélectif en fréquence puisque I'énrett le récepteur étaient seulement
séparés d’'une distance de dix métres dans un atelier qigisi-v

4.5 Synthése comparative

A la lumiere des évaluations numériques effectuées a l'dasignaux simulés ou bien
de signaux réels, nous pouvons dresser le tableau 4.2 sdaas lequel nous comparons les
différents algorithmes proposés dans ce travail ou issua titérature selon les différentes
robustesses souhaitées. Nous rappelons que les robsstesbaitées sont les suivantes

— R1 - la fréquence d’échantillonnage

— R2 - le bruit additif

— R3 - lalongueur du signal observé

— R4 - la taille du préfixe cyclique
R5 - le canal de propagation sélectif en fréquence
R6 - la synchronisation temporelle et fréquentielle

D’une maniere similaire au chapitre 1, I'échelle d’évaioatest fixée de la maniere sui-
vante : A+ (excellent), A (bon), B (moyen), C (faible), C—¢exable).

A partir du tableau 4.2 nous remarquons qu’aucune méthodépesse outrageusement les
autres. Les deux familles de méthodes (c’est-a-dire, spnels et asynchrones) possédent des
atouts souvent complémentaires. En effet, les approctsg&ebaur la corrélation, la corrélation
cycligue et la périodicité fréquentielle du kurtosis sdidguent par leur excellente robustesse a
une mauvaise synchronisation, alors que les autres métiouieimum de kurtosis, maximum
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Figure 4.13 — Différentes fonctions de coilt pour des sigmaabs de type Wifi

de vraisemblance, filtrage adapté) présentent égalemeitamme robustesse a la désynchroni-
sation mais au prix d’'une complexité accrue. En revanchegmgort au préfixe cyclique court
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| Sensibilité & | RL|R2| R3| R4 | R5| R6 |
| Méthode par corrélation | A+ [A+ | A [C-| C | A+ |
Corrélation cyclique A+ | A | A | A| A | A+
Minimum de Kurtosis A+ | A | A+ | A+ | A+ | C/A
Kurtosis périodique A+ | B | C | A+ | A+ | A+
Maximum de vraisemblance A+ | A+ | A+ | A+ | A | C/A
Filtrage adapté A+ | A+ | A+ | A+ | A | C/A

Tableau 4.2 — Comparaison qualitative des algorithmesosésp

et au canal trés sélectif en fréquence, les méthodes syrehomt un avantage conséquent.

4.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé une évaluation cangg@éoutes les méthodes de re-
connaissance des systemes OFDM proposées et traitées ckiteavail de these. L'évaluation
s’est effectuée avec des signaux simulés et aussi des gigg®ds. En conclusion, il convient de
retenir le fait que les méthodes proposées surpassemrokit les méthodes existantes dans la
littérature pour a peu pres toutes les situations test@ssquelques situations pour lesquelles
la méthode de I'état de I'art offrent des performances caaigas voire meilleures sont en plus
peu rencontrées en pratique.
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Conclusion générale et perspectives

Le travail réalisé dans cette thése concerne la reconnassaeugle de systémes basés sur
I'OFDM. Par rapport a la littérature, nous avons consid@® situations plus réalistes puisque
différents dimensionnements de préfixe cyclique et desitiond de propagation réalistes ont
été pris en compte. En effet, dans la littérature, le carzél buvent considéré gaussien et le
rapport entre la longueur du préfixe cyclique et la longuéile du symbole OFDM était consi-
déré égal d /4 ce qui correspond a la situation la plus optimiste. Dans daditions plus sé-
veres (canal sélectif en fréquence et rapport entre la kungiu préfixe cyclique et la longueur
utile du symbole OFDM trés inférieuri&4), nous avons remarqué que les méthodes dévelop-
pées dans la littérature n'offraient pas les performanoedues. Par conséquent la conception
de nouveaux algorithmes de reconnaissance de systemes @b\les conditions réalistes
s’averaient absolument nécessaires.

