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Introduction générale

L’évolution récente et rapide des télécommunications s’est accompagnée par une crois-
sance importante des exigences des usagers en termes de services, de capacités et de
disponibilités des réseaux. Les terminaux mobiles, comme les smartphones, ne sont plus
percus comme des équipements réservés a nos communications, mais des outils intégrés
a nos activités quotidiennes comme le divertissement, l'apprentissage, le commerce et le
paiement, la géolocalisation, etc. L’enrichissement de ces terminaux par des processeurs
de calculs autrefois réservés aux ordinateurs ouvre plus de perspectives. Aujourd’hui, on
ne se pose plus la question de la connectivité permanente et de la disponibilité de ses ap-
plications favorites, méme dans les territoires les plus reculés. S’ajoute a cela I’émergence
de l'internet des objets (IoT, pour Internet of Things), avec des capteurs communicants,
souvent sans-fil, employés dans les applications grand-public, urbaines, industrielles et
environnementales. Ces axes d’évolution sont majeurs pour toute ’humanité mais posent
certaines problématiques critiques, dont celle qui nous intéresse, a savoir 'optimisation
de la quantité d’énergie nécessaire au bon fonctionnement de cet ensemble.

Les impacts économiques et sociétaux de cette thématique sont majeurs puisqu’il s’agit
de réduire 'empreinte énergétique des composants et équipements critiques des futurs
systemes de communications, tant sur les stations de base que sur les terminaux mobiles.
Pour la cinquieme génération de téléphonie mobile, I’enjeu de l'efficacité énergétique est
aussi important que les débits, la connectivité, la mobilité ou encore 'efficacité spectrale.
Les contraintes sont de plus en plus séveres avec un objectif ambitieux d’une division de
la consommation électrique par un facteur de dix, par rapport a la 4G. L’amplification
de puissance contribue de fagon majeure a cette consommation et de ce fait, constitue un
segment critique du systeme. Il est alors important de 'optimiser en termes de compromis
consommation-linéarité.

De plus et pour répondre aux problématiques de débits et d’efficacité spectrale, les nou-
veaux standards de communications utilisent de nouvelles formes d’ondes, principalement
basées sur les modulations multi-porteuses. Parmi ces techniques, on retrouve 'OFDM
(Orthogonal Frequency Division Multiplex) qui est tres répandue dans les principaux stan-
dards de radiocommunications haut-débit, tels que la Diffusion Audio/Vidéo numérique
(DAB/DVB), les réseaux métropolitain/personnel sans-fil (WMAN /WPAN), les réseaux
locaux sans-fil (WLAN IEEE 802.11a/n), le WIMAX, la norme LTE-4G et prochainement
la 5G, grace notamment a son implémentation simple, a son efficacité spectrale et a sa
robustesse face aux canaux sélectifs. Cependant, les signaux OFDM présentent de fortes
fluctuations d’enveloppe (mesurées par un critere nommé PAPR, pour Peak-to-Average
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Power Ratio), qui dégradent le bilan énergétique lié principalement a 1’étage d’amplifica-
tion. En pratique, sur les stations de base et les mobiles, ces fluctuations obligent & opérer
un recul en puissance, ce qui est néfaste pour le rendement électrique de I'amplificateur de
puissance, organe le plus consommateur d’énergie dans un équipement de communication
sans-fil. Dans ce contexte, la réduction du PAPR dans les modulations OFDM permettra
non seulement d’augmenter I'autonomie énergétique des batteries, mais aussi de réduire
la pollution électromagnétique, qui constitue également un enjeu majeur. Les travaux de
theses présentés dans ce mémoire sont dédiés a cet enjeu.

Malgré les différentes contributions scientifiques relatives a ce sujet, le challenge reste
donc encore ouvert sur la réduction significative du PAPR dans les systemes OFDM, tout
en garantissant la méme qualité de services aux usagers. Cette thématique est transverse
a plusieurs disciplines comme les télécommunications, 1’électronique RF, le traitement
du signal et I'informatique. Des collaborations sont donc indispensables pour atteindre
les objectifs énergétiques et plusieurs laboratoires sont attachés a contribuer dans cette
thématique a travers des projets communs, des collaborations scientifiques et autres co-
encadrements de chercheurs. C’est dans ce cadre que s’inscrivent ces travaux de these
avec un partenariat entre le laboratoire LTC de Saida et le laboratoire XLIM de Poitiers,
autour du projet PHC Tassili 2016 - 2019 intitulé : Contribution a [’amélioration de
la qualité des systemes de communication sans fil a forte efficacité spectrale dans un
contexte d’optimisation énergétique. Deux theses co-tutelles tres complémentaires y sont
inscrites et menées parallelement, avec comme objectif de proposer des solutions de codage
et de modulation a haute efficacité spectrale permettant d’améliorer la transmission et
d’optimiser la consommation électrique.

La réduction du PAPR est une solution qui permet d’éviter un fort recul en puissance,
ce qui participe aussi au bon dimensionnement de ’amplificateur et son utilisation dans sa
zone de haut rendement. En effet, réduire les pics instantanés de puissance permet d’aug-
menter la puissance moyenne du signal afin de se rapprocher de la zone non-linéaire de
I’amplificateur, sans dégrader le signal. Des solutions simples existent comme le Clipping,
qui réalise un écrétage du signal avant la transposition en fréquence porteuse. Cependant,
cette technique dégrade les criteres de communication a cause du bruit introduit par ce
processus non-linéaire, méme si des solutions existent pour le réduire comme le Clipping
Filtering [1] ou I'écrétage inversible [2]. Les autres méthodes de réduction du PAPR sont
principalement basées sur I'utilisation des éléments les plus proches du systeme OFDM. La
méthode TRNS (Tone-Reservation using Null-Subcarriers) par exemple utilise, par voie
de retour, les sous-porteuses libres pour générer le signal de correction. La SLM et la PTS
s’appuient sur un choix judicieux parmi plusieurs signaux issus du modulateur OFDM
pour en extraire celui qui présente le PAPR le plus faible. L’objectif de cette these est de
remonter encore la chaine pour agir en amont, plus précisément des le codage canal. Ce
choix repose sur des stratégies de codage et d’entrelacement des données afin de réduire
les fluctuations d’enveloppe, soit le PAPR.

Ce mémoire est organisé en trois chapitres.

Le premier est consacré au positionnement de la problématique avec un état de I'art
sur les amplificateurs de puissance et les principaux criteres de linéarité et de rendement.



L’amplificateur faisant partie du front-end RF, ce chapitre rappelle aussi ’ensemble des
éléments de la chaine de transmission ainsi que les techniques de réduction du PAPR.

Le second chapitre expose les techniques de codage employées dans la réduction des
fluctuations en s’attardant sur la technique SLM. On posera la problématique de cette
méthode et on proposera des améliorations majeures permettant de résoudre I'inconvé-
nient de l'envoi des informations auxiliaires et de la dégradation du débit. On expose
ensuite une étude en simulation basée sur un modele d’amplificateur avec mémoire. Enfin,
on cloture ce chapitre par une validation expérimentale sur un amplificateur commercial
avec un banc d’essais 20 W fonctionnant a 3.7 GHz.

La derniere partie de ce mémoire traite une nouvelle technique basée sur la Shaping et
la Transformée en Cosinus Discrete. Les deux méthodes sont conjuguées pour obtenir le
maximum de gain en termes de réduction du PAPR. Une validation en simulation suivie
de mesures permettront de quantifier 'apport de cette contribution sur le rendement
électrique de ’émetteur. La conclusion générale nous permet de synthétiser les apports de
cette these et d’évoquer les perspectives de notre travail.
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Chapitre 1

Systemes de communication sans-fil

1.1 Introduction

Portés par la téléphonie, les systemes de communication sans-fil, sont devenus des
auxiliaires indispensables dans notre vie quotidienne. Ils sont présents dans la majorité
des domaines : industrie, santé, sécurité des biens et des personnes, etc. Cette multitude
d’applications a permis un développement remarquable de ces systemes et 'apparition
de nouveaux standards de communication sans-fil permettant de répondre aux besoins
et aux exigences des clients (particuliers et entreprises) en termes de débit, couverture
réseaux, transmission multimédia, etc. Ceci a permis de classer les réseaux en plusieurs
types, présentés comme suit :

— les réseaux personnels (WPAN : Wireless Personal Area Network) avec une cou-

verture de quelques dizaines de metres, par exemple : IEEE 802.15.1(Bluetooth),
ZigBee, IrDA (infrarouge), etc.

— les réseaux locaux (WLAN : Wireless Local Area Network) avec une couverture
de plusieurs centaines de metres, par exemple : IEEE 802.11 a/b/g/n/ah (WiFi :
Wireless Fidelity).

— Les réseaux métropolitains (WMAN : Wireless Metropolitan Area Network) avec
une couverture de quelques kilometres, par exemple : IEEE 802.16 (WiMAX :
Worldwide Interoperability for Microwave Access) et la LTE (Long Term Evolu-
tion).

— Les réseaux étendus (WWAN : Wireless Wide Area Network) avec une couverture
de plusieurs kilometres, par exemple : GSM (Global System for Mobile Commu-
nications), GPRS (General Packet Radio Service), UMTS (Universal Mobile Tele-
communications System), les nouvelles versions des standards WiMAX et LTE de
5¢me génération.

Cette classification des réseaux se fait suivant différents facteurs, principalement le do-
maine d’utilisation et les performances. Ils déterminent l'architecture des systemes et
les techniques notamment de modulation, codage, égalisation, etc. Dans ce cadre, une
technique tres utilisée est la modulation multi-porteuses OFDM (Orthogonal Frequency
Division Multiplexing) qui a permis de résoudre plusieurs problemes liés aux débits de
transmission et aux multi-trajets (canaux sélectifs en fréquence), mais avec 'inconvé-
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nient de fortes fluctuations d’enveloppe caractérisées par le PAPR (Peak-to-Average Po-
wer Ratio). Ces fluctuations affectent les performances des composants non-linéaires RF,
principalement 'amplificateur de puissance (PA : Power Amplifier)[3].

Dans ce chapitre, on introduit de fagon générique les éléments clés composant une chaine
de communication sans-fil classique avec sa partie numérique pour le traitement de signal
et sa partie analogique dite front-end RF. On se focalisera sur le comportement du PA,
élément RF le plus critique en termes de consommation et de distorsions non-linéaires,
avec une présentation des différents parametres qui le caractérisent. Les travaux inscrits
dans cette these abordent en simulation des aspects de modélisation du PA et du canal.
Aussi, une partie de ce chapitre sera consacrée a ces notions. Pour introduire les solutions
dites d’amélioration du rendement par approche signal, un état de I'art des méthodes de
réduction du PAPR et leur classification présentés. A la fin de ce chapitre, nous présen-
terons le positionnement de notre these par sont rapport aux méthodes existantes.

1.2 Chailne de communication sans-fil

Une chaine de communication a pour role la transmission d’informations entre deux
parties distinctes : un émetteur et un récepteur. Chaque partie a pour role de traiter des
informations qui seront acheminées via un canal de propagation sans-fil par ondes radio
fréquence.

Source H»

source Canal | T Numériqud T D

Entrelacement| |Entrelacement
par bits par symboles

Traitement Analogique

Traitement Numérique (Bande de base) (Front end RF)

'ﬁ
Codage de| |Codage de Modulation X
6 del | S N - CNA w

- , o
Donnée Decadage Decgdage Démodulation X

- § - € I L. .« CAN

reques source Canal T Numérique @

Désentrelacement| [Désentrelacement
par bits par symboles

FIGURE 1.1 — Schéma général d'une chaine de communication sans fil
Le schéma général d’une chaine de communication sans-fil est présenté dans la Figure

1.1). En terme de (]éC()lllp()Siti()ll, on distingue deux parties importantes : nmnérique et
g
analogique.
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1.2.1 Traitement numérique (Bande de base)

Depuis une vingtaine d’années, ’apparition des techniques de traitement numérique
des données prend de plus en plus la place des approches purement analogiques. En effet,
le numérique simplifie le processus de stockage des informations, ce qui permet une ex-
cellente reproductibilité des traitements et un développement relativement plus facile des
fonctionnalités, avec un faible cout de production. Dans cette partie, le signal est traité
en format numérique, quelque soit la source d’information, qui pourrait étre analogique
(i.e. signal continu dans le temps) ou numérique (i.e. signal discret). Si le signal est ana-
logique, 'information sera numérisée (échantillonnage et quantification), afin d’obtenir
une séquence d’éléments binaires (ou bits), qui sera par la suite traitée numériquement :
codage de source, codage de canal, entrelacement, modulation et leurs opérations duales
a la réception. Ces taches sont réalisées souvent par des circuits programmables de type
FPGA (Field Programmable Gate Array) ou par des processeurs de traitement du signal
de type DSP (Digital Signal Processing).

1.2.1.1 Codage/Décodage de Source

Le codage de source est une opération de compression, qui répond a la théorie de
I'information développée par Shannon [4]. La compression doit permettre la représentation
efficace de I'information issue de la conversion des séquences de bits de source (images,
voix, vidéos, etc) en une séquence alternative plus courte. Cette opération peut consister
a éliminer les bits de redondance non significatifs, tout en préservant les informations
essentielles, dans le but d’optimiser le débit binaire. Ceci permet de réduire la bande
passante des ressources et d’augmenter éventuellement le débit utile de transmission.
Selon la source d’information, on peut trouver deux types de compression : sans perte
(exemple : fichiers de données informatiques) ou avec perte (exemple : vidéo, image fixe,
musique) ou la perte peut étre rendue imperceptible ou acceptable [5][6].

Quelque soit le type de codage de source, la compression du signal est assurée en utilisant
un certain nombre d’outils [7], illustrés dans le schéma bloc présenté sur la Figure (1.2).

Codage Séquence

Séquence
. ’
entropie | compressée

originale

—» Prédiction —®{ Transformation — Quantification—»

FIGURE 1.2 — Schéma basique d'un codeur

Ce schéma illustre plusieurs taches, débutant par la prédiction, qui a comme but d’éta-
blir une estimation des échantillons du signal d’entrée dite valeurs prédites. Le but étant
de générer les résidus de prédiction entre le signal original et estimé qui sont plus simples
a compresser. Ces résidus vont étre par la suite projetés dans une base permettant la ré-
duction de la corrélation entre ces échantillons, assurée par le bloc de transformation. On
utilise généralement la transformée en cosinus discrete (DCT : Discrete Cosine Transform),
pour sa simplicité algorithmique et ses performances [8].

Le signal ainsi transformé sera quantifié, ce qui réduit la quantité d’informations a trans-
mettre. Cette opération est la seule a étre irréversible, induisant des pertes d’informations

7
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qui doivent étre maitrisées. Enfin, le signal sera codé par un codage d’entropie [9] pour
représenter efficacement les symboles quantifiés, en prenant en compte leurs fréquences
d’apparition.

Au récepteur, le décodage de la source représente la fonction inverse du codeur, qui a pour
role de récupérer la séquence de source exacte, dans le cas d'une compression sans perte,
ou approximative, dans le cas d'une compression avec perte.

Dans la littérature, plusieurs codeurs de source sont proposés et on peut citer a titre
d’exemple le codage de Huffman [9], le codage arithmétique [9][10], Joint Photographic
Experts Group (JPEG) [11][12], Moving Picture Experts Group (MPEG) [12], etc.

1.2.1.2 Codage/Décodage de Canal

Le codage de canal est une opération importante d’une chaine de communication
utilisé pour protéger l'information issue du codage de source, contre les erreurs du canal
de transmission, tout en évitant la dégradation du débit utile. Il consiste a ajouter de la
redondance a la séquence d’information, sous forme de bits suplémentaires appelés bits de
controle. Cet ajout de bits se fait d’'une maniere controlée, par la définition du rendement
R du codeur, représenté par le rapport entre le nombre de bits n a son entrée et le nombre
de bits k a sa sortie, avec 0 < R < 1, tel que :

R=~ (1.1)

Dans la littérature, le codage de canal est présenté sous deux formes [13] :

— Schéma de requéte automatique de répétition (ARQ) : automatic request-for-repeat) :
Ce schéma de codage est utilisé dans la couche liaison du modele OSI (Open Sys-
tems Interconnection), qui a pour role de détecter de maniere fiable si la séquence
de bit recue est erronée ou pas. Dans le cas ou la séquence regue contient une
ou plusieurs erreurs, une demande de retransmission de la n®™® séquence est ren-
voyée du récepteur a I’émetteur. Les codes dans ce cas sont des codes de détection
d’erreurs.

— Schéma de Correction d’erreur (FEC : Forward Error Correction) : Dans ce schéma,
le code est doté de caractéristiques qui permettent la correction d’erreurs, grace
a un algorithme de décodage congu de maniere appropriée. Les codes pour cette
approche sont des codes de correction d’erreurs, ou parfois des codes de controle
d’erreurs. Parmi les plus répandus, on trouve les codes en bloc comme celui de
Reed-Solomon [14], les codes convolutifs [15], le code LDPC (Low density Parity
Check) [16], les turbo codes et leur algorithme de décodage comme Viterbi, MAP
(Maximum A Posteriori), décodage a entrée ferme des codes de Reed-Solomon, etc

[17].

1.2.1.3 Entrelacement

L’entrelacement, utilisé généralement avec le codage de canal, a pour role d’augmenter
la capacité de correction du codage et de lutter contre les erreurs en rafales, dues aux
phénomenes d’évanouissements dans les canaux sélectifs [17].