Au cours de cette thése, nous avons developpé six méthodesatmaissance aveugle de
systémes OFDM qui ont toutes des performances meilleutaquéthode classiquement uti-
lisée dans la littérature. Ces six méthodes ont donc étéuesngar nos soins et ont également
été analysées mathématiquement. Une large campagne datgmaisur signaux émulés et
sur signaux réels a été conduite. Une comparaison desetlifés méthodes entre elles et une
comparaison avec la méthode classique ont été effectuésssi@ulations ont montré le net
avantage de nos nouvelles méthodes sur la méthode clasSouene ces nouvelles méthodes
ont donné entiére satisfaction, elles ont été implémenp&es certaines, dans le démonstrateur
logiciel du projet ANR « DEMAIN » dans lequel ce travail de $kés’insérait.

Les travaux réalisés dans la thése meéritent encore unéneepilongation concernant le
développement de nouvelles méthodes de reconnaissangstémes. De plus la formulation
claire d’un probléme pratique de radio opportuniste, ¢ffée au chapitre 1, a également ouvert
de nouvelles problématiques qui devraient étre traitéekasalite. Nous les présentons ici.

- Concernant la conception de nouvelles méthodes pourdanaéssance aveugle de systemes
OFDM, il apparait que la méthode par maximum de vraisemlelgacissien offre d’excellentes
performances. Néanmoins elle exige, encore pour l'instardonnaissance des variances du
signal recu et du bruit ce qui restreint notablement somsatibn. En effet, dans un contexte
opportuniste, il parait inopportun d’avoir la connaissade ses variances avant la connaissance
du systeme rencontré. Il est par conséquent clair qu’il emdrait de concevoir de nouveaux
algorithmes offrant les mémes performances que la méthadmaximum de vraisemblance
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gaussien sans son majeur inconvénient. Comme piste, orspegér a I'ajustement de cova-
riance. En effet, le maximum de vraisemblance gaussieramaille qu’'avec des statistiques du
second ordre qui paraissent convenables au regard desrpanices de la méthode par maxi-
mum de vraisemblance gaussien. Hors, il est connu que léemmedstimateur au second ordre
est I'ajustement de covariance optimalement pondéré. &lraitrimportant est néanmoins a
conduire puisqu’il est usuel que la pondération optimajedée malheureusement de la valeur
du parametre recherché. C’est pourquoi une étude plus @@yssir contourner ce probléme
est nécessaire. De plus, en remarquant qu’une partie desdestdéveloppées dans cette these
proviennent de l'univers de la séparation de source, ilippossible d’adapter des méthodes
efficaces en séparation de sources a notre probléme de essamce de systémes. On peut
notamment songer a des méthodes par maximisation de hiaftion mutuelle [40].

- Concernant les autres boitiers du récepteur opportufastdigure 1.2), il reste beaucoup
de travail a effectuer pour évaluer la qualité du lien ergrethtion de base secondaire et le
récepteur opportuniste de maniére aveugle. Par qualitémieon peut comprendre analyse du
Rapport Signal-a-Bruit, analyse de la charge de la statiohate secondaire. Cette partie du
récepteur opportuniste devra faire maintenant I'objetdaajorité des efforts puisque le boitier
concernant la reconnaissance de systemes a maintenant {(@dvail de cette these) une large
palette de nouvelles méthodes de reconnaissance de sgdtmsgonnant de maniere fiable
méme dans des environnements de propagation difficiles.
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Annexe A

Annexe relative au chapitre 2

A.1 Preuve dulemme 4

SoientA et B deux matrices ayant le méme nombre de lignes. Nous voulanermtéer que
l'inégalité suivante
|ATB[3
[AAH]p
et qu'ily a égalité si et seulement AiAY est proportionnel BB.
Soient4;; et B;; les éléments de I&™ligne et;j*™ colonne deA et B.

|A"BIE = >3
M M KN KN
= 331D AnAn (ZBUBZ*/]) (A.2)

Par souci de simplicité, nous introduisons les notationgstes : soienl] = AAM etV =
BB! deux matrices dont les éléments s’expriment comme suit

< |BB"||r

(A.1)

KN KN
* *
=1 7=1

pourtoutl =1,...,. Metl' =1,..., M.
En remplacant ces expressions dans I'équation (A.2), notenons que

M M

|AYBI[; = ZZUZ’ZVH’ (A.3)

=1 10I'=1
Une premiére application de l'inégalité de Cauchy-Schavaur la somme indexée pér
dans I'équation (A.3) conduit a

M M S /M 3
|A"B|% < Z (Z |Ul’l|2) (Z \Vu'\2> (A.4)
=1

=1 '=1

[N
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Il'y a égalité si et seulement si il existe des constafitgs_; ..., telles quel;; = ¢, V.
Considérons maintenlant les notations suivantes

—u = (Ez{l |Ul'l|2) i

1
o= (S04 Vel
Une seconde application de I'inégalité de Cauchy-Schvgntta somme indexée padonne

M /M 3
|ATBIf < (Z |Uz\2> <Z Ivz\2> (A.5)
=1 =1

Notons que_ ", [u|* = Tr(UMU) = |ATA|Z et [u]* = Te(VIV) = |BUB||% ce qui
prouve l'inégalité recherchée. Il y a égalité dans I'équatiA.5) si et seulement si il existe une

constante’ telle queu; = ¢v; pourtout! = 1,--- , M.
Finalement il y a égalité simultanément dans les équat{@ng) et (A.5) si et seulement si
il existe une constantetelle quelU,, = ¢V};, = ¢V, pour toutl,!’ = 1,--- , M, c’est-a-dire,

U = AA" est proportionnel & = BB,
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Annexe B

Annexe relative au chapitre 3

B.1 Preuve duthéoreme 3.2.1

On propose dans ce qui suit de calculer la variance de I'agtian de la fonction de contraste
quandN, # N,. Pour ce faire, on introduit le vecteur suivant

R, = [R{M/WADD (NG oo RO(N), - -+ RN/ NFDD) (N )T

Y

etR, son estimée. L'stimée de la fonction de contraf{fé“)(Ns, D,) peut se mettre alors sous
la forme suivante :

AN 1 R
Jécb)(NS,DS) = ngRy

En utilisant la loi des grands nombres, on peut constatelqust asymptotiquement normal.
De plus, comméR, || est strictement positif on peut conclure que le texmid (fgg") — Jg(vf))
converge en distribution veys(0, 43) (voir [39] pour plus de détails). est donnée par

1 2 r T R
Z: Hp T c Y
(1) ®m 5w

ouR; estla conjugué d&,, et ou
LT = limy oo ME (R, — Ry)(R, — R,)"]

2. T = limy o ME | (R, — R,)(R, — R,)"].
Les coefficients dé&' sont donnés par
[y = lim ME [RZ(/—NbJrk/(NSJrDS))(NS) (RZ(/—Nb+z/(NS+DS))(NS)> }
o MRZ(J—Nb-l-k/(Ns-FDs)) (Ns) (RZ(/—Nb-i-l/(Ns-i-Ds)) (Ns)) * .
De plus, on aura aprés quelques étapes de calcul
E [é?g—Nb'i‘k/(Ns'i‘Ds))(Ns) (é?g—Nb'H/(Ns'FDs))(NS)) ]
R?(J_Nb‘i‘k/(Ns‘i‘Ds)) (Ns) (R?(J_Nb"l'l/(Ns“l‘Ds)) (Ns>)*

! * —2im “Du
+ WZRy(UﬂLNS,U)Ry(u,v)e 2im/(Ns+Ds)(k—lyu_
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Par conséquent

[Tl = lim = Z Ry(u+ Ny, v) Ry (u, v)e™ 2/ (Ne Do) (bl =tu)

Rappelons quéi,(u, v) s'annule poun # 0 etv # +N,. Ainsi, siv = 0, alors i (u,0) ne
dépend pas de ce qui implique

lim — ZR (w4 Ny, 0) R (u, 0)e~ 2/ Net DOk — (1 4 52)2 §() — 1),

Quandv = +N,, I'expression devient plus complexe. On va l'écrire alangssla forme suivante

lim — ZR (uw+ Ny, £N,) R} (u, £N, ) e~ 2/ (NoAD)(k=u=h(EN) — 0(12),

La matricel’ prend alors la forme suivante

(1+02)°+0(1) 01) O(1)
r = O(1) O(1) :
O(1) O1) (1+02)°+0(1)