8
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Sans Entrelacement Avec Entrelacement
A B C A B C Donnée
I [ | [ | I [ | [ |

AAA BBB cCC AAA BBB ccc Donnée codée

-

-
-
"‘
—"‘
-
-

Donnée entrelacée

7 ? 7‘ Erreur de transmission
R \{f ,,,,,,, "“x,
e \_‘ s\\‘
Y YY|rrhvery | ?A| |B?B||C?C| Donnée dés-entrlacée
A 7 C A B C Donnée décodée

FI1GURE 1.3 — Principe de I'entrelacement

Sur la Figure (1.3), on présente une illustration simple de l'intérét de I’entrelacement.
Cette exemple présente un schéma de données avec et sans entrelacement. Sur le schéma
avec entrelacement, la premiere étape consiste a rajouter de la redondance sur les bits issus
des données. Ensuite, 'entrelacement est réalisé en répartissant les symboles codés selon
une méthode donnée, qui differe selon les applications. Ala fin, on constate que grace a
cet entrelacement et malgré les erreurs sélectives qui impactent par exemple la fréquence
de portage du second bloc (exemple d’atténuation sélective du canal), on retrouve a la
réception la bonne séquence de données.

Dans la littérature, le choix de 'entrelacement est large et peu de théories générales
sont applicables [17]. Pour une application donnée, de bonnes techniques d’entrelacement
pourraient néanmoins étre définies pour préparer des schémas de codage standardisés. On
trouve comme exemple I’entrelacement a permutation réguliere, qui se présente sous deux
formes différentes [18] :

Ecriture

N colonnes

Lecture

k=M*N M lignes

k-1

(a) (b)

FIGURE 1.4 — Formes d’entrelacement (a) 1%¢ forme (b) 2°™¢ forme
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— Forme 1 : Elle consiste a organiser le bloc de données contenant n bits, sous
forme d’une matrice de taille M x N. Dans ce cas, I'entrelacement est de type
ligne-colonne, I’écriture des données se fait dans une mémoire ligne par ligne et la
lecture se fait colonne par colonne a la sortie du bloc (Figure (1.4. a)).

— Forme 2 : Dans ce cas, les données sont écrites dans une mémoire linéaire (adresse
i:0<1i<mn-—1). Le choix de I'entrelacement des données est généralement fait
en utilisant la fonction modulo, ce qui permet d’assimiler le bloc de données a un

cercle avec deux extrémités (i = 0 et ¢ = n — 1) contigués (Figure (1.4. b)).
Pour expliquer ce principe d’entrelacement, les données binaires sont extraites de sorte
que, la 7 unité lue (avec : 0 < j < n — 1) est écrite & la position i, de valeur i = P.j
(mod n) tel que mod signifie le modulo de n et P est un entier premier avec n.

Par exemple, pour une séquence de données S de taille n = 16 lettres et d’une valeur de
P=3:

1¢ étape (Ecriture des données) : L’écriture des données est la suivante :

j: 0 1 2 3 4 D 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15

s|A|B|C|D|FEF|F| G|H|J|I |K|L M|N|O|P

2tme étape (Permutation des données) : Pour P = 3, apres les calculs utilisant I’équation
i =3.7( (mod 1)6), les valeurs de i sont : 0, 3, 6, 9, 12, 15, 2, 5, 8, 11, 14, 1, 4, 7, 10, 13.

Alors, apres entrelacement la séquence permutée est présentée comme suit :

10 3 6 9 12 15 2 5 8 11 14 1 4 7 10 13

Scntrclacéc A D G I M P C F G L O B E H K N

1.2.1.4 Modulation et démodulation numérique

La modulation numérique, est une transposition des signaux bande de base (données
binaires) vers une nouvelle bande de fréquences compatible avec le canal de transmission.
La modulation est définie, comme étant le processus de variation de I'un des parametres
de 'onde porteuse : amplitude, phase, fréquence ou une combinaison de ces parametres.
On peut représenter un signal modulé par une porteuse de fréquence fy sous la forme
générale [19] :

c(t) = A(t). cos (wo t + p(t)) (1.2)

avec wy = 27 fj.

Ces parametres sont utilisés pour déterminer le type de modulation : Déplacement en
amplitude (ASK), déplacement en fréquence (FSK), déplacement en phase (PSK) ou
d’amplitude en quadrature (QAM). En général, un signal modulé est décrit par deux

10
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signaux basse fréquence, en bande de base C(t) et Cg(t) qui permettent de décrire les
variations d’amplitude et de phase du signal a transmettre, tel que :

c(t) = C1(t) cos (wot) + Co(t) cos (wot + g) (1.3)

avec : Cr(t) = A(t) cos (p(t)) et Co(t) = A(t) sin (¢(1)).

(1)

cos(wot)

cos(wot + )

Q(t)

FIGURE 1.5 — Schéma d’un modulateur numérique
On peut donc définir le schéma du modulateur en Figure (1.5). Aussi, une représenta-

tion dans le plan complexe ou de Fresnel peut étre utilisée pour représenter les points de
coordonnées 1@, comme illustré en Figure (1.6) [20].

I(t)a

o c

FIGURE 1.6 — Représentation dans le plan 1Q

La constellation représente I’ensemble des valeurs prises par I et (), définie a partir du
nombre de bits que 'on souhaite transmettre a chaque intervalle de temps. Donc 'infor-
mation sera regroupée en paquets de m bits, afin de générer les symboles de modulation
(points de constellation), dont le nombre total représente la taille de la constellation, défini
par M = 2™. La Figure (1.7) présente un exemple de constellation pour une modulation
16-QAM, utilisée dans nos travaux.
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Q
A
2\/3"1,
° ° 3(7' - oqt———— >
. . i T ° °
t » !

-3 -1 1 3
° ° 7.]' o ° °
. e 351 . .

FI1GURE 1.7 — Exemple de constellation de la modulation 16-QAM

A partir de cette Figure, on peut déterminer ’énergie de chaque symbole F(i) propor-
tionnelle a la distance entre le symbole et I'origine de la constellation donnée par [21] :

Ey(i) = [c(i) [*=Cr(i)* + Co(i)* (1.4)

avec Cr, Cq respectivement la partie réelle et imaginaire du symbole QAM. On peut
définir I’énergie moyenne F,,,, de la constellation, donnée par :

By = = > )= = > {CH(0 + oty (15)

On définit aussi la distance séparant deux points consécutifs de la constellation qui
correspond & 2v/f3,,, avec (3, défini dans [22] :

ﬂm = L (16)

2(M —1)

En réception, on fait I'hypothese d'une démodulation cohérente. Un processus de décision
est appliqué afin de retrouver les symboles émis. La qualité de transmission est caractérisée
par une probabilité d’erreur calculée, qui dépend de la proximité des différents symboles
de la modulation [19]. En particulier, la distance euclidienne minimale!, notée dy est
utilisée pour caractériser la modulation. En effet, plus les points de la constellation sont
éloignés les uns des autres (dy est grande), plus le processus de décision est performant et
la protection de la modulation vis-a-vis du bruit est bonne.

Dans le cas des transmissions sans-fil, on doit prendre en considération les interfé-
rences entre symboles (IES) due aux multi-trajets, ce qui impose d’utiliser des techniques
d’égalisation qui sont souvent complexes en implémentation et lentes en temps de calcul.
Une solution alternative est d’utiliser des modulations multi-porteuses comme ’OFDM.

1. définie comme étant la plus petite des distances entre deux points de la constellation
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1.2. Chalne de communication sans-fil

1.2.1.5 Modulation et démodulation OFDM

La modulation multi-porteuses par répartition orthogonale de fréquence (OFDM) est
tres répandue dans les systemes de transmission sans-fil a haut débit, notamment les
normes DVB, DAB, WLAN-IEEE 802.11 et WiMax-IEEE 802.16 pour les réseaux 4G ou
5G prochainement. Ceci en raison de ses avantages notamment en termes d’occupation
spectrale et sa robustesse aux interférences due aux trajets multiples. Cette section vise
a détailler le principe de base de la modulation OFDM et a préciser ses avantages et ses
inconvénients.

Principe de la modulation OFDM : L’OFDM est une technique qui procede au
codage des signaux numériques par répartition sur un grand nombre de sous-porteuses
orthogonales a bas débits [23]. Les données a transmettre, issues du bloc de modulation
numeérique, seront réparties sur une partie ou la totalité des sous-porteuses disponibles.
Chaque symbole C sera donc modulé par sa propre porteuse de fréquence fi. La repré-
sentation temporelle du signal résultant s(t), correspondant a I'ensemble des N symboles
modulés assemblés en un symbole OFDM, est indiquée comme suit :

N-1
s(t) = Z Oy, eI it avec t € [0, T4 (1.7)
k=0

avec fr = fo + 7401]10 <k < N —1, f; étant la fréquence de la k®™¢ sous-porteuse, 7,
est la durée allouée a un symbole et NV représente le nombre total des sous-porteuses. Le

schéma bloc du modulateur OFDM est présenté dans la Figure (1.8).

ei2nfot | anfot )t L (i2mfot £t

s(t)
FI1GURE 1.8 — Schéma de principe d’un modulateur OFDM

En pratique, la relation (1.7) n’est que la transformée de Fourier inverse permettant le
passage du domaine fréquentiel vers le domaine temporel, ce qui simplifie la réalisation du
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Chapitre 1. Systémes de communication sans-fil

modulateur OFDM (Figure (1.9)) Apres échantillonnage, le signal s(¢) ramené en bande
de base donne le signal discret s, défini par :

nT. = k
o S o 2T
5n = s( 5 ) = k§:0: Cped?m (1.8)

Cy _ -
Cl > I >
F
0001... CN_1 S/P P/S S(t)
F
Cyy | T

FiGURE 1.9 — Modulateur OFDM basé sur 'IFFT

L’OFDM n’est pas entierement robuste aux phénomeénes de multi-trajets. En effet, le
chevauchement en réception de plusieurs versions retardées du signal émis, entraine des
interférences entre les sous-porteuses (ICI : Inter Carrier Interference) et/ou des interfé-
rences entre symboles (ISI : Inter Symbol Interference). Pour se prémunir des ICI, il est
important de noter que la contrainte d’orthogonalité entre sous-porteuses est indispen-
sable. D’apres les travaux de [24], les fréquences sont dites orthogonales si I'écart A f entre

deux fréquences successives est égal a I'inverse du temps symbole, c’est-a-dire Af = %

Au sens mathématiques, la condition d’orthogonalité pour deux sous-porteuses, de fré-
quences respectives fi et f;, se vérifie par la relation suivante [25]

1

]27rfkt . —]27I’flt —
/0 e e dt { 0 si k£l (1.9)

Cette condition garantit une meilleure efficacité spectrale de telle sorte qu’a la fréquence
centrale de chacune des sous bandes, toutes les autres s’annulent (voir la Figure (1.10)).

En notant Hj, la fonction de transfert du canal autour de la fréquence fy, le signal recu
s’écrit :

nTS . j2mn
Yo =Y = CpHpe”™n (1.10)
k=0

N

On retrouve alors les symboles modulés a la réception en réalisant une FFT de taille N
sur chaque symbole, telle que [26] :

=

N—-1
Sn =Y CuHype®™ % =™ = " Oy Hj, (1.11)
0 k=0

B
I
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1.2. Chalne de communication sans-fil

DSP (dB)

F1GURE 1.10 — Présentation des sous porteuses OFDM

Ajout de I'Intervalle de Garde : L’une des principales raisons de 1'utilisation de la
modulation OFDM dans les systemes de communication sans-fil est son efficacité et sa
robustesse contre les multi-trajets et les canaux sélectifs en fréquence.

Transmission Mono-porteuse

Signal transmis
T

< :
évanouissement i |
du $
canal =3 7 -
temps

temps

IES (Interfrence Entre Symbole)

Transmission Multi-porteuse (OFDM)

Signal regu

Signal transmis i
i
<>

Sous-Porteuse 1
! évanouissement !
| du i
temps I [ canal : M M
[
|
U | :

Sous-Porteuse 2 > Ll
temps temps

v

FIGURE 1.11 — [llustration de 'efficacité de la modulation OFDM face aux canaux multi-

trajets

En effet, le chevauchement en réception du signal et de ses versions réfléchies entraine
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Chapitre 1. Systémes de communication sans-fil

des erreurs de démodulation. Pour s’en affranchir, chaque symbole OFDM est prolongé
par une extension dite IG (Intervalle de Garde), d'une durée supérieure a I’étalement des
retards. Ainsi les derniers échos du symbole OFDM auront lieu durant cet intervalle dit
"de garde”, et le symbole OFDM suivant ne sera plus perturbé par le précédent (voir la
Figure (1.11)).

Deux versions du processus d’ajout de I'lG sont présentées dans la littérature :

La premiere version est nommée ZP (Zero Padding), cette derniere consiste a ajou-
ter a la fin de chaque symbole OFDM une séquence de zéros.

La deuxieme version, plus utilisée, nommée PC (préfixe cyclique), consiste a prolon-
ger chaque symbole OFDM par une séquence de N, échantillons recopiée a partir
de la fin du symbole (Figure (1.12)). Les sous-porteuses étant des sinusoides, la
périodicité permet de conserver 'orthogonalité[27].

e

PC' | Symbole OFDM

DA S—

FIGURE 1.12 — Présentation de I'ajout de l'intervalle de garde par Préfixe Cyclique

Avantages de la modulation OFDM : On peut donc résumer les principaux avan-
tages de la modulation OFDM comme suit :

une meilleure efficacité et une robustesse contre les multi-trajets et les canaux
sélectifs en fréquence.

une simple égalisation et décodage du signal a la réception, en raison de la réparti-
tion des données en sous-flux paralleles modulés sur des sous-porteuses orthogonales
a bande étroite.

une meilleure occupation spectrale comparée aux autres types de modulation multi-
porteuses.

une simplicité dans I'implémentation assurée par un bloc de transformée de Fourier
inverse (IFFT).

une protection accrue contre les interférences a bande étroite qui pourraient appa-
raitre et qui ne devraient affecter qu'un faible pourcentage des sous-porteuses.

la possibilité de sélectionner des schémas de modulation selon la qualité du canal
(modulation adaptative).

Inconvénients majeurs de la modulation OFDM : Bien que tres utilisée, la tech-
nique OFDM présente quelques inconvénients. En plus d’étre tres sensible a la désyn-
chronisation, son inconvénient majeur est la présence de fortes fluctuations d’enveloppe
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1.2. Chalne de communication sans-fil

du signal. En effet, le signal peut étre présenté comme étant la somme de plusieurs si-
nusoides, dont 'enveloppe est la combinaison constructive et destructive des différentes
amplitudes fluctuantes de I’ensemble des sous-porteuses. Cette superposition de signaux
est la cause principale de la génération des fortes fluctuations d’enveloppe, qui sont quan-
tifiées par le PAPR (Peak to Average Power Ration)?, défini comme étant le rapport
de la puissance créte (ou puissance instantanée maximale) d’un signal sur sa puissance
moyenne [27].

Donc le PAPR, d’'un symbole OFDM s,,, défini dans I’équation (1.8), présenté dans la
Figure (1.13), est donné par :

P ea
PAPRgs = 10.logy, (P—k)

PAver(zge
maxr  |s,|?
0<n<N-1
= 10.log — (1.12)
. 10 2 .
Elsal?]
ot _max  |s,|? est la puissance créte et Payerage = E [|sn|?] est la puissance moyenne.
0<n<N-—1
""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""" =l Peak

A
S
= PAPR
5
n
>
©
[}
o
c
[}
3 ‘ |
2 .
g Average

N° d’échantillons

FI1GURE 1.13 — Définition du PAPR

Le PAPR d’un signal dépend de la variation de plusieurs parametres tels que la taille de
I'TFFT (nombre de sous-porteuses utilisées), le facteur de sur-échantillonnage, etc. Une
étude théorique exhaustive a été présentée dans [27][28] montre 'impact de ces parametres
sur la dynamique des signaux.

2. Dans la littérature, certains auteurs utilisent un parametre équivalent appelé Facteur de Créte

(Crest Factor-CF) tel que CF = VPAPR
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Chapitre 1. Systémes de communication sans-fil

D’apres J. Tellado [29], le PAPR en RF (Radio Fréquence) est égal a deux fois le PAPR
en bande de base. En effet, le signal OFDM s(t) est transposé a la fréquence porteuse f,
beaucoup plus grande que la largeur de bande du signal, c’est-a-dire f. > % Le signal
résultant est donné comme suit :

sep(t) = Re{s(t)e’* '}
= sp(t)cos (2mfet) — sq (t) sin (27 f.t) (1.13)

A partir de I’équation (1.13), le signal modulé et son équivalent en bande de base ont la
méme puissance créte :

2 2
Jmaz s (O = mag - [s(t)] (1.14)

En utilisant I’équation (1.13) dans le cas d'une modulation QAM, on déduit la relation
des puissances moyennes :

1 1
Ellses ) = 3B s ()P + 5E [lse ()7
1
~ el (119
Et a partir des deux équations (1.14)(1.15), on conclut que :
mazx |s,4(t)]?
PAPR,; = ==
! B [lsrs (1)
2
o Jna |s(2)]
Els(t)]] /2
= 2X PAPRs(t) (1.16)

Dans ce qui suit, le PAPR sera défini pour des signaux bande de base, en raison de
I'utilisation des techniques de réduction du PAPR qui interviennent sur cette partie du
signal.

Un PAPR élevé signifie donc la présence d’un ou de plusieurs pics avec des amplitudes
élevées. Ceci affecte directement le fonctionnement des composants non-linéaires RF, en
particulier 'amplificateur de puissance et génere des distorsions non-linéaires du signal
utile.

1.2.1.6 Egalisation

L’égalisation est le processus par lequel un récepteur cohérent tente de compenser toute
perturbation induite par les évanouissements du canal. Dans le cas de 'OFDM, comme
nous ’avions mentionné précédemment, ses avantages sont son immunité et sa robustesse
contre l'interférence entre symboles.

Cependant, en cas de débit de données élevée et de canaux avec une dispersion tempo-
relle étendue, un égaliseur est inévitable pour corriger le signal recu. Dans la littérature,
de nombreux égaliseurs ont été présentés [13][19][30], qui sont répartis en deux grandes
catégories, les égaliseurs transverses (i.e. linéaires) et les égaliseurs récursifs a retour de
décision (i.e. non-linéaires) :
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1.2. Chalne de communication sans-fil

— Les égaliseurs transverses sont les plus simples a mettre en ceuvre. En effet, il s’agit
simplement de filtres numériques a réponse impulsionnelle finie, pour lesquels les
méthodes de calcul et d’implémentation sont bien connues, citons [31] : L’égali-
seur par Zero Forcing (ZF), I'égaliseur a Erreur Quadratique Moyenne Minimum

(MMSE), etc.

— les égaliseurs récursifs consistent a régénérer I'lES a partir des symboles détectés,
puis a les soustraire précisément. Ici il s’agit d’avoir un égaliseur, piloté par les
décisions, ce qui permet d’éviter la répétition des séquences d’apprentissage, tout
en utilisant une structure récursive. Cette structure permet d’obtenir des filtres de
réponses impulsionnelles longues a 1’aide d'un petit nombre de coefficients. Pour ce
type d’égaliseur on peut citer : I’égaliseur par Maximum de Vraisemblance (MLSE)

31).

1.2.2 Traitement analogique (Front-end RF)

L’utilisation d’ondes hertziennes pour la communication sans-fil implique un change-
ment de fréquence du signal a transmettre, de la basse fréquence vers les hautes fréquences.
Aussi, cela demande un traitement analogique du signal réalisé par le front-end RF. Dans
cette partie, nous allons présenter les différents blocs utilisés et leurs roles.

1.2.2.1 Convertisseur Numérique-Analogique (CNA)/Analogique-Numérique
(CAN)

Afin d’assurer la transposition en fréquence, le signal discret (numérique) doit étre
tout d’abord converti en un signal continu (analogique). Cette tache est assurée par le
convertisseur numérique-analogique au niveau de I'émetteur et sa fonction inverse a la
réception [32], comme le montre la Figure (1.14).

— B
) X(t) Y(t) L

0110001110 CNA Traitement analogique | CAN 0110xxXXXXX
— > SN

FI1GURE 1.14 — Conversion et traitement analogique des données
Au niveau de I'"émetteur, un CNA est utilisé afin de convertir le signal numérique en
analogique. Son schéma de principe est présenté dans la Figure (1.15).

Chacun des 2™ mots binaires pouvant étre appliqué en entrée est associé a une tension
analogique de sortie X, (t) telle que [33] :

Xpe
X,e = (51.2”—1+bg.2”—2+---+bn_1.21+bn.2°).%—’31 (1.17)

ou Xp. est la plage de variation de la tension analogique d’entrée, appelée pleine échelle
(FS pour Full Scale), et b; (i =1,---,n) le mot binaire.
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Chapitre 1. Systémes de communication sans-fil

n bit Filtre de lissage X(t)
(optionnel)
b()—b Xsa t
by — 3
CNA \ —
by —— >

FI1GURE 1.15 — Conversion numérique analogique

Ala réception, le CAN peut étre conceptuellement divisée en trois étapes : I’échantillon-
nage temporel, la quantification et le codage. Le signal analogique a ’entrée du conver-
tisseur présenté sous forme continue sera échantillonné a une période d’échantillonnage
constante. On obtient alors apres échantillonnage le signal sous forme discrete en temps et
continue en amplitude, qui sera quantifié par la suite afin d’obtenir un signal numérique
discret en temps et en amplitude.

Dans la pratique, la caractéristique réelle du convertisseur peut s’éloigner de la carac-
téristique idéale, ce qui introduit des erreurs de : quantification, décalage (Offset error),
linéarité et gain [32][33]. Le convertisseur est donc lui méme considéré comme une fonction
non-linéaire, ce qui se traduit par la génération de distorsions dans le signal.

1.2.2.2 Modulation et démodulation Radio fréquence

En radiocommunication, le changement de fréquence est une opération fondamentale,
qui consiste a translater le spectre d’un signal, sans en altérer le contenu, vers une fré-

quence plus élevée afin de le transmettre par voie hertzienne, comme le montre la Figure
(1.16).

Ce changement de fréquence, se fait en multipliant le signal modulant (basse fréquence)
issu du CNA, par une fréquence porteuse f. tres élevée (haute fréquence) par rapport
a la fréquence du signal a transmettre f,,. La fréquence porteuse est choisie en fonction
du milieu de transmission utilisée, pour avoir les meilleures conditions de propagation
possibles [34].

DSli \
5 5 a1
=>
o "/ o fu b dtte

FIGURE 1.16 — Spectre du signal avant et apres transposition
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1.2. Chalne de communication sans-fil

En pratique, généralement I'opération de transposition en fréquence (voir Figure (1.17)),
fait appel a [35] :

— un oscillateur local (OL) qui a pour role de fixer la valeur de la translation en
fréquence,

— un dispositif mélangeur (mixer) qui effectue la translation,

— et des filtres pour éliminer les produits indésirables.

Mélangeur Filtre
Ve(t) ."‘ / \F—>V()

FIGURE 1.17 — Schéma bloc d’'un modulateur analogique

Pour illustrer les effets d’éventuelles non-linéarités introduites par un des composants
non-linéaire du front-end RF, il est possible de donner I'exemple d’un signal bi-porteuse

(bi-tone) composé de la somme de deux signaux sinusoidaux, ayant la méme amplitude
avec deux fréquences différentes f; et fo :

Ve(t) = Acos(2mfit) + Acos(2m fot) (1.18)
Si on définit un modele de non-linéarité polynomiale d’ordre 3 tel que
Vit) = aV(t) + asVo(t)? + asVi(t)? (1.19)
on retrouve donc le signal de sortie sous la forme suivante :
Vi(t) = apA? Composante continue
+ (alA + %G3A3> cos (wit) + (alA + §a3A3> Fondamentale
%CLQAZ cos (2wit) + %CLQAZ cos (2wat) Harmonique d’ordre 2
ag A% [cos (wit + wat) + cos (wit — wot)] IM d’ordre 2
+ ia3A3 cos (3w1t) + %LCL:;A3 cos (3wat) Harmonique d’ordre 3
+ ZagAg [cos (2wit + wat) + cos (2wat + wit)] IM d’ordre 3

3
+ 1a3A3 [cos (2wit — wat) + cos (2wat — wit)]

(1.20)

A partir de I’équation (1.20) et selon le spectre présenté dans la Figure (1.18), on voit
apparaitre une composante continue, des composantes aux fréquences fondamentales, aux
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Chapitre 1. Systémes de communication sans-fil

fréquences harmoniques et d’'intermodulation (IM). Les fréquences des produits d’intermo-
dulation correspondent a des combinaisons linéaires des fréquences fondamentales d’entrée
f1 et fo. Ces combinaisons sont sous la forme my.f; =ms.fo ot (mq+ms) présente 'ordre
du produit d’intermodulation. On peut noter que les produits d’intermodulation d’ordre
impair sont les plus génants, a cause de leur proximité avec les composantes fondamen-
tales, ce qui rend toute opération de filtrage tres critique.

DC Fondamentale eme s rmonique B Harmonique

fy 2
2f - f,

> -t
L 3

L)
1
1
1
°2f2fll
!
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1

e
>

2f1+f2 21‘2+fl
3f 3f, )

Ww

|
Fréquence (MHz)

FI1GURE 1.18 — Spectre de sortie d’un dispositif non-linéaire d’ordre 3

1.2.2.3 L’amplificateur de puissance

L’amplificateur de puissance est I'un des éléments clés de la chaine de transmission. Il
est utilisé afin d’augmenter la puissance du signal RF avant 1’émission par ’antenne, dans
I'objectif d’assurer une qualité du lien entre I’émetteur et le récepteur. Son role est donc
de compenser les pertes du canal de transmission, sans modifier I'information du signal
[36].

En pratique, 'amplificateur est modélisé par deux caractéristiques : en amplitude AM /AM
et en phase AM/PM (Figure (1.19)). Soit V() le signal a ’entrée de 'amplificateur donné
par :

Ve(t) = A cos(wt+ p(t)) (1.21)
A la sortie de 'amplificateur, le signal V,(t) s’exprime alors par :
Vilt) = GVit)] cos (wt + () + F V() (1.22)

ou G[V.(t)] et F[V.(t)] sont les fonctions de conversion AM /AM et AM/PM représentées
dans les courbes de la Figure (1.19).
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Puissance d’entrée (dBm) Puissance d’entrée (dBm)

(a) (b)
FIGURE 1.19 — Exemple de caractéristique AM/AM et AM/PM de l'amplificateur de

puissance

Le gain de P'amplificateur de puissance : L’amplificateur est défini par son gain
donné par le rapport entre la puissance de sortie et la puissance d’entrée tel que :

Gp = = (1.23)

La Figure (1.20) représente un exemple de courbe de gain ot I'on observe un gain linéaire
a faible puissance et une compression du gain a fortes puissances.

A
I\
m \\
g \
: \

Puissance d’entrée (dBm)

F1GURE 1.20 — Courbe du Gain en fonction de la puissance d’entrée

Le rendement : Le rendement est 'un des parametres les plus importants car il définit
Iéfficacité énergétique de I'amplificateur. En pratique, 'amplificateur est alimenté par
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Chapitre 1. Systémes de communication sans-fil

une source continue de puissance P, afin d’amplifier le signal d’entrée P.. La puissance
d’alimentation P,j,, devrait idéalement etre entierement convertie en puissance utile P
sans perte de conversion. En réalité, une partie de cette puissance est dissipée, comme
indiqué sur le schéma du bilan énergétique de la Figure (1.21).

Palim

\

Amplificateur

= P

de puissance

Pq

F1GURE 1.21 — Bilan énergétique de 'amplificateur de puissance

A partir du bilan énergétique, on peut établir la relation du rendement telle que :

Py
= 1.24
7 Palim ( )

Cependant, dans certains cas, par exemple lors de I'analyse des amplificateurs a faible
gain, la définition du rendement peut prendre en compte la puissance du signal d’entrée,

ce qui donne la relation définissant le rendement en puissance ajoutée PAE (Power Added
Efficiency) :

_ Lok (1.25)
pan = Palim ‘

Point 1dB de compression : Le point a 1dB de compression est un point de référence
permettant de se situer sur la caractéristique AM/AM et AM/PM de I'amplificateur.
Il est défini comme étant le point de fonctionnement du systeme pour lequel le gain
faible signal est diminué de 1dB par rapport a un systeme idéal parfaitement linéaire.
Mathématiquement, on peut écrire :

Gup = G, —1dB (1.26)

Expérimentalement, on peut 'obtenir en utilisant un signal d’excitation sinusoidal afin
de tracer la caractéristique AM/AM. Au niveau de la zone de compression, on peut
déterminer le point a 1 dB dont I'illustration graphique est présentée dans la Figure (1.22).
Ce point est tres intéressant, car il caractérise la limite du fonctionnement linéaire de
I'amplificateur et permet aussi de déterminer le recul d’entrée (IBO : Input Back-Off) ou
de sortie (OBO : Output Back-Off) exprimé en dB par les deux relations suivantes :

{[BO(dB) = P.1ap(dBm) — P.(dBm) (1.27)

OBO(dB) = P,up(dBm) — Py(dBm)
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A partir de ces relations, on peut constater effectivement que plus le recul d’entrée (ou de
sortie) est élevé, plus 'amplificateur est surdimensionné par rapport au signal & amplifier,
et par conséquent, moins il y a de distorsions dues a la non-linéarité. Généralement, ce
recul est pris égal au PAPR afin de réduire les distorsions, au prix d’'une dégradation du
rendement.

Compromis linéarité/rendement : La Figure (1.22) présente la puissance de sortie
et le rendement de ’amplificateur en fonction de la puissance d’entrée. Le rendement sera
maximal pour des signaux de grande amplitude. Dans ce cas, 'amplificateur de puissance
aura alors un comportement fortement non-linéaire. Sur cette Figure, on distingue donc
trois zones :

A Point de A
saturation
—

Point ¢ 1dB de,
compression de gain

Ps,sat,

Ps,ldB )

Puissance dement

P

JoneIl :  Zonelll

Pe Pe,l dB Pe,sat

Puissance d’entrée

FIGURE 1.22 — Compromis linéarité/rendement

— Zone I (faible niveau) : dans cette zone le comportement de 'amplificateur est
proche d'un systeme linéaire. La puissance de sortie est proportionnelle a la puis-
sance d’entrée selon le gain de 'amplificateur et les distorsions engendrées sont
quasi inexistantes.

— Zone II (la compression) : Dans cette zone, le gain de 'amplificateur commence a
diminuer. La puissance de sortie n’est plus proportionnelle a la puissance d’entrée
et la courbe commence a s’incurver (par rapport a la droite linéaire). Les distorsions
du signal apparaissent et sont de plus en plus importantes.

— Zone III (la saturation) : A plus fort niveau, la puissance de sortie est quasi
constante quelle que soit la puissance d’entrée. On parle alors de puissance de
saturation, pour laquelle le gain chute de plusieurs dB et le signal de sortie est
écreté.
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Chapitre 1. Systémes de communication sans-fil

1.2.3 Modélisation des amplificateurs de puissance

La modélisation et la simulation des dispositifs non-linéaires jouent un role tres important
dans I’évaluation des performances d’'un systéme de communication. Dans notre cas, les
modeles de simulation permettront 1’étude et ’analyse des techniques d’amélioration du
rendement dans les émetteurs sans-fil. La représentation classique décrit les conversions
d’amplitude et de phase, appelées respectivement AM/AM et AM/PM. Ces non-linéarités
sont les prépondérantes car elles définissent les variations de gain et de phase de 'amplifi-
cateur, souvent en correspondances avec les bandes de fréquences. Cependant, ces courbes
varient en fonction des formes d’ondes (fréquences, puissance, débit, bande, ...) et il est
évident que les modeles décrivant uniquement les distorsions de gain et de phase sont
insuffisants pour traduire les effets dynamiques qui apparaissent dans le cas de 1'utilisa-
tion de signaux large-bande. La description des PA doit donc prendre en considération les
effets statiques et les effets dynamiques, communément connus sous l'appellation effets
mémoires.

Les effets mémoires résultent du stockage et de la restitution de I’énergie, sous forme
électrique ou thermique, dans le composant et sont également une manifestation de son
comportement fréquentiel. Dans la littérature, on distingue les effets mémoires hautes
fréquences (HF ou a constantes de temps courtes) et les effets mémoires basses fréquences
(BF ou a constantes de temps longues). La mémoire HF provient principalement des
éléments semi-conducteurs du composant et des circuits d’adaptation et elle est du méme
ordre de grandeur que la fréquence porteuse.

La mémoire BF induit des variations de 'ordre de la fréquence du signal modulant
et est donc sensible & la modulation employée et a la puissance de travail [37][38]. Les
phénomenes comme la polarisation, les effets de pieges dans les transistors ou les effets
thermiques sont responsables de ces distorsions non-linéaires. En pratique, lorsque les
effets mémoires sont prononcés, ils induisent des déformations et des asymétries du signal
RF et de son enveloppe difficilement compensables, et qui perturbent le fonctionnement
nominal de 'amplificateur.

Dans la suite de cette section, nous donnerons un aperc¢u non-exhaustif des modeles en les
classant. Les modeles présentés décrivent principalement le transfert non-linéaire entre les
signaux bande de base sans prise en compte des effets de la transposition en fréquence.

1.2.3.1 Modeéles sans mémoire

Pour des applications bande étroite on ne demande pas une grande précision dans
la modélisation du PA, I'enveloppe complexe du signal de sortie Vi(t) peut sécrire en
fonction de celle d’entrée V,(t) sous la forme :

Vi(t) = G (IVe(t)]) - exp (j (arg(Ve(t)) + F([Ve(t)]))) (1.28)
ou G(-) et F(-) sont les fonctions décrivant les transferts d’amplitude et de phase qui

différent d’'un modele a un autre. Pour extraire ce genre de modele, le plus simple est
d’utiliser des mesures des courbes AM/AM et AM/PM ou également des signaux bi-tons.

26



1.2. Chalne de communication sans-fil

leur

émoire avec

tons les principaux modeles sans mé

7

, nous présen

Dans le tableau (1.1)

description mathématique.

soarereds : Vi ‘€ ‘efi 1

soareeds : vty ey iy

INTf 2i(1)°AEAi4-1 2 oAt 2o(2)?A 5T+ 5 - meqroyy)
()Ari + = s = (1(0)°ADA WAz + =i = (()°ADD
SoIre[eds 1 ¢ 10 A SoIreeos : g ‘o
7)? NA o - oreg
+ I+
T = (Wb A = (Ao
uorssaxrduwos op jurod np mojine snbijstojorIed €[ op
9INqIN0d e[ Juessuyop o1jurered : d
0 UOTYRINYES 9P NBIAIU : 5/ - ddey
dg. AQNA MWNW VLLV )
= >(®2aho
o=d
: - (1 4 ()1 < = (A | remmousioq
I-d
INd/INV uorpouog NV/INV uorouog oxordwoo urex) OTIPOIN

TABLE 1.1 — Principaux modeles sans mémoire
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Chapitre 1. Systémes de communication sans-fil

1.2.3.2 Modeles avec mémoires

Les séries de Volterra sont de tres bonnes candidates pour la modélisation de tout
systéme non-linéaire stable avec effets dynamiques [39]. Les termes de Volterra peuvent
étre vus comme étant une généralisation de la réponse impulsionnelle dans le cas des
systemes non-linéaires. Cependant, 1'utilisation d’'un nombre élevé de noyaux de Volterra
implique un nombre élevé de coefficients, ce qui complique considérablement la procédure
d’identification paramétrique. Dans certains cas, il est plutot préférable d’utiliser une
décomposition des effets non-linéaires statiques et des effets dynamiques. Il en résulte
différentes configurations selon ’emplacement et la topologie des blocs dans le modele.

Modeles de Hammerstein et de Wiener :  Ces deux modeles sont des cas particu-
liers des séries de Volterra ou 'on sépare la non-linéarité statique de la mémoire [40][41],
comme le montre la figure (1.23).

Vi(n) Fonction u(n) Vi(n)
—— non-lineaire » Filtre h(n) —>
Fyp
(a)
V.(n) y(n) Fonction V(n)

non-lineaire | — »

Fnp,

~~ o Filtre h(n)

(b)

FIGURE 1.23 — Schéma bloc du modele de : (a) Hammerstein, (b) Wiener

— Modele de Hammerstein : Le modele de Hammerstein utilise une fonction non-
linéaire Fly; d’ordre impair 2P + 1 suivie d'un filtre linéaire de type RIF a réponse
impulsionnelle finie h(t) qui représente la mémoire finie du systeme (voir la Figure
(1.23. a)) [42]. En pratique, on l'utilise pour la modélisation en temps discret des
PA, ou 'expression mathématique de la sortie en fonction de I'entrée peut s’écrire
comme suit [42][43] :

P-1
uln) = Y e [Ve(n) [P Ve(n)
= (1.29)
Vi(n) = b;.u(n — 1)
1=0
d’ou la relation finale :
N-1 P-1
Vi(n) = bi Y copsr|Ve(n —)[PVo(n — i) (1.30)
i=0 p=0

28



1.2. Chalne de communication sans-fil

avec cgpt1 et b; qui sont des coefficients modélisant 'effet de la non-linéarité et du
filtre, respectivement.

— Modele de Wiener :Le modele de Wiener présente le méme schéma que le modele
de Hammerstein mais avec une inversion des positions des blocs, ou la non linéarité
statique est précédée par le filtre linéaire (voir la Figure (1.23. b)). Ce modele utilise
un filtrage linéaire du bloc h(t), pour la représentation de la mémoire finie, suivi
de la fonction non-linéaire Fy; d’ordre 2P 4+ 1. La relation de la sortie en fonction
de I'entrée peut s’écrire :

P-1 N-1 2P N1
Vi) = > copn | biVen—d)| > bVe(n — i) (1.31)
p= i=0 i=0

Ce modele prend en compte plus de termes que le modele d’Hammerstein ou le mo-
dele MP. Par contre la dépendance non linéaire des parametres rend leur extraction
beaucoup plus difficile.

— Modele Wiener-Hammerstein et Hammerstein-Wiener :Ces deux modeles
combinent les deux structures du modele Hammerstein et Wiener, en placant le
filtre linéaire de chaque coté de la non-linéarité statique dans le cas du modele
Wiener-Hammerstein (voir la Figure (1.24. a)) ou la non-linéarité statique de
chaque c6té du filtre linéaire dans le cas du modele Hammerstein-Wiener (voir
la Figure (1.24. b)).

V.(n) u(n) Fon.ctior.l u(n) Vi(n)
———| Filtre hy(n) non-lineaire > Filtre hy(n) —>
Fyp,

(a)
V((n) FOII.CtIOI:l y(n) y(n)’ FOII.CtIOI.l Vs(n)
— | non-lineaire » Filtre h(n) non-lineaire —»
Flw'L Fy, L

(b)
FIGURE 1.24 — Modele de (a) Wiener-Hammerstein (b) Hammerstein-Wiener

Modeéle polynomial avec mémoire (MP : Memory Polynomial model) : Les
modeles polynomiaux avec mémoire sont parmi les modeles les plus utilisés dans la lit-
térature pour décrire le comportement des dispositifs non-linéaires en particulier ’am-
plificateur de puissance. Il sont connus pour leur simplicité, en permettant notamment
d’intégrer des effets de mémoire dans le modele polynomial non-linéaire [42][44]. Ils com-
prennent plusieurs branches contenant des retards z~! et une fonction polynomiale P;,
comme illustré sur la Figure (1.25), ou tous les polynoémes ont le méme degré. La relation
mathématique de la sortie en fonction de l'entrée s’écrit [43][45] :

P N

Vi) = D03 aspen Vel — ) Viln — i) (132)

p=0 =0
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Chapitre 1. Systémes de communication sans-fil

Ce modele est simple a identifier, en raison de sa linéarité par rapport aux parametres.

Fonction
non-linéaire

P

Ve(t)

A

| P,

\

FIGURE 1.25 — Modele polynomial avec mémoire

Modeéle polynomial a effet mémoire généralisé (GMP) :  Le modele GMP (Ge-
neralized Memory Polynomial model) est un modele largement utilisé pour ses avantages
en termes de compromis entre la précision et la complexité. Il a été proposé par [43] et
obtenu en introduisant des termes croisés a un modele MP simple (eq. 1.32), ce qui le
rend plus complexe mais avec de bonnes performances comparativement au modele MP.
Sa relation en bande de base est :

Pi—1N;—1
‘/3( Z Zapz e |V(TL—Z)‘
p=0 =0
P>—1 No—1ki1—1
+Z DY bpagVeln = )| Ve(n — i — j)P
=0 =0 j=0
P371N371k271

Y Y V= Valn— i+ ) (1.33)

p=0 i=0 ;=0

avec p l'indice de non-linéarité et 7, j les indices de mémoire. a,;, b,;; et c,;; sont les
coefficients complexes correspondant aux non-linéarités et aux profondeurs de la mémoire.
Ce modele offre des degrés de liberté supplémentaires correspondant aux non-linéarités
et aux profondeurs de la mémoire dans les termes en retard et en avance. Son principal
avantage est sa linéarité par rapport aux coefficients a,;, by, ; et ¢,;; a identifier, ce qui
permet 'utilisation des Moindres Carrés [46].
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1.2. Chalne de communication sans-fil

1.2.4 Canal de transmission

Dans les systemes sans-fil, le signal RF se propage dans l'air (canal de transmission) sous
forme d’ondes électromagnétiques. Dans cette section, nous allons présenter les différents
effets du canal de transmission et quelques types de canaux souvent utilisés dans la litté-
rature pour décrire le comportement réaliste d’un canal RF.

Lors de la transmission des données, le signal sera affecté par différents phénomenes liés
au canal de transmission comme les évanouissements, les multi-trajets, le bruit, etc. Les
phénomenes d’évanouissement peuvent étre globalement classés en deux types [47][48] :
I’évanouissement a grande échelle et ’évanouissement a petite échelle. Dans la Figure
(1.26), nous présentons une classification des canaux a évanouissement [48].

Canal a
évanouissement
| |
Evanouissement a Evanouissement a
grande échelle petite échelle
| | | |
Affaiblissement Effet d . . .
. et ae [Multi-trajetd Variance de temps
sur le trajet masque
Sélectif en Evanouissements Evanouissement Evanouissement
fréquences uniformes lent rapide

FIGURE 1.26 — Classification des canaux a évanouissement

Un évanouissement a grande échelle se produit lorsque le mobile se déplace sur une grande
distance par exemple, une distance de l'ordre de quelques dizaines de fois la longueur
d’onde. Il implique la perte du signal sur le trajet en fonction de la distance et des effets
de masque d’objets de grande taille, tels que les batiments. L’effet de masque est un
processus d’évanouissement lent, caractérisé par la variation de l'affaiblissement sur le
trajet médian entre ’émetteur et le récepteur dans des emplacements fixes.

L’évanouissement a petite échelle représente les fluctuations rapides de la puissance du
signal regu sur de courtes distances. Ces fluctuations font référence a la variation rapide
des niveaux de signal due aux interférences constructives et destructives de plusieurs
trajets de signal (trajets multiples). Les phénomenes de sélectivité spatiale, fréquentielle
et temporelle caractérisent les évanouissements a petite échelle.

La Figure (1.27) représente la puissance regue en fonction de la distance et illustre les deux
types d’évanouissements. Sur cette courbe, on peut constater la décroissance moyenne de
la puissance en fonction de la distance, les fluctuations lentes (a grande échelle) et les
affaiblissements rapides (& petite échelle).
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Décroissance moyenne m m m =

Fluctuations lentes svivees

/ Fluctuations rapides

Puissance du signal (dBW)

Distance (échelle logarithmique)

FIGURE 1.27 — Evanouissement petite et grande échelle de la réponse du canal

Multi-trajets : Dans un canal de propagation a trajets multiples, le signal transmis
arrive au récepteur par plusieurs échos (voir la Figure (1.28)). On retrouve donc dans
le signal regu les effets de la réflexion, la diffraction et la diffusion, mécanismes liés en
général a des caractéristiques de terrain comme les obstacles (les murs, les toits, les voi-
tures, les arbres, les personnes, etc). Les multi-trajets sont importants a étudier dans les
communications mobiles, étant donné que les émetteurs sont généralement situés a faible
altitude et entourés d’obstacles. Les récepteurs étant généralement omnidirectionnels, un
grand nombre d’échos se retrouve dans le signal capté [26][48].

Transmis

| i
iy L g A

Réflexion

Diffusion

FIGURE 1.28 — Illustration des multi-trajets
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1.3. Impact de 'amplificateur sur les transmissions

Un canal multi-trajet est présenté par sa réponse impulsionnelle donnée par :

N-1
hit,7) = Y ai(t)-6(r = 7(t)) (1.34)
i=0
ou d représente I'impulsion de Dirac, N le nombre de trajets suivis par 'onde, 7; le retard
et a; le gain complexe associés au i°™° trajet.

1.3 Impact de 'amplificateur sur les transmissions

Dans les systéemes de communications sans-fil, le signal subit plusieurs distorsions et
dégradations, dues principalement aux composants analogiques du front-end et au canal
de propagation. Dans cette section, nous allons définir différentes grandeurs et métriques
utilisées pour quantifier ces distorsions. Dans notre cas, ces métriques nous permettront
d’évaluer les performances des dispositifs de corrections pour ’amélioration du rendement
des amplificateurs de puissance.

1.3.1 Criteres et métriques
1.3.1.1 Rapport d’intermodulations

L’'un des importants parametres pour quantifier la dégradation du signal introduit
par 'amplificateur de puissance est le rapport d’intermodulation, comme on 1’a montré
précédemment. Ce rapport est obtenu par 'utilisation de deux canaux adjacents générés a
partir d’un signal 2-tons (bi-porteuses) constitué de deux fréquences f; et fo. La réponse
de Pamplificateur obtenue dans le domaine fréquentiel est illustrée dans la Figure (1.29).

A

IMP
IMP

Amplitude

i fo
2hi—fr 2=
FI1GURE 1.29 — Réponse de 'amplificateur a un signal bi-porteuses

La combinaison linéaire des deux fréquences f; et fo va générer de nouvelles raies présen-
tées par les distorsions d’intermodulation (IMD : Inter-Modulation Distortion), qui sont
plus génantes dans le cas des IMD impaires (I M3 et [ Ms), a cause de leur proximité avec
les composantes fondamentales, ce qui rend toute opération de filtrage tres critique.
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Chapitre 1. Systémes de communication sans-fil

Pour quantifier ces distorsions d’intermodulation, on définit le rapport d’intermodulation
d’ordre 3, noté C'/I3, comme le rapport de puissances entre les raies porteuses (ry et o) et
les raies d’intermodulations (IMS (gauche) et IMP (Droit)). Concrétement, le rapport
C'/13 peut s’écrire de la maniere suivante :

C/I;(dBe) = 10 x logao ri[* + [raf” (1.35)
[IME|? + [IMZ]?

De la méme maniere, il est possible de définir également le rapport d’intermodulation
d’ordre 5 (C'/I5).
1.3.1.2 ACPR (Adjacent Channel Power Ratio)

L’ACPR (Adjacent Channel Power Ratio) permet de mesurer dans le domaine fréquen-
tiel la non-linéarité de ’amplificateur de puissance en quantifiant les remontées spectrales
causées dans les canaux adjacents (Figure (1.30)).

)

I TYSTYTICTTEY SppEpyuppup RESN S B
IO I (LTI Tr e

wn
I TEIERTE) CIIEIEH TIE ot ERIEIE TERIEIE] SRRt

Densité Spectrale de Puissance (DSP)

Fréquence

FiGURE 1.30 — Calcul de 'ACPR

Pour un signal large bande, son expression est définie par le rapport entre la puissance
dans la bande principale By, et les deux puissances dans les bandes adjacentes droite et
gauche notées respectivement By, et By,. Elle est donnée par la relation suivante :

2 [, DSP(f)df
S5, DSP(P)AS + [, DSP()df

Lorsque 'amplificateur présente des effets mémoires prononcés, la réponse fréquentielle de
I’amplificateur devient asymétrique avec des remontées spectrales différentes entre les deux

ACPR = (1.36)
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1.3. Impact de 'amplificateur sur les transmissions

bandes adjacentes. Dans ce cas, il devient pertinent de quantifier ’ACPR pour chaque
bande adjacente.

1.3.1.3 EVM (Error Vector Magnitude)

L’EVM permet de mesurer les non-linéarités de 'amplificateur dans le domaine tempo-
rel en quantifiant la déformation de la constellation. Il s’agit ici de comparer les enveloppes
complexes émises et reques dans le format /() (composantes en phase et en quadrature).
Les écarts en phase et en quadrature permettent d’évaluer les effets non-linéaires de I’am-
plificateur (non-linéarité et effets mémoires) et le bruit du canal. Cette métrique permet
aussi de constater le respect des normes de communication imposées par les organismes
de télécommunications. Dans la Figure (1.31), on présente le principe de calcul de 'EVM
pour un point de la constellation.

Q
| G Tecl
Qurr EVM

IQ messuré

Chp e .

emis

1Q de référence

—_— I l———
Eerr

FiGURE 1.31 — Calcul de 'EVM

La formule généralement employée pour le calcul sur N symboles complexes C} est la
suivante :

N
% Zk:l |Ck‘émis - C1]€1re(;u|2

N
% Zkzl ’Okémjs |2

EVM (%) = 100+ (1.37)

1.3.1.4 TEB (Taux d’Erreur Binaire)

La probabilité d’erreur par bit, ou taux d’erreur binaire (TEB), est un critére important
pour I’évaluation des performances de tout systeme de communication numérique. Ce
parametre est utilisé pour calculer le taux d’erreur entre les bits de la séquence émise

notée b;, . et la séquence regue by, tel que [21] :
m m
Z Nombre d’erreurs Z(biémis D birecu)
TEB = = = = 1.38
Nombre de bits transmis m (1.38)
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avec m le nombre de bits de la séquence et & 'opération XOR (ou exclusif).

Au contraire de 'EVM, le TEB n’est pas un critere d’évaluation de la linéarité a cause
du processus de prise de décision opéré sur chaque symbole apres la démodulation.

1.3.2 Effet de la non-linéarité de ’amplificateur sur la qualité
de transmission

Comme nous l'avions précisé précédemment, ’amplificateur est un élément tres im-
portant dans une chaine de communication avec comme role d’augmenter la puissance
du signal avant I'antenne afin d’atteindre les terminaux malgré les pertes dues au ca-
nal. Cependant, il est lui-méme le siege d’effets non-linéaires statiques et dynamiques qui
dégradent et déforment le signal transmis.

Modulateur
Numérique
o .| Modulateur
Source binaire T OFDM w
AWGN
Séquence ) Démodulateur Démodulateung |
Regue Numérique OFDM

FIGURE 1.32 — Schéma bloc de la chalne de transmission

Ces déformations sont plus prononcées dans le cas des systemes multi-porteuses, a cause
principalement des fortes fluctuations d’enveloppe, i.e. des écarts importants entre les
puissances instantanées et la puissance moyenne. Les courbes de gain et de phase étant
non-linéaires, ces fluctuations affectent les performances du systeme et dégradent sa qua-
lité de transmission en termes de TEB et A’EVM. Pour bien comprendre ce volet, on
présente dans cette section la simulation d’un simple schéma de transmission pour un sys-
teme OFDM (voir la Figure (1.32)), constitué d’une source binaire pseudo-aléatoire, suivie
d’un modulateur numérique utilisant la modulation 16-QAM, un modulateur OFDM avec
64 sous-porteuses et un amplificateur de puissance non-linéaire décrit uniquement par sa
caractéristique AM/AM. Pour la transmission du signal, la chaine inclut aussi un canal
Gaussien AWGN. L’idée principale est de simuler les effets non-linéaires de I'amplificateur

de puissance dans une chaine de transmission. Dans notre cas, nous avons utilisé un am-
plificateur non-linéaire modélisé par un modele de MP basé sur des coefficients complexes
qui modélisent les effets mémoires et la non-linéarité, donnés dans le tableau (1.2), avec
un ordre de non-linéarité 2P + 1 = 5 avec P = 2 et une profondeur mémoire N = 1.
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‘ ‘ Values ‘
a1 -3,1+2,93j

o1 -2,86.10714-2,19.107 %5
aos | 5,15.107%-4,2.1072)

ars | 7,58.107%-4,34.10°%)
aos | -3,49.107742,75.10%
15 | -4,93.107°+1,37.107°

TABLE 1.2 — Parametres du modele MP

Les signaux bande de base qui ont permis d’identifier ce modele par Moindres Carrés
[81, 82] sont issus des mesures de 'amplificateur SZP-2026Z (2.2GHz a 2.7GHz, 2W InGaP
RF PA) de RF Micro Devices, con¢u pour les équipements IEEE 802.11.
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FIGURE 1.33 — Caractéristique AM/AM du modele MP

La puissance d’entrée au point de 1 dB de compression est P, ,,= 20 dBm, obtenue a partir
de la caractéristique AM/AM présentée dans la Figure (1.33). Ce point est considéré
comme étant le point de référence utilisé pour la définition du recul en entrée (IBO). Pour
un point donné de puissance P,, on peut donc définir le recul par rapport a la compression
tel que :

IBO (dB) = P,

€1dB

— P, (1.39)
L’illustration de l'effet de la non-linéarité du PA est présentée sur la Figure (1.34) qui

montre les constellations pour différents points de puissance (IBO égal a 4dB, 2dB,
—2dB et —4dB), ceci en I'absence du canal de transmission. Le choix de ces valeurs
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FIGURE 1.34 — Impact de la non-linéarité de 'amplificateur sur la constellation

d’IBO permet d’observer les effets non-linéaires de I’amplificateur de puissance en partant
de la zone linéaire jusqu’a la zone de saturation.

On observe donc des dispersions différentes des points de la constellation selon le point
de fonctionnement. On remarque aussi que cette dispersion est significative lorsqu’on est
en zone de saturation (IBO=-4dB), qui correspond aussi & la zone de haut rendement.
Les effets non-linéaires du PA compliquent donc le fonctionnement du démodulateur a la
réception et introduisent des erreurs de transmission, soit une dégradation de la qualité
de service.

Pour bien comprendre cet aspect, nous avons calculé le TEB et 'EVM en incluant le
canal de propagation pour plusieurs valeurs du SNR en utilisant I’amplificateur dans trois
zones : linéaire pour 9 dB de IBO, compression pour 0 dB et saturation pour —4 dB (Figure
(1.35)).

D’apres les résultats obtenus, on constate une forte dégradation du TEB et de 'EVM
pour un fonctionnement en zone de saturation (IBO= —4dB). Les effets de "amplifica-
teur peuvent étre observés pour les forts SNR (& partir de 12dB) ou 'on remarque des
dégradations d’environ 8% d’EVM et de deux décades du TEB.
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FI1GURE 1.35 — Impact du recul en puissance sur la réduction des effets non-linéaires

Afin de se rendre compte des effets sur la réponse fréquentielle pour un signal de 20 MHz
de bande, la Figure (1.36) donne le spectre du signal amplifié pour les trois zones de
fonctionnement de 'amplificateur (linéaire, compression et saturation).

Ces réponses montrent ’apparition de remontées spectrales sur les canaux adjacents dont
le niveau sont plus significatifs pour le fonctionnement a —4 dB d’IBO. Ce type de fonc-
tionnement n’est bien str pas souhaitable en pratique a cause des perturbations sur les
autres transmissions proches de la bande.
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FIGURE 1.36 — Spectres de sortie pour plusieurs IBO

En conclusion, 'amplificateur de puissance détériore le signal a transmettre, principa-
lement dans le cas des systemes OFDM qui présentent une forte dynamique d’enveloppe
du signal (fort PAPR). Les effets de distorsions non-linéaires déforment le signal et dé-
gradent de la qualité de transmission. Comme solution, le recul en puissance permet de
réduire ces distorsions ce qui implique 'utilisation de I’amplificateur dans sa zone linéaire,
au prix d'une dégradation du bilan énergétique de 1’émetteur.

D’autres solutions alternatives ont été proposées dans la littérature avec comme objectif
d’obtenir un bon compromis linéarité/rendement. On retrouve donc :

— Les techniques de linéarisation qui consistent a intervenir soit directement au niveau
composant électronique ou en utilisant des techniques de traitement du signal [49].
Parmi ces techniques, on peut citer la technique de pré-distorsion numérique (DPD :
Digital Pre-Distortion) qui consiste a déformer le signal original par une fonction
qui compensera les distorsions de "amplificateur [42].

— Les techniques d’amélioration du rendement comme la réduction du PAPR du si-
gnal avant amplification [50][51]. Ceci permet de se rapprocher de la zone de com-
pression, tout en optimisant le bilan énergétique de 'amplificateur de puissance.

1.4 Etat de l’art des techniques de réduction du PAPR

Plusieurs techniques de réduction du PAPR dans la modulation multi-porteuses (prin-
cipalement OFDM) ont été proposées dans la littérature. Ces techniques sont classées en
trois types [28] : les techniques d’ajout de signal, les techniques de codage et les techniques
probabilistes.
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1.4. Etat de Iart des techniques de réduction du PAPR

1.4.1 Les techniques d’ajout de signal

Ces techniques ont comme principe général d’ajouter du signal appelé "signal de réduc-
tion du PAPR” au signal original, dans le but d’atténuer au maximum les fortes variations
d’amplitude du signal OFDM.

Le Clipping : L’approche la plus simple pour réduire les pics d’amplitude des signaux

multi-porteuses consiste a écréter 'amplitude du signal a un seuil prédéfini [27], avant le
passage a l'étage d’amplification (voir la Figure (1.37)). Ceci est effectué en bande de base
a I'aide d’un limiteur d’enveloppe. Cette technique dite "Clipping” peut étre vue comme
une technique d’ajout de signal d’apres D. Guel dans [28].

(a) (b)

FIGURE 1.37 — Signal avec la technique Clipping (a) Avant (b) Apres

En terme mathématique, il s’agit donc d’écréter la valeur absolue du signal lorsque cette
dernieére dépasse le seuil Ay;,, en gardant la méme phase, telle que :

s(t) = (1.40)
Aei@®) z(t)] > A

avec s(t) le signal résultant et ¢(x(t)) la phase du signal x(t).

Malgré sa simplicité d’utilisation, I'écrétage appliqué par la technique clipping, provoque
des distorsions au niveau du signal, considérées comme une source supplémentaire de
bruit non-linéaire, ce qui dégrade le TEB [52]. Pour résoudre ce probleme une extension
de la technique clipping est présentée dans la littérature nommée clipping-filtering. Cette
technique consiste a filtrer le signal obtenu apres le clipping, en utilisant un filtre (LPF :
Low-Pass Filter) dans le but de réduire le bruit généré lors de la réduction du PAPR.

La technique "TR” (Tone Reservation) : Cette technique a été présentée pour

la premiere fois par J. Tellado [29]. Elle consiste a ajouter un signal de correction s, (t)
permettant la réduction du PAPR du signal OFDM z(¢) tel que :
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PAPR(2(t) + seor(t)) < PAPR(x(t)) (1.41)

Le signal de correction s, (t) sera calculé en utilisant des méthodes d’optimisation [29][53][54][55]
puis ajouté au signal original (Figure (1.38)). Ceci revient donc a déplacer les points mo-

dulés du symbole OFDM d’un écart qui permet 'obtention d’un signal temporel avec un
PAPR plus réduit.

x(t)
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FIGURE 1.38 — Principe de la TR

Plusieurs travaux, ont été menés pour développer et améliorer les performances de cette
technique [56][57][58][59] :

— Réduction de la dégradation du débit par I'utilisation des sous-porteuses nulles dis-
ponibles dans la plupart des standards de communication. Ceci évite la transmis-
sion du signal de correction sur les sous-porteuses dédiées aux données, et permet
de diminuer ainsi la dégradation du débit et assure la compatibilité descendante
de la méthode. Les sous-porteuses nulles ayant pour role principal de contenir le
spectre du signal dans le masque du standard, cette méthode aboutit a un élargis-
sement systématique de la réponse fréquentielle. Dans [60], application de cette
méthode a permis d’obtenir un gain de PAPR de 4,5dB qui correspond a une
amélioration de 9 % de rendement, sur les signaux WLAN tout en répondant aux
spécifications fréquentielles du standard.

— Utilisation de techniques d’optimisation plus performantes que le gradient standard
qui permettent d’accélérer la recherche de 'optimum, comme les algorithmes qu’on
retrouve dans [60]. Cependant, 'implémentation de ces algorithmes est complexe.
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1.4. Etat de Iart des techniques de réduction du PAPR

La technique "ACE” (Active Constellation Extension) :

La technique "Active Constellation Extension” (ACE) est une technique d’ajout de signal
qui était proposée par A. Gatherer et M. Polley dans [61] pour la réduction du PAPR. Son
principe est d’étendre les points de la constellation originale afin que le signal résultat soit
de faible PAPR. Contrairement a la TR, ’ACE utilise les sous-porteuses de données pour
transmettre le signal de réduction du PAPR, afin d’éviter la dégradation du TEB. A la
réception, le signal sera récupéré en utilisant le concept de "région admissible” en fonction
de la constellation utilisée (voir la Figure (1.39)) [62], [63]. Chaque symbole (z(t) 4 Seor (1))
doit donc respecter sa zone de décision pour qu’a la démodulation, le symbole recu puisse
étre estimé en utilisant le critere du maximum de vraisemblance.

Q T Q T Crl+ Skeor
Cr + Skeor

Cy
C
t—=e0 [} [} *——= o
I I
t—=e [ ] [ ) o—TO

R e

FIGURE 1.39 — "Régions admissibles” pour les constellations (a) 4-QAM (b) 16-QAM

L’ACE sous toutes ses variantes [64][65], présente une tres faible réduction du PAPR dans
le cas des modulations numériques a grand nombre d’états (M>16) a cause de la limitation
des régions admissibles. En d’autres termes, cela conduit a une limitation du nombre de
possibilités pour I'ajout du signal de réduction. Aussi, elle présente une augmentation de
la puissance moyenne du signal a transmettre. Ceci est un critere important lorsqu’on
utilise les méthodes d’ajout du signal.

1.4.2 Les techniques de codage

Les techniques de codage sont des techniques tres connues dans la littérature et utilisées
généralement pour améliorer la qualité de transmission des systemes de communication.
Elles ont été appliquées pour la réduction du PAPR pour la premiere fois par J. Wilkinson
dans [66], qui propose l'utilisation du codage en bloc dans un objectif d’exploiter la re-
dondance introduite, non seulement dans la correction d’erreurs, mais également en tant
que moyen pour réduire le PAPR. La Figure (1.40) présente le principe général avec un
bloc permettant la sélection du codage permettant pour obtenir le PAPR le plus faible.
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FIGURE 1.40 — Schéma conceptuel d'un systeme de réduction du PAPR par codage

On peut aussi citer la technique du treillis Shaping présentée par H. Ochiai dans [67], ou
il propose un nouveau schéma de codage pour la réduction de la puissance moyenne et du
PAPR dans les modulations OFDM. Cette technique est basée sur I'utilisation des bits de
mise en forme (Shaping bits), qui sont générés en dépendance avec la séquence de données
a lentrée du shaping et au treillis du code convolutif utilisé.

1.4.3 Les techniques probabilistes

Les techniques probabilistes sont des techniques qui utilisent initialement le principe com-
binatoire afin de générer plusieurs possibilités, parmi lesquelles sera sélectionnée celle qui
donne le plus faible PAPR. Elles sont aussi dites techniques adaptatives, pour leur pro-
cessus d’adaptation en fonction de chaque symbole OFDM afin de fournir un PAPR aussi
faible que possible. Parmi ces techniques en peut citer les techniques SLM et PTS :

La technique Selected Mapping (SLM) :

La technique SLM repose sur 'idée de mapper le vecteur de données X,, = [CoC}- - - Cy_1]
de telle maniere a générer plusieurs ensembles de signaux suffisamment différents, puis a
sélectionner le plus favorable pour la transmission. Son principe est présenté dans la Figure
(1.41), ou les différents blocs candidats sont obtenus par la multiplication de la séquence
de données issues de la modulation numérique, par Q différentes séquences de phases
pseudo-aléatoires b, = [e/¥7 e¥i - .. eiva’ 1. Apres la modulation OFDM, on procede A la
sélection de la séquence qui présente le plus faible PAPR en utilisant un bloc de sélection
a la sortie [68][69].

Cette technique présente de meilleures performances en terme de réduction du PAPR
avec 'inconvénient majeur de la transmission d’une information complémentaire (SI : side
information) au récepteur. Cette information doit étre parfaitement transmise car elle est
relative au vecteur de phase utilisé pour permettre la démodulation et la reconstruction
des données. H. Breiling a proposé une solution a ce probléme dans [70], en présentant
une nouvelle version de la technique SLM nommée "SLM Blind”. Un autre inconvénient
est le nombre de calculs et d’opérations pour la sélection de la séquence optimale.
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FIGURE 1.41 — Schéma bloc de la technique "Selected Mapping”

La technique Partial Transmit Sequences (PTS) :

Cette technique s’inscrit dans la continuité de la technique SLM. Elle a été présentée par
S.H Muller et J.B. Huber dans [70][71] et consiste a tronquer la séquence des données de
N sous-porteuses en M blocs disjoints de N/M sous-porteuses (Figure (1.42)). Chaque
bloc sera pondéré par un vecteur ¢ de v phases apres 'opération de 'IFFT pour former
le signal avec le plus faible PAPR.
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FIGURE 1.42 — Schéma bloc de la technique "Partial Transmit Sequences”

Malgré ces performances en terme de réduction du PAPR, la PTS présente plusieurs
inconvénients tels que la complexité de calcul qui augmente avec le nombre de sous-
porteuses, de phase et de blocs utilisés. En effet le nombre de combinaisons est égal v et
dépend donc du nombre de blocs créés et du nombre de phases utilisées par chaque vecteur
de pondération. Comme la méthode SLM, I'inconvénient reste toujours la transmission
du SI afin que le récepteur puisse identifier la séquence optimale en terme de PAPR.
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1.4.4 Classification des techniques

Apres avoir passé en revue plusieurs techniques, il est possible désormais de les classifier
également en fonction des parametres suivants :

— Compatibilité descendante : La compatibilité descendante est un parametre

qui s’énonce de la fagon suivante : on dit qu'une technique de réduction du PAPR
est a compatibilité descendante, si elle ne nécessite aucune modification au niveau
du récepteur. Il n’y aura pas de compatibilité descendante dans le cas contraire.
Par exemple, pour le cas des deux techniques TR et ACE;, le signal ajouté a I’émis-
sion, utilisé pour la réduction du PAPR n’implique pas de traitement spécifique
a la réception. Ceci n’est pas le cas pour les techniques probabilistes et de co-
dage, qui nécessitent ’application de fonctions inverses a la réception pour le cas
des techniques de codage, ou la transmission du S.I dans le cas des techniques
probabilistes.

Dégradation du TEB : Dans certaines techniques, la réduction du PAPR pro-
voque la génération de distorsions au niveau de la bande utile du signal, c’est le cas
des techniques de distorsion (exemple : technique du clipping). En effet I’écrétage
du signal résulte une perte des données, ce qui dégrade le TEB.

Diminution du débit utile : comme précisé précédemment, dans le cas des tech-
niques SLM et PTS, le récepteur a besoin d’informations sur les vecteurs de pon-
dération utilisés pour la réduction du PAPR. Ceci nécessite la transmission d’une
information complémentaire (S.7), ce qui diminuera le débit utile de la transmis-
sion.

Complexité : La complexité est un parametre tres important pour la conception
des techniques de réduction du PAPR. Il est tres important pour certaines appli-
cations pratiques de type "temps réel”, ou la complexité des algorithmes mis en
ceuvre doit étre bien évaluée.

A partir de ces parametres, il est possible de classifier les différentes techniques de réduc-
tion du PAPR selon la Figure (1.43). Cette classification n’est bien str pas unique [28] et
résulte des criteres énumérés précédemment.
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FI1GURE 1.43 — Classification générale des techniques de réduction du PAPR
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1.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les principales caractéristiques d’une chaine de
communication sans-fil et ses différents éléments analogiques et numériques. Nous avons
donné les différents traitements appliqués a I’émetteur pour I'obtention du signal a trans-
mettre. Aussi, nous avons présenté les différentes sources de distorsions qui affectent le
signal lors de la transmission. Parmi ces sources, nous nous sommes focalisés sur I’amplifi-
cateur de puissance qui est un élément critique en terme de consommation et non-linéarités
dans la chaine de communication. Le compromis linéarité/rendement est un axe de travail
tres important dans cette these.

Les non-linéarités statiques et dynamiques de ’amplificateur de puissance sont considérées
comme une source importante de dégradation des performances du systeme d’émission,
plus particulierement dans le cas des signaux a enveloppe fortement variable comme les
modulateurs OFDM. Afin d’améliorer la qualité de transmission, il est nécessaire de mettre
en ceuvre une solution efficace pour éviter ces dégradations. Dans notre travail, nous
avons choisi la solution qui consiste a appliquer des traitements sur le signal avant son
amplification, en utilisant des techniques de réduction de PAPR.

Notre positionnement est donc de proposer de nouvelles techniques de réduction du
PAPR qui répondent aux différents criteres de classification présentés précédemment,
toujours dans le but de fournir la meilleure qualité de service ou encore la maintenir
dans certains cas. Les méthodes de réduction du PAPR sont principalement basées sur
I'utilisation des éléments les plus proches du systeme OFDM. La méthode TR par exemple
utilise, par voie de retour, les sous-porteuses libres pour générer le signal de correction.
La SLM et la PTS s’appuient sur un choix judicieux parmi plusieurs signaux issus du
modulateur OFDM pour en extraire celui qui présente le PAPR le plus faible. Le premier
objectif de cette these est de prendre exemple sur la technique SLM pour proposer un
nouveau dispositif pour la réduction du PAPR. Les améliorations sont détaillées par la
suite et seront évaluéespar simulation et en expérimentation avec le standard WLAN
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Chapitre 2

Optimisation des performances de la
technique d’entrelacement pour la

réduction du PAPR

2.1 Introduction :

Les fortes fluctuations d’enveloppe des signaux OFDM ont une grande influence sur les
performances des dispositifs non-linéaires du front-end RF, principalement ’amplificateur
de puissance. Ce dernier est présenté comme étant 1’élément le plus critique dans une
chaine de communication, en matiere de consommation d’énergie et de non-linéarités [36].
Toutefois, il est possible d'utiliser ’amplificateur de puissance dans sa zone linéaire afin
d’éviter les distorsions au prix d’une dégradation du bilan énergétique du systeme.

Comme présenté au chapitre précédent, une des solutions possibles est la réduction du
PAPR afin de limiter le recul en puissance et rendre le signal invulnérable aux non-
linéarités de I'amplificateur. Dans cette partie, on se focalise sur les techniques proba-
bilistes, principalement la technique SLM [68], qui présente des bonnes performances en
terme de réduction du PAPR. Les inconvénients sont la nécessité de transmission d’in-
formations auxiliaires (S.I : Side information) et le volume de calcul. Pour remédier a ces
problemes, diverses solutions ont été proposées dans la littérature telles que : SLM Blind
[70], SLM with coding scheme [72], etc. L’objectif de cette partie est de proposer une
version optimisée de la technique SLM qui devrait répondre aux différentes spécifications
des systemes de communication sans-fil.

Ce chapitre sera organisé comme suit : dans un premier temps, le principe de la
technique SLM sera détaillé avec ses avantages, ses inconvénients et les solutions proposées
dans la littérature. Ensuite, la technique élaborée dans le cadre de cette these sera abordée
et développée. On détaillera le principe appliqué, ses avantages, est une évaluation réalisée
par simulation. Enfin une étude expérimentale sera présentée afin de valider les résultats
de simulation.
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2.2 Analyse et étude de la technique SLM

La technique SLM fait partie des techniques de rotation de phase qui visent a modifier
la phase des symboles de sous-porteuses avant la modulation OFDM, afin de diminuer
leur PAPR. Elle a été présentée en détail pour la premiere fois par R.W. Bauml dans [69].
Le concept est le suivant : a partir d'un symbole OFDM donné, () autres symboles sont
générés S,7, q de 1 a @, statistiquement indépendants, véhiculant la méme information,
pour sélectionner la séquence avec le PAPR le plus faible pour la transmission.
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FIGURE 2.1 — Schéma bloc de la technique SLM pour la réduction du PAPR

Comme illustré sur la Figure (2.1), les @) séquences OFDM sont générées par une multipli-
cation élément par élément de X, par () différentes séquences de phases pseudo-aléatoires
b, = [e7¥a0) e¥a)  ei¥a(N=D)] Fn sortie, chaque élément du nouveau symbole OFDM,

, (b , )
noté XT(L q), sera calculé comme suit :

X)) = Xou(k) - by()
= (O - e?a®) (2.1)

aveck=0--- N —1.

En pratique, les phases 1,(k) ne sont pas aléatoires et sont choisies multiples de 7/2 afin
d’obtenir les séquences X0 partir de X, par une simple inversion des symboles modulés
et éviter ainsi toute multiplication. Ceci réduit la complexité du systeme.

Chaque bloc a une longueur N et transmet les mémes informations que la séquence de
données d’origine X,, et ce dernier est donc inclus dans I’ensemble des blocs candidats.
L’application de 'IFFT sur chaque nouveau bloc X, peut s’écrire sous la forme :

i

S1 ="y I (2 tah) (2.2)
0

B
Il
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Le signal résultant est caractérisé par le PAPR, déduit de la formule suivante :

ql|2
ogzlga]\%—l ‘S"’

PAPR
ESuP] ’

g=1,2,...Q (2.3)

ap = 10. log;,

Les PAPR de chaque séquence étant disponible, un bloc de sélection est inséré pour choisir
la séquence qui présente le plus petit (Figure (2.1)) tel que :

Sy, = SI avec : argmin(PAPR)<,<9 = PAPR, (2.4)

Pour que le récepteur puisse récupérer la séquence de données originale, les informations
(index q) relatives a la séquence de phases sélectionnées b,, doivent étre transmises sous
forme d’informations auxiliaires (S.I), ce qui nécessite log,(Q) bits d’information pour
chaque séquence. Le choix du nombre () de séquences est donc important et doit répondre
au compromis complexité du systeme et capacité de réduction du PAPR.

Ce concept de rotation de phase peut-étre aussi réalisé sous deux formes : la premiere
consiste a appliquer un entrelacement aléatoire sur la séquence de données comme pro-
posé dans [72] et la deuxiéme par 'utilisation des séquences de Walsh ou Hadamard
comme suggéré dans [73]. Toutes ces propositions, permettent de réduire le PAPR & un
niveau significatif d’environ 5dB. Il reste cependant des points critiques a prendre en
considération, tels que :

— La transmission de 'information auxiliaire (S.I) sur un nombre de bits qui croit
avec 'augmentation du nombre de possibilités (), ce qui aura un effet sur le débit
du signal.

— La protection indispensable de I'information auxiliaire contre les effets du canal de
transmission qui peut introduire des erreurs, et par conséquent des problemes lors
de la reconstruction du signal de données au niveau du récepteur.

— La complexité de calcul, généralement liée a la génération des séquences S¢. Etant
donné que cette opération implique 1'utilisation de Q IFFT blocs, pour assurer la
transformation de toutes les séquences candidates en domaine temporel.

Plusieurs solutions ont été proposées dans la littérature pour remédier a ces problemes,
parmi lesquelles on peut citer la SLM-Blind qui est présentée sous plusieurs formats et
destinée a résoudre le probleme de la sécurisation du S.I. Par exemple, dans [70][74] les
auteurs proposent un nouveau schéma, pour la technique SLM, basé sur 'utilisation d’un
bloc de brouillage constitué dun registre a décalage avec D mémoires et comportant une
branche de retour. Ce bloc fonctionne en utilisant des étiquettes a, contenant du S.I,
générées et concaténées avec la séquence de données B? (insérée comme préfixe), pour
mener le bloc de brouillage a des états différents de 1’état initial. En sortie, les séquences
B4 seront codées, entrelacées, modulées et transformées dans le domaine temporel afin de
sélectionner la séquence S,,? qui présente le plus faible PAPR (Fig. (2.2. a)). Les deux blocs
de codage et d’entrelacement sont des blocs optionnels exploités pour coder et protéger
les S.I contre les erreurs du canal de transmission.
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FIGURE 2.2 — Schéma Bloc de la technique SLM-Blind avec brouillage (a) Emetteur (b)
Récepteur

Au récepteur (Figure (2.2. b)), la séquence regue Y,, sera démodulée, désentrelacée, déco-
dée et dés-embrouillée en effectuant I'opération inverse du bloc de brouillage avec le méme
principe qui se base sur 'utilisation de registres a décalage, lié a une branche de prédiction.
Si aucune erreur de transmission ne s’est produite, la sortie du dés-embrouillage est un
vecteur concaténé qui contient la séquence de données transmises et le préfixe d’étiquette
qui sera a la suite supprimé pour ne conserver que la séquence de données originale B.
Cette solution présente une complexité de plus par rapport a la version initiale, causée
par les blocs supplémentaires ajoutés, avec une légere amélioration des performances du
systeme. D’autres solutions proposent 1'utilisation des sous-porteuses pilotes pour trans-
mettre les S.I comme dans [75]. Cette solution influence le role des sous-porteuses pilotes
destinées généralement & ’égalisation et/ou a la synchronisation.

Ci-dessus, nous avons décrit le principe de la technique SLM, ses avantages, ses in-
convénients et les solutions apportées dans la littérature pour améliorer ses performances.
Mais malgré ces résultats, elle reste toujours moins fiable pour répondre aux besoins et
aboutir aux résultats souhaités en termes de réduction du PAPR et de complexité. Afin de
contourner ces problemes, nous allons présenter dans la suite une nouvelle version basée
sur I'utilisation de I’entrelacement comme bloc de rotation de phase, selon le méme prin-
cipe que dans [72, 76], mais avec moins de complexité de calcul par rapport a la version
initiale.

2.3 Présentation de la technique d’entrelacement

Généralement utilisée pour le codage, la technique d’entrelacement a pour role de
lutter contre les erreurs en rafales et d’augmenter la capacité de correction du décodeur
comme présenté dans le chapitre 1. Elle a été proposée comme une technique de réduction
du PAPR pour la premiere fois par Jayalath dans [77]. Plus précisément, il a été proposé
d’utiliser I'entrelacement a la place du bloc de rotation de phase pour la génération des
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2.3. Présentation de la technique d’entrelacement

séquences candidates, avant leur transformation dans le domaine temporel.

L’idée est de permuter la séquence de données avec l'utilisation d’un entrelacement par
bit (avant modulation numérique) ou par symbole (aprés modulation numérique) de type
aléatoire, afin de générer les séquences candidates.
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FIGURE 2.3 — Schéma Bloc de la technique SLM avec entrelacement

Par la suite, d’autres travaux ont été présentés dans [72] ou l'auteur présente une com-
binaison des deux techniques SLM et entrelacement pour la génération des séquences
candidates.

Dans ces travaux, la séquence de données apres modulation numérique est dupliquée en
plusieurs copies, avant d’étre introduite dans un bloc de permutation, comme le montre
la Figure (2.3). Ce bloc a pour role de permuter les symboles de chaque duplicata pour
générer les (m — 1)! possibilités d’entrelacement (avec m étant le nombre de blocs a
permuter). Ces séquences seront par la suite transformées dans le domaine temporel.

En effet, avant 'application de I'entrelacement, les symboles de données X = [Cy, (1,

-+, Cn_1] issus de la modulation numérique QAM seront tout d’abord répartis sur m
blocs de taille L = N/m.

L’implémentation de cette permutation peut suivre plusieurs principes. Par exemple, on
peut utiliser 'opération modulo qui permet de mettre dans le méme vecteur tous les
symboles du méme reste. On définit donc le reste r de la division entiere des positions
originales des symboles C}, sur le nombre de blocs m, tel que : r = mod(k, m).
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Ainsi, chaque bloc résultant représentera un ensemble de symboles qui ont la méme valeur
de r. A titre d’exemple, pour un nombre de sous-porteuses N = 16 et un nombre de blocs
m = 4, on obtiendra 4 blocs (ou vecteur X;) de taille L = 4 avec des symboles répartis
selon la Figure (2.4).

[Co, C1, Cy, Cs, Cy, Cs, G, O7, Cs, Cy, Cig, Ch1, Cia, Ch, Cha, Ch5)

Pl =N

= [Cy, C4, Cs, Cio] X1 = [C4,Cs, Cy, Cy5 (Ca, Cs, Chg, Chy] X3 = [Cs,Cr,Chy, Cis]

FIGURE 2.4 — Répartition des symboles modulés selon le reste » pour N =16 et m =4

ou Xy représente I’ensemble des symboles pour r = 0, X; pour » = 1, X5 pour r = 2 et
X3 pour r = 3.

Une fois les 4 blocs X; formés, il seront par la suite permutés par un bloc d’entrela-
cement de m! = 4! =24 branches, afin de générer les séquences. Rappelons que I'objectif
de cette méthode est d’obtenir plusieurs séquences avec différents PAPR, pour les mémes
données binaires. Pour cela, on procédera donc a une permutation des blocs Xj;.

Dans [72], et pour obtenir le minimum de possibilités et en raison du décalage circulaire
de 'TFF'T pour les signaux sinusoidaux, les auteurs ont fixé pour toutes les séquences le
premier bloc a X,. Pour les 3 blocs restants, une permutation selon la table (2.3) est
réalisée, de telle fagon a obtenir 6 séquences uniquement.

Bloc 1 | Bloc 2 | Bloc 3 | Bloc 4

TABLE 2.1 — Table de permutation proposée dans [72]

Ainsi, & partir de cette table de permutation, il y aura (m — 1)! = 3! = 6 branches (au
lieu de 24), qui sont données sur la Figure (2.3).

Tx, = [Xo,X2,X1,X3] Tx, = [Cy,C4,Cs,C1a,C,Cs,Cro, Cra, Ch,Cs5, Cy, C13,C3,Cr7, Cr1, Cis]
Tx, = [Xo,X2,X3,X1] Tx, = [Cy,C4,Cs,Cha,Cs,Cs,Cro,Ci4,Cs,C7,C11,C15,C1, Cs, Cy, Ci3]
Tx, = [Xo,X1,X2,X3] = Tx, = [Co,C4,Cs,Ch2,C1,Cs,Cy,C13,Ca,Cs, Cro, C14, C3,Cr, Ci1, C5]
Tx, = [Xo,X1,X3,X0] Tx, = [Co,C4,Cs,Ch2,C1,Cs,Cy,C13,Cs3,Cr,Ch1, Ci5,Cy, Cs, Cho, Ch4]
Tx, = [Xo,X3,X1,Xo] Tx, = [Cy,C4,Cs,Ci2,C3,C7,C11,C15,Ch,Cs5,Cy,Ci3,Ca, Cs, Cio, Ci4)
TXG = |:X07.X37X2 X1:| TXG = [00704708,012703,07’011,015,02’06’010’014’01’057097013]
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2.4. Optimisation de la technique d’entrelacement

En derniere phase d’utilisation de l’entrelacement, le dernier bloc de chaque séquence
est inversé avant 'application de I'TFFT. Cette version présente moins de complexité par
rapport aux versions initiales des techniques SLM et d’entrelacement. Cependant, elle
offre peu de gain en réduction du PAPR car I’ensemble des possibilités d’entrelacements
ne sont pas exploités. Dans notre étude, on procédera a I’étude de toutes les possibilités
afin de constater les performances de cette technique. Reste aussi la problématique de
la transmission sécurisée des S.I. Du fait de la faible protection des S.I, ces informations
deviennent vulnérables et peuvent étre affectées par le bruit du canal de transmission, ce
qui dégrade considérablement le TEB.

Tx, = [Xo, X2, X1, —X3] Tx, = [Co,C4,Cs,C12,Cs,Cg,Cho,Cra, C1,Cs, Cy, Cr3,—C3, —C7, —C11, —C15)
Tx, = [Xo, X2, X3, —X1] Tx, = [Co,C4,Cs,Cia,Co,Cs,Cg,Cra, C3,C7,Ch1, Cis5, —Cy, —Cs, —Cy, —C13]
Tx, = [Xo, X1, X2, —X3] = Tx, = [Co,C4,Cs,Ci2,C4,C5,Cy, Ci3,C2, Cq, Cho, Cra, —C3, —C7, —Ci1, —Ci5]
Tx, = [Xo, X1, X3, —X] Tx, = [Co,C4,Cs,Ch2,Cy,C5,Cy,Ch3,C3,C7,Ch1, Ci5,—C3, —Cp, —Cho, —Ch4]
Tx, = [Xo, X3, X1, —X] Tx, = [Co,C4,Cs,Ci2,C3,C7,C11,C15,C1, Cs, Cy, Cr3, —Ca, —Cg, —C1o, —C4]
Txy, = [Xo, X3, Xa, —X1] Tx, = [Cy,C4,Cs,Ch2,C5,C7,Ch1,C15,Ca, Cg, Cro, Cra, —C1, —C5, —Cy, —C3]

2.4 Optimisation de la technique d’entrelacement

Compte tenu des inconvénients cités précédemment, la recherche de techniques d’amé-
lioration D'entrelacement fait I'objet de la suite de nos travaux. Notre objectif est de
proposer des solutions pour la rendre plus souple en utilisation, plus adaptative au sys-
teme de communication et plus efficace en termes de performances. Des modifications
seront proposées sur le principe de base présenté dans [72, 77], pour améliorer le gain en
réduction du PAPR et la robustesse dans la transmission des S.I, tout en garantissant les
principaux critéres de communications (EVM, TEB et réponse fréquentielle).

2.4.1 Standard WLAN IEEE 802.11a

Pour nos simulations, nous allons utiliser le standard IEEE 802.11a dont les caractéris-
tiques sont présentées dans le tableau (2.2).

Parametre Valeur

Nombre de sous-porteuses 64 (48 data, 4 pilotes and 12 SPN)
Bande de fréquence [GHz| 5

Largeur de bande [MHz| 20

Modulation 16-QAM

TABLE 2.2 — Caractéristiques du standard IEEE 802.11a

Le standard IEEE 802.11a est une extension de la norme WLAN IEEE 802.11 [78, 79] qui
adopte la technique OFDM comme modulation multi-porteuse avec un nombre de sous
porteuses par symbole égal a N = 64, englobant 48 sous-porteuses pour la transmission

des données utiles, 4 sous-porteuses réservées pour les pilotes et 12 sous-porteuses nulles
(SPN) (voir la Figure (2.5)).
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SPN
6 SPN mi-bande
(BF) Pilote Pilote (DC) Pilote Pilote
fi fo fu fiz fos fas for f32 [33 faa f30 fa0 fan I3 fa feo0 fes Fréquence

SPN (BF): Sous-Porteuses Nulles (Basse Fréquence)
SPN (HF): Sous-Porteuses Nulles (Haute Fréquence)
DC: Composante Continue

FI1GURE 2.5 — Répartition des sous-porteuses OFDM dans le standard IEEE 802.11a

Les parametres de simulation sont présentés dans le tableau (2.3).

Parametre Valeur

Nombre de bits [bits] 4608000

Nombre de symboles OFDM 2000

Nombre de possibilités d’entrelacement :
Cas 1 (m =4) 4] = 24 possibilités
Cas 2 (m =5) 5! = 120 possibilités

TABLE 2.3 — Parameétres de simulation

La chaine de simulation pour I’évaluation de la technique d’entrelacement est présentée
dans la Figure (2.6). Elle est constituée d’une source binaire pseudo-aléatoire pour la
génération des bits de données qui seront modulés en 16-QAM. La répartition avant
entrelacement est réalisée sur des ensembles de m = 4 ou m = 5 blocs, pour la génération
des m ! possibilités (24 possibilités pour m = 4 et 120 possibilités pour m = 5).

Ala réception, le signal recu est transformé dans le domaine fréquentiel, désentrelacé avec
I'utilisation des S.I et démodulé afin de récupérer le signal original.
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FIGURE 2.6 — Schéma de simulation de la technique d’entrelacement proposée
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Chapitre 2. Optimisation des performances de la technique d’entrelacement pour la réduction du PAPR

2.4.2 Résultats de simulation

L’objectif est d’évaluer les performances en terme de réduction du PAPR, principa-
lement sur la CCDF. Notre premiere contribution pour simplifier cette technique est de
réaliser un entrelacement (ligne-colonne), qui est plus simple a mettre ceuvre et présente
moins de complexité de calcul par rapport au type de permutation utilisé dans [72]. L’idée
est d’éparpiller les symboles aprés modulation numérique comme le montre la Figure (2.7)
qui présente un exemple d’entrelacement (ligne-colonne) d’une séquence de 16 symboles.

écriture

Cigl...| C2| C1| Co

Co|C1|Co| C3
C4|C5|Cs| Cr
Cs| Cy|C1qC1
13C14/C15

C1oC
lecture L
X [Co|C4|Cs|Cra

Bloc

FIGURE 2.7 — Entrelacement ligne-colonne avec m=4

Les symboles seront introduits ligne par ligne dans un registre a mémoires organisées sous
forme d’une matrice de taille m x n, avec m le nombre de blocs a permuter et n le nombre
de symboles par bloc. Dans notre exemple, la taille de la matrice est de 4 x 4. En sortie,
les blocs de séquences sont obtenus par une lecture colonne par colonne du registre de
mémoires, ce qui permet d’obtenir les mémes blocs de séquence que dans [72], avec moins
de calcul.

— [R[XE ] —
o— (R[] — [R[R] —

LAAL] 5497

— — R[] —

T T
Possibilités de pemutation Rotation de phase
du dernier Bloc

FIGURE 2.8 — Génération des séquences candidates pour m=4

Dans notre proposition, I'idée est d’utiliser la totalité des m ! possibilités d’entrelacement
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2.4. Optimisation de la technique d’entrelacement

pour une plus forte probabilité d’amélioration des performances, contrairement a ce qui
était proposé dans [72].

Apres simulation, nous avons tracé dans la Figure (2.9) les signaux temporels normalisés
avec et sans entrelacement.

3.5 ‘

= Original

‘‘‘‘‘ Avec 24 possibilités d’entrelacement
3 S Avec 120 possibilités d’entrelacement

Amplitude

6000 8000
Echantillons

i L ¥

E I ol B
10000 12000 14000

0 2000 4000

FIGURE 2.9 — Allure des signaux avec et sans réduction du PAPR

A partir de ces résultats et suite a l’application de la technique d’entrelacement, on
constate une réduction du PAPR présentée sous forme d’un écrétage des pics. Ainsi,
le signal original contenant des variations instantanées tres importantes, est modifié pour
étre compris dans un intervalle d’amplitude plus réduit. Par exemple, I'utilisation d’un
entrelacement avec 120 possibilités permet d’avoir un maximum d’amplitude égal a 2.

Pour constater les effets de ce type de méthode, nous avons tracé sur la Figure (2.10)
la fréquence d’apparition des échantillons en fonction de leurs amplitudes pour les trois
signaux : original (courbe verte), avec 24 possibilités (courbe rouge) et 120 possibilités
d’entrelacement (courbe bleue).

On peut observer sur les courbes de la Figure (2.10), une distribution de forme gaus-
sienne pour une plage d’amplitude allant de 0 a 2, dans le cas des trois signaux. Le
maximum de fréquence d’apparition est atteint pour les amplitudes de 0.6 dans le cas
du signal original, 0.7 pour 24 possibilités d’entrelacement et de 1 pour 120 possibilités
d’entrelacement. A noter que les deux courbes avec entrelacement sont relativement si-
milaires. Aussi, on obtient dans le cas de 120 possibilités (courbe bleue) une fréquence
d’apparition nulle pour des amplitudes supérieures a 2. Ceci s’explique par la réduction
des pics d’amplitudes qui dépassent la valeur de 2 dans le cas de 120 possibilités. Un tel
résultat est impossible a obtenir avec certaines techniques de réduction du PAPR, telles
que le Clipping ou la TR, qui conduisent généralement a une augmentation systématique
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de la puissance moyenne du signal.
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F1GURE 2.10 — Fréquence d’apparition des amplitudes du signal

Afin d’illustrer la réduction du PAPR, on présente dans la Figure (2.11) la fonction de
distribution cumulative complémentaire (CCDF' : Cumulative Complementary Distribu-
tion Function).

La CCDF est définie par le calcul des probabilités pour lesquelles le PAPR dépasse un
seuil PAP Ry, telle que :

CCDF(PAPRy) = Pr(PAPR > PAPR,) (2.5)

ou Pr(+) est la fonction de probabilité.

Utilisée comme métrique statique, la CCDF permet d’obtenir des informations sur la
distribution des valeurs du PAPR pour tous les symboles OFDM. La Figure (2.11) pré-
sente les courbes de CCDF obtenues avec et sans réduction du PAPR. Nous avons inséré
les résultats de simulation de la technique SLM pour 4 et 5 blocs pour une meilleure
comparaison avec la technique proposée.

A partir de ces courbes et d'une facon générale, on peut noter que 'augmentation du
nombre de blocs améliore les performances avec une réduction du PAPR jusqu’a 5.2dB
pour un nombre de blocs m = 5. On peut remarquer également que la technique proposée
donne de meilleurs résultats par rapport a la technique SLM, a base d’entrelacements,
présentée dans [72], avec un gain de l'ordre de 2.6 et 1dB respectivement pour m = 4 et
5 blocs.

Pour introduire la partie suivante qui traite du codage/décodage des informations
auxiliaires sur ’entrelacement utilisé et de leurs transmission vers le récepteur, nous avons
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=0=SLM avec entrelacement m=4
=0O=SLM avec entrelacement m=5

=0— Avec 24 possibilités d’entrelacement
=0~ Avec 120 possibilités d’entrelacement

10°

L
0 051 15 2 25 3 35 4 45 5 55 6

A A [P PR TNLUS LA P LA L L VLA L LY L LY AL LU DL L LA |

65 7 75 8 85 9 95 10105

PAPRO (dB)

FIGURE 2.11 — CCDF avec et sans réduction du PAPR

réalisé des simulations en présence d'un canal AWGN. Ces simulations consistent a rajou-
ter un bruit Gaussien avec différents SNR sur I’ensemble du signal temporel, et a procéder
a son décodage et au calcul du TEB au récepteur. Sur la Figure (2.12), nous présentons
donc en courbe verte le TEB en fonction du SNR sans entrelacement, et en courbe bleue

le TEB avec entrelacement.

TEB

|

=— Original
—— Avec entrelacement

| S S IS (I U T I |

10‘5 P R T SN SN T SRR S B
0 1 2 3 4 5 6 7 8
SNR(dB)

9

10 11 12 13 14 15 16 17 18

F1GURE 2.12 — Conséquences du bruit sur le TEB avec et sans entrelacement
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Nous constatons une tres forte dégradation du TEB avec I'application de la technique
d’entrelacement, contrairement a l'original qui suit une courbe de TEB semblable a une
modulation OFDM, avec un mapping des symboles de type 16-QAM. L’explication de
cette dégradation est assez simple dans la mesure ou aucun dispositif de protection, des
informations sur I’entrelacement utilisé, n’a été réalisée. Le décodage devient corrompu au
récepteur avec I'apparition des erreurs qui affectent les S.I (Side Information). En effet,
une erreur sur le code binaire de I'entrelaceur utilisé a ’émission engendrera un mauvais
désentrelacement des blocs et par conséquent une dégradation significative du TEB en
fonction du bruit. Cette question sera traitée dans la section suivante.

2.4.3 Transmission de 'information auxiliaire

Comme nous l'avions précisé précédemment, la transmission des S.I dans le cas des
techniques de codage est un inconvénient majeur pour deux raisons :

— la dégradation de la qualité des transmissions lors d’erreurs sur les données S.I
transmises. En outre, si cette transmission est erronée, toute la séquence de sym-
boles OFDM sera perdue et une re-transmission dans ce cas sera nécessaire.

— la dégradation du débit due a I'ajout des codes d’entrelacement utilisés dans le
signal a transmettre. Sans compter aussi la perte de compatibilité descendante si
le dispositif introduit exige des changements majeurs au récepteur.

Dans cette partie, nous allons proposer des solutions pour pallier a ces deux problemes.

2.4.3.1 Codage/Décodage de I'information auxiliaire

La sécurisation de l'information auxiliaire relative au code de 'entrelaceur utilisé a
I’émission, que l'on appellera dans la suite de ce manuscrit clé d’entrelacement, est pri-
mordial. A I’émetteur, chaque entrelaceur sera donc codé et possédera sa propre clé d’en-
trelacement. Lors du choix de I'entrelaceur optimal en terme de réduction du PAPR, sa
clé d’entrelacement sera envoyée au récepteur. La premiere idée est donc de tenter de
sécuriser au maximum ces données.

Pour coder les clés d’entrelacement, nous proposons d’utiliser la modulation en deux
états (comme la BPSK) qui permet une meilleure immunité lors du décodage au récepteur.
Aussi, le code de chaque entrelaceur correspondra a son rang. En pratique,

— pour m = 4 donc 24 possibilités d’entrelacement, les clés d’entrelacement seront
codés sur 5 bits,

— pour m = 5 donc 120 possibilités, les clés d’entrelacement seront codés sur 7 bits.

Comme le montre le tableau (2.4), chaque clé d’entrelacement est par la suite mo-
dulée en BPSK. Les points (—X) et (+X) correspondent a la position des points sur la
constellation.

Ainsi, chaque clé d’entrelacement aura son propre code BPSK sur un nombre de n = 5 et
7 symboles pour 24 et 120 possibilités respectivement. Le choix des points (-X) et (+X)
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se fait de telle sorte que la distance entre les deux points soit suffisamment grande pour
simplifier la tache de décision dans le bloc de démodulation BPSK.

Rang Code Code
de I’entrelaceur binaire BPSK
Pour m=4
00000 [X -X -X -X -X]
1 0000 1] [X -X -X -X 4+X]
23 [10111] [+X -X +X +X +X]
Pour m=5
0000000 [X -X -X -X -X -X]
1 000000 1] [X -X -X -X -X -X +X]
119 1011111]][+X -X+X +X +X +X +X]

TABLE 2.4 — Table de codage des clés d’entrelacement pour m =4 et m =5

Ala réception, la clé d’entrelacement sera décodée puis transformée en code binaire. Pour
retrouver la bonne clé d’entrelacement, nous avons inséré un bloc décision qui permet
de minimiser les erreurs en cas de mauvaise transmission. Dans le cas de m=4 blocs par
exemple, ce bloc opere une comparaison entre le code binaire recu et I'ensemble des 24
autres codes possibles a travers des portes logiques XOR (OU Exclusif). Le code qui
donnera un maximum de zeros sera retenu. Avec ce type de traitement, on écartera par
exemple l'ensemble des 2° — 24 = 8 codes qui ne sont pas utilisés. Aussi, comme on
le montrera plus tard, on minimisera l'impact des erreurs de transmission sur les clés
d’entrelacement. Ce principe est présenté sur la Figure (2.13. ¢).

2.4.3.2 Transmission des clés d’entrelacement via les SPN

Le choix de la méthode de transmission des clés d’entrelacement est primordial. Ce
probleme se pose systématiquement lorsque des informations ou des données sont rajou-
tées dans le signal a transmettre. Une des solutions qui a été retenue dans notre cas est
la transmission des clés d’entrelacement via les sous-porteuses nulles (SPN) disponibles
dans la majorité des standards de communication. En effet, les concepteurs des standards
prévoient un certain nombre de sous-porteuses nulles (appelées aussi libres), situées gé-
néralement aux extrémités et en milieu de la bande, avec comme but de minimiser les
interférences entre canaux adjacents causées par les remontées spectrales. Dans [55, 80|
qui traitent de la méthode TRNS (Tone Reservation with Null-Subcarriers), des études
sur les standards WiMax et DVB-T montrent que la transmission des symboles de correc-
tion via les SPN permet de réduire le PAPR tout en respectant les contraintes du masque
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fréquentiel. On retrouve aussi la méme conclusion dans les travaux de [60] sur 'utilisation
des 12 SPN du standard WLAN IEEE 11a (voir la Figure 2.5).

Dans notre étude, nous proposons donc d’utiliser quelques sous-porteuses nulles (et
non pas la totalité comme dans [60]) pour transmettre les clés d’entrelacement utilisées
dans I'émetteur. Ainsi, et comme le montre le tableau précédent (Tab. 2.4), sur les 12
SPN du standard IEEE 801.11a, on utilisera 5 SPN pour le cas m = 4 et 7 SPN pour le
cas m = 5 blocs. Ceci minimise encore plus I'impact de cette utilisation sur la réponse
fréquentielle.

Symbole OFDM Symbole OFDM Regu

u—‘—_—m—»

Bloc dés-entrelacment

Bloc d’entrelacement

Code binairegi | s/P

1

Y
YVYV VY

@5)

D~

53

=8

g

=

o

=

(@)

3

a

@
Clés utilisées

FIGURE 2.13 - Principe de la méthode (a) Emission (b) Réception (¢) Schéma de décodage
de la clé d’entrelacement

Pour synthétiser les techniques proposées, la Figure (2.13) montre le schéma de co-
dage/décodage et la transmission des clés d’entrelacement via les SPN. L’algorithme pré-
senté ci-dessous donne le principe de décodage proposé.

Variables :

KCXvx1 . Code binaire recu, avec Kj est le nombre de bits par mot code & la sortie du bloc
série/parallele.

KCmY)*Ey . Matrice binaire de tous les codes possibles

KCE»x1: Code binaire correct

RE»x(mY) . Matrice XOR résultante

Etape 1 : Extraire la clé d’entrelacement des SPN et conversion BPSK /binaire (KCKex1)
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Etape 2 : A la k®™ itération (avec k = 1,2,---,m!), comparer KCXo*! avec chaque ligne de
la matrice des mots code KC' conformément & R[:, k] = KC, @ KC[:, k], ou R]:, k] dénote la
k®me colonne de la matrice RE*(M) et Popération @ présente la porte binaire XOR.

Etape 3 : Répéter I’étape 2 pour le nombre de possibilités d’entrelacement m! choisi et arréter
lorsque RJ[:, k] est un vecteur contenant que des zéros

Etape 4 : KC, correspond a la colonne fournissant un maximum de zéros

Etape 5 : Procéder au dés-entrelacement en utilisant K C..

2.4.3.3 Etude de la robustesse

Afin de tester la robustesse de la technique proposée, notamment le codage/décodage
des clés d’entrelacement, nous avons réalisé des simulations pour le calcul de la probabilité
de décodage de la bonne clé. En pratique, et pour une séquence aléatoire de 2000 symboles
OFDM transmise via un canal bruité, on trace la probabilité de réception de la bonne clé
d’entrelacement en fonction du SNR.

Pour la simulation du canal de propagation, nous avons utilisé deux types de canaux :
un canal AWGN et un canal de Rayleigh pour différents SNR. Concernant le canal de
Rayleigh qui décrit les phénomenes de multi-trajets, la réponse bruitée est obtenue en
ajoutant un bruit AWGN et en réalisant une convolution avec la réponse impulsionnelle
h(t), telle que :

Nipaj—1
h(t)= " are % 5(t — ) (2.6)
k=0
ot Niqj est le nombre de trajets envisagés. Pour le k™ trajet, a; est son gain, 75, son
retard temporel et 0, sa phase associée.

Index du trajet o1 (2 (3
Délai du trajet (us) | 0 | 10 | 35 | 120
Gain du trajet (dB) {0 [-1 | -1 |-3

TABLE 2.5 — Parametres de simulation du canal Rayleigh

Le tableau (2.5) présente les parametres de la réponse impulsionnelle du canal de
Rayleigh avec N = 4 trajets utilisés pour nos simulations. Le retard maximal est de
120 pus avec une fréquence Doppler nulle.

Les Figures (2.14) et (2.15) présentent donc respectivement la probabilité de décodage
des clés d’entrelacement en fonction du rapport signal sur bruit, pour un positionnement
des symboles tels que X = 1 et X = 3 dans le tableau (2.4). L’idée est d’étudier aussi
I'influence de la distance X entre symboles dans le processus de décodage.

Dans I’ensemble, on constate que malgré le fort bruit qui correspond aux faibles SNR,
les clés de décodage sont convenablement décodées. Pour le canal AWGN, on atteint la
probabilité unitaire vers un SNR de 2 et de 8 dB pour les différentes nombres de possibilités
(24 et 120 possibilités d’entrelacement) dans les deux cas X = 3 et X = 1, respectivement.
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FIGURE 2.14 — Probabilité de décodage des bonnes clés d’entrelacement pour X =1
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FIGURE 2.15 — Probabilité de décodage des bonnes clés d’entrelacement pour X = 3

Pour le canal de Rayleigh, la probabilité unitaire dans le premier cas (X = 1) n’est obtenue
qu’a partir d'un SNR de 16 et de 18dB pour les 120 et 24 possibilités d’entrelacement,
respectivement. Ceci n’est pas le cas pour le deuxieme (X = 3), avec lequel on a pu
obtenir une amélioration de la probabilité de réception qui atteint la probabilité unitaire
autour d'un SNR de 8dB.
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Suivant ces interprétations, on peut noter ce qui suit :

— Une dégradation de la probabilité est obtenue avec le canal Rayleigh en compa-
raison avec le canal AWGN (dégradation de I'ordre de 0.03 (120 possibilités) et
0.06 (24 possibilités)) pour X = 1 et X = 3. Cette dégradation s’explique par la
présence des multi-trajets dans ce type de canal, qui est plus délicat a traiter que

dans le canal AWGN.

— Une différence de probabilité entre 24 et 120 possibilités d’entrelacement (0.015 et
0.02 pour le canal AWGN et d’environ 0.05 et 0.0275 pour le canal Rayleigh) dans
les deux cas X =1 et X = 3. Cette différence est obtenue vu les tailles des mots
de code utilisées (5 bits pour 24 et 7 bits pour 120 possibilités). Plus la taille des
mots de code est importante, meilleure sera le décodage en présence des effets du
canal de transmission.

— Une différence de probabilité de réception entre les deux cas X =1 et X = 3. On
constate clairement une amélioration de la probabilité dans le cas de X = 3. Ceci
s’explique par le choix et la distance entre les points de la constellation utilisée pour
le codage, car plus la distance entre les points de la constellation est importante,
plus la décision de décodage a la réception est facile malgré le bruit, ce qui engendre
moins d’erreurs et de dégradations des données.

2.4.3.4 Changement de modulation

Les résultats présentés précédemment montrent qu’il est possible d’obtenir une bonne
probabilité de décodage des clés d’entrelacement. Cependant, avec une modulation sur
deux points de type BPSK par exemple, chaque clé d’entrelacement occupera 5 SPN pour
m = 4 et 7 SPN pour m = 5. Pour réduire cette occupation, nous proposons un codage
basé sur une modulation en 4 états, i.e., sur 4 points de la constellation (de type 4-QAM
par exemple).

Le tableau (2.6) présente ce nouveau type de codage ou X influence la distance entre les
points. De la méme fagon que précédemment, il est bien stir important que cette distance
soit suffisamment grande pour maintenir un bon niveau de décodage de l'information.
D’apres cette table de codage, nous remarquons facilement la réduction significative du
nombre de sous-porteuses nécessaires pour la transmission des clés d’entrelacement. Par
exemple, dans le cas m = 4, les clés seront codées sur 3 symboles mappés, ce qui réduit
par conséquent le nombre de SPN. Dans le cas m = 5, le nombre devient égal a 4 SPN au
lieu de 7 dans le cas d'une modulation en deux états.

Pour nos simulations et d’apres les résultats obtenus avec la modulation en deux états,
nous avons choisi X = 3. Les clés d’entrelacement seront donc codées sur des symboles
complexes (3 + 37, 3 — 37, —3 — 3j et —3 + 3j), selon la table (2.6). On présente dans la
Figure (2.16) les résultats de probabilité avec 'utilisation de cette modulation.

Dans I'ensemble, ces résultats sont similaires avec ceux obtenus sur la Figure (2.15). Dans
le cas d’un canal de Rayleigh, on observe une légere dégradation qui est au maximum de
I'ordre de 0.04 pour les tres faibles SNR. Cependant, la convergence vers une probabilité
de 1 est meilleure que dans le cas de la modulation en deux états (Figure (2.15)).
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Rangs Code Codage
de l'entrelaceur binaire symbole

Pour m=4

00000 0] [XX] X-Xj X-Xj|
1 00000 1] [X-Xj -X-Xj -X+X]]
23 010111] [X+X] -X+Xj X+Xj]

Pour m=5

00000000 | [X-Xj-X-Xj -X-Xj -X-X]]
1 00000001] | [X-Xj-X-Xj -X-Xj -X+X]]
119 01011111 [X+Xj -X+Xj X+Xj X+X]]

TABLE 2.6 — Codage des clés d’entrelacement sur 4 points de la constellation

Ceci est sans doute di au nombre réduit de sous-porteuses nulles utilisées. Lorsque le
niveau de bruit est moyen (a partir de 10dB de SNR), la réduction du nombre de SPN
favorise le décodage correct des clés d’entrelacement.

1.01

0.99

0.97

0.95
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0.93

=—0— Avec 24 possibiblités d’entrelacement (AWGN)
== Avec 120 possibiblités d’entrelacement (AWGN)

= @ = Avec 24 possibiblités d’entrelacement (Rayleigh)
= = Avec 120 possibiblités d’entrelacement (Rayleigh)

0.91

1 . 1 . 1 . 1 . 1 . 1

8 12 14 16 18 20

10
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FIGURE 2.16 — Probabilité de décodage des bonnes clés d’entrelacement avec une modu-
lation sur 4 états
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2.4.3.5 Impacts sur la qualité de transmission

Précédemment, nous avons aussi énoncé la possibilité de dégradation du spectre a
cause de l'utilisation des sous-porteuses nulles. Pour se rendre compte de ce point, nous
avons tracé les réponses fréquentielles avec et sans réduction du PAPR pour les deux cas :
codage selon 2 états et 4 états. L’objectif est de voir I'impact de 1'utilisation des SPN et
les effets sur le spectre.

La Figure (2.17) donne les spectres avec et sans entrelacement pour un codage des clés sur
2 états (modulation BPSK). On constate que 'utilisation des SPN pour la transmission
des informations sur ’entrelaceur utilisé dégrade la réponse fréquentielle. Ceci se traduit
par un élargissement du spectre di a I'ajout des clés d’entrelacement sur les sous-porteuses
nulles situées aux extrémités de la bande utile. L’élargissement est plus prononcé dans le
cas de 120 possibilités d’entrelacement car on utilise dans ce cas 7 SPN au lieu de 5 dans
le cas de 24 possibilités. Cependant, et dans tous les cas, les spectres obtenus restent dans
les spécifications du standard.

0
_lo -
_20 -
_30 -
o -40F
A=)
o
o —50 h
(a)
_60 -
_70 -
——QOriginal
-80r — Avec 24 possibilités d’entrelacement 7
= = =Avec 120 possibilités d’entrelacement
-90- ‘ Masque du spectre IEEE 802.11a ‘ B
-30 -20 -10 0 10 20 30

Fréquence (MHz)

FIGURE 2.17 — Spectres avec et sans entrelacement pour un codage sur 2 états

Cet élargissement pourrait néanmoins affecter le signal transmis apres son amplification.
C’est aussi pour cela que nous avions proposé de réduire le nombre de SPN avec I'utilisa-
tion d'un codage des clés sur 4 états, a I'image d’une modulation 4-QAM.

La Figure (2.18) montre cet aspect avec une amélioration des réponses. L utilisation de 3
SPN au lieu de 5 pour m = 4 et de 4 SPN au lieu de 7 pour m = 5 permet de diminuer
I'impact de cette technique sur la réponse fréquentielle du signal de sortie. A noter que
I’application de cette technique fournit des signaux dont le spectre reste toujours dans
le masque fréquentiel du standard. Dans la suite de nos simulations et expérimentations,
nous utiliserons la modulation sur 4 états pour le codage des clés d’entrelacement.

69



Chapitre 2. Optimisation des performances de la technique d’entrelacement pour la réduction du PAPR
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FIGURE 2.18 — Spectres avec et sans entrelacement pour un codage sur 4 états

Pour terminer cette étude, nous avons évalué les performances de cette technique
d’entrelacement en terme de qualité de transmission. Pour cela, nous avons tracé sur la
Figure (2.19) les courbes de TEB en fonction du SNR avec et sans entrelacement dans le
cas des deux canaux AWGN et Rayleigh.
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FiGURE 2.19 — TEB en fonction du SNR
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D’apres ces résultats, on peut constater que l'utilisation de la technique d’entrelacement
n’affecte pas les performances de I’émetteur pour les deux canaux étudiés. Malgré le bruit,
les résultats en ’absence de I'amplificateur non-linéaire sont similaires a ceux obtenus avec
un émetteur OFDM classique. Ceci est tres important dans la mesure ot notre proposition
de codage et de transmission n’altere pas les données méme en présence de fort bruit dans
le signal. Il reste maintenant a tester le principe en présence d'un amplificateur non-
linéaire.

2.5 Performances en présence des non-linéarités du
PA

Pour compléter les résultats précédents et afin de montrer I'impact de 'amplifica-
teur de puissance sur la qualité de transmission, on doit évaluer les performances de la
technique d’entrelacement proposée en présence d’un modele d’amplificateur de puissance
réaliste. Dans notre évaluation, nous avons opté pour le modele MP (Memory Polyno-
mial) de 'amplificateur commercial SZP-2026Z (2.2GHz a 2.7GHz, 2W InGaP RF PA)
de RF Micro Devices, décrit dans la section (1.3.2). Pour rappel, ce modele est obtenu
par une méthode basée sur l'identification paramétrique avec un modele MP en utilisant
les signaux bande de base en entrée et en sortie de 'amplificateur [81, 82]. La relation
entrée/sortie au format bande de base est donnée comme suit :

SN igpen [Vt — i) Vit —4) (2.7)

=0 p=0

ol @ 2p+1 sont des coefficients complexes, V. et V; sont les enveloppes complexes d’entrée
et de sortie du PA. Les parametres obtenus par Moindres Carrés sont rappelés dans le
tableau (1.2), avec un ordre de non-linéarité 2P+1 = 5 et une profondeur mémoire N = 1.

Pour rappel, & partir de la caractéristique AM/AM présentée dans la section (1.3.2), nous
avons défini le point de 1 dB de compression qui correspond a une puissance d’entrée égale
a 20dBm, soit 29 dBm en sortie. Ce point est primordial car il nous servira de référence
lorsqu’on étudiera la qualité de la transmission en fonction de I'IBO, donc du recul en
puissance. Pour rappel, ce point correspondra par la suite a un IBO égal a 0 dB.

2.5.1 Ecrétage du signal

Afin de s’apercevoir des effets de mémoire, nous avons tracé dans la Figure (2.20)
la caractéristique AM/AM dynamique qui présente I'amplitude du signal de sortie en
fonction de celle d’entrée pour une acquisition donnée. Cette caractéristique dépend de
la fréquence et de la largeur de bande du signal en entrée. Sur la caractéristique originale
(courbe avec le points en vert), on peut voir la dispersion des points, traduisant ainsi les
effets mémoires de ce modele. Une premiere comparaison avec I’application de la technique
de réduction du PAPR avec entrelacement (courbe avec points en rouge) montre I’écrétage
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des points les plus éloignés de la caractéristique. Ceci permet d’éviter la zone fortement
non-linéaire du PA.

Original
- Avec Entrelacement

F1GURE 2.20 — Caractéristiques dynamiques avec et sans entrelacement

Pour voir les effets des distorsions non-linéaires du PA et les performances de la tech-
nique proposée, on va présenter dans la suite les différents résultats de simulation en

termes d’EVM, de TEB et de réponse fréquentielle en fonction du recul en puissance et
du SNR du canal.

2.5.2 Mesure de L’EVM

Dans cette partie, on va présenter les résultats de 'EVM qui est défini a partir de la
constellation avant et apres amplification. Afin de comparer les résultats obtenus avec et
sans réduction du PAPR par entrelacement, nous avons réalisé des simulations en présence
d’un canal AWGN avec calcul de 'EVM en fonction :

— du SNR variant entre 0 et 16 dB et pour un IBO fixe égal a —2dB (Figure 2.21),
— de I'IBO variant entre -4 et 4dB et pour un SNR fixe de 16 dB (Figure 2.22).

Suivant les résultats de la Figure (2.21), on peut constater que pour des faibles valeurs de
SNR (jusqu’a 6 dB), les courbes d’EVM avec et sans réduction du PAPR sont similaires.
A ce niveau de SNR, I'impact du bruit de canal est prépondérant, par rapport a la non-
linéarité de 'amplificateur, ce qui ne permet pas 'amélioration de 'EVM.

En revanche, avec des valeurs de SNR élevées (au dela de 6 dB), I'impact du bruit de canal
est négligeable par rapport a la non-linéarité de I'amplificateur de puissance. Dans ce cas,
la méthode d’entrelacement permet l’amélioration de 'EVM, qui peut aller jusqu’a 4 %
par rapport au signal original (courbe verte).

72



2.5. Performances en présence des non-linéarités du PA
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FI1GURE 2.21 — EVM versus SNR pour un IBO=-2dB

Toujours a fort SNR, I'utilisation de 120 possibilités d’entrelacement (courbe bleue) per-
met une amélioration mineure inférieure a 1 % par rapport a 24 possibilités (courbe rouge).
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FIGURE 2.22 — EVM versus IBO pour un SNR=16 dB

La Figure (2.22) qui présente 'EVM en fonction de I'IBO montre que 'utilisation de la
technique d’entrelacement permet une amélioration d’environ 3% et 4 %, respectivement
pour 24 et 120 possibilités d’entrelacement. La différence est significative dans la zone de
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saturation et de compression (IBO inférieur a 0dB). L’utilisation de la technique d’en-
trelacement permet donc de diminuer le recul appliqué habituellement. Par exemple, la
technique proposée permet le fonctionnement de I’amplificateur dans sa zone de saturation
(2 —2dB d’IBO par exemple) avec la méme qualité de transmission que celle du signal
original a une valeur de 1dB d’IBO. En d’autres termes, pour un EVM fixe autour de
14%, la technique d’entrelacement permet d’éviter un recul de 3 dB.

Afin de constater les effets sur les symboles modulés, on présente dans la Figure (2.23) les
constellations avec et sans réduction du PAPR pour un IBO=-2dB.

Original Avec entrelacement
5 T T 5 T T T
p J .J. ‘2
3’ " ) .
1,

%
e 1 3

FIGURE 2.23 — Constellations avec et sans entrelacement (IBO=—2dB)

A partir de ces résultats et & ce niveau d'IBO (zone de saturation), on voit clairement la
dispersion des points de la constellation due aux distorsions générées par ’amplificateur
de puissance. On constate également que 'application de la technique d’entrelacement
proposée permet de réduire cette dispersion, avec une meilleure concentration des points
sur les positions d’origine.

2.5.3 Mesure du TEB

Comme deuxieme métrique a mesurer dans le but d’évaluer les performances de la
technique d’entrelacement, nous allons évaluer le TEB dans les mémes conditions que
I’EVM. Meéme si le TEB ne permet pas la mesure de la linéarité, il permet néanmoins de
constater les effets de la réduction du PAPR sur la qualité de transmission (taux de bits
erronés).

Comme le présente la Figure (2.24), les courbes du TEB montrent clairement les améliora-
tions apportées par la réduction du PAPR, malgré les effets non-linéaires de I’amplificateur
de puissance (fonctionnement a —2dB d’IBO). Cette amélioration se traduit par un gain
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d’environ une décade pour 24 possibilités d’entrelacement et au-dela d’une décade pour
120 possibilités, surtout pour les fortes valeurs de SNR.
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FI1GURE 2.24 — TEB versus SNR pour un IBO=-2dB

Ces résultats traduisent le bon niveau de décodage des clés d’entrelacement et des données.
Aussi, le gain apporté par I'augmentation du nombre de possibilités d’entrelacement est
nettement plus significatif par rapport aux courbes ’EVM (Figure 2.21).

-1

10 I T

= Original
=0— Avec 24 possibilités d’entrelacement
=0~ Avec 120 possibilités d'entrelacement |

IBO (dB)

F1GURE 2.25 — TEB versus IBO pour un SNR= 16dB
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Chapitre 2. Optimisation des performances de la technique d’entrelacement pour la réduction du PAPR

Dans la Figure (2.25), on présente les résultats du TEB en fonction de I'IBO, afin de
constater 'impact de l'utilisation de la technique d’entrelacement dans les différentes
zones de fonctionnement de 'amplificateur de puissance.

A partir de ces résultats, on peut constater une nette amélioration du TEB sur I’ensemble
des zones. Pour 120 possibilités d’entrelacement, on constate que le TEB chute a des
faibles valeurs a partir d’'un IBO égal & 0dB (zone de compression). Dans la zone linéaire
du PA, on note aussi que le TEB original se maintient a un niveau constant de 'ordre de
1074,

2.5.4 Impact sur le spectre

Dans cette derniere partie de nos simulations, nous avons mesuré les réponses fréquen-
tielles avec et sans réduction du PAPR et comparé par la suite les ACPR.

DSP(dB)

al

= QOriginal
““““ Original avec PA

= = = Avec 24 possibilités d’entrelacement et PA
= = =Avec 120 possibilités d’entrelacement et PA
——Masque du standard IEEE 802.11a

-10 0 10 20 30
Fréquence (MHz)

FIGURE 2.26 — Spectres avec et sans entrelacement pour un IBO= —2dB

Selon les résultats de la Figure (2.26), qui montrent les réponses fréquentielles pour un
fonctionnement proche de la zone de saturation, on constate des remontées spectrales
dans les bandes adjacentes. Ce comportement est bien str attendu car di aux effets non-
linéaires de ’amplificateur de puissance. On peut aussi constater dans le cas des réponses
avec entrelacement l’élargissement du spectre du a l'utilisation des SPN. Cet élargis-
sement, déja constaté sans PA dans la Figure (2.18), est accentué avec I'amplification
non-linéaire. Toutefois et malgré 1'utilisation du PA dans sa forte zone de compression,
toutes les réponses fréquentielles restent dans le masque du standard.

Le tableau (2.7) montre les résultats des ACPR obtenus pour différentes valeurs d’IBO.
Le calcul de 'ACPR est réalisé pour les deux bandes adjacentes inférieure et supérieure,
avec une largeur de 25MHz. D’apres les résultats présentés dans ce tableau, on peut
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2.6. Evaluation expérimentale

constater que l'application de la technique d’entrelacement dégrade légerement I’ACPR
par rapport a loriginal avec au maximum 1,3dB d’augmentation. Ceci est prévisible
car l'utilisation des SPN a pour conséquence direct I'élargissement du spectre et par
conséquent, 'augmentation de ’ACPR. Ces essais montrent néanmoins que la technique
d’entrelacement utilisée permet un bon compromis entre le gain de réduction du PAPR
et la dégradation de la réponse fréquentielle. En conclusion, 'utilisation de la technique

Adjacent Channel Power Ratio (dB)
Original Avec 24 possibilités | Avec 120 possibilités

IBO Inf Sup Inf Sup Inf Sup

—4dB | -22.00 | -22.13 | -21.74 -21.83 -21.75 -21.78
—2dB | -24.94 | -25.09 | -24.77 -24.88 -24.20 -24.26
0dB -28.21 | -28.39 | -28.00 -28.12 -27.10 -27.25
2dB -31.32 | -31.53 | -30.92 -31.03 -30.00 -30.00
4dB | -33.88 | -34.04 | -33.12 -33.22 -31.90 -32.00

TABLE 2.7 — Mesures de 'ACPR

d’entrelacement permet une amélioration significative de la qualité de transmission, de
I’ordre d’une décade et demi sur le TEB, tout en maintenant les spécifications du standard.
Ceci montre I'intérét de réduire le nombre de SPN utilisées et la robustesse du schéma de
codage/décodage proposé.

2.6 Evaluation expérimentale

Dans cette section, nous présenterons une étude expérimentale de la technique d’en-
trelacement afin de confirmer les résultats obtenus par simulation. Ces évaluations seront
réalisées avec un banc d’essais de radiocommunications pour le test d'un amplificateur de
puissance commercial de 20 W a 3.7 GHz, polarisé en classe AB et utilisant la technologie
LDMOS de la société NXP [83]. Les détails de I’étude de caractérisation de cet amplifi-
cateur sont présentés dans 'annexe (B). Les signaux sont issus des mémes configurations
que les standards IEEE 802.11.

2.6.1 Description du banc d’essais

Le banc d’essais utilisé est présenté dans la Figure (2.27). Il comprend un PC de
controle jouant le role d’une station émettrice des signaux OFDM avec et sans réduction
du PAPR, dont les traitements sont réalisés sous MATLAB. En utilisant une interface de
communication