D’une maniere similaire, les coefficients sont donnés par
Der= lim ME |RENHOADD (N RENH NP () (B.1)
_ MRZ(/—N;,-l-k/(Ns-i-Ds))(NS)RZ(J—Nb-i-l/(NS—i-Ds))(Ns). (B.2)
On obtient alors

[F ]kl _ hm Z R ul,“l — Uy + N, )RZ(UQ, g+ Uy + Ns)e—Ziw/(Ns+Ds)(ku1+lu2).

ul u2

[I'c]x, est toujours nulle sauf si; = u,, ce qui donne
[Celks = lim ZR U, +No) R} (u, Ny)e 2/ (N4 D)t — 0 (12),

La matricel’. prend finalement la forme suivarife = [O(1)].

. r . . R
La matrlce{ ¢ } se simplifie alors a

r: T

- (1+0%)°+0(1) O1) o)
{r* I } = o) o)

‘ O(1) O1) (1+02°+0(1)

ce qui conclut la preuve du théoreme.
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B.2 Preuve du théoreme 3.2.2

Le résultat de ce théoreme peut étre obtenu apres quelguoes tie calcul. En effet, comme
le termeME{.J¢e (N, D,)} peut étre écrite pagl— S0 o ME[| R P)(N,)?). En
terme du signal recy(m), I'expression de\/E[| R/ NP=) (N, )|2] devient

_ 2imk(mq —mg)

%Xﬁwm+ﬁwwmmm+im%mmwb. (B.3)

my
m2

En écrivantle moment d’ordreen fonction du cumulant d’ordrg Ely(mq+N,)y*(m1)y* (ma+
Ns)y(ms)] peut se mettre sous la forme suivante :

cum(y(my + —7\};)7 y*(ma),y*(ma + Jf\\é), y(ma)) (B.4)
+ Efy(mi + Ny (m1)E[y" (ma + Ny
+ Ely(mi + E)y ma)[Ely" (m1 + No)y* (m1))]
+ Ely(mi + Ng)y*(ma + No)|E[y*(m1)y(me)].

Cette expression peut étre simplifiee en faisant quelquesredtions. Tout d’abord, le pre-
mier terme s'annule du fait qug(m + N;) ety(m) soient indépendants vu I'hypothese que
N, > 0 et Ny # N,. D’autre part, le troisieme terme s’annule aussi parceyque est circu-
laire. On obtient finalement le moment d’ordre 4 qui s’éanifenction de I'auto-corrélation du
signal regcu comme suit

Ely(my + ]A\fs)y*(ml)y*(mz + JA\fs)y(mz)]

= Ry(m2 + N;,ml — m2)RZ(m2, mi — mg).

On déduit de ce résultat que I'équation (B.3) est non-nwlkegjm, = ms, m; = ms + N, OU
m; = my — Ni.

Dans le premier cas, si; = m,, la somme sera égale(&, + o%)2. Pour les deux autres
cas, on obtient le term@ (E) ce qui conclut la preuve du théoréme.

B.3 Preuve du théoreme 3.2.3

Pour calculer la variance on commence par é(EirHMfggb)(Ns, Dy)

2
} en fonction des

coefficients de corrélation cyclique.

Ensuite, on applique la décomposition de (B.4) sur ces cuaitis cycliques au lieu de
I'appliquer directement sur le signalcomme ce fut le cas dans la preuve du théoreme 3.2.2.
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2}
M2 R — — . —~ —~ —
= 4(2]\[ n 1)2 Z ‘E [R;kl/Ns(l—l-Ds))(NS)RZ(/IQ/Ns(l—i-Ds))(NS)]‘
b k1,k2

On obtient dans ce cas :

M | IV (., D) - £ [/ (7., D)

2

2 — o~ —~ *
(QNM+ T 3 ‘IE [ﬁ,;kl/zvs(um))@;) (Rékg/zvs(ups))(f\,;)) } I’
b k

1,k2
Le résultat recherché nécessite alors de calculer les céxances :
1. o -
E[E(kl/Ns(HDs)) (f\];)g;kz/Ns(lJrDs))(f\f;)].

Y

Cette expression est toujours nulle sauf pﬁgr: N, /2.

BRSSPI (N, (RO N))

Cette espérance peut étre calculée comme dans la preuvéatartie 3.2.1.
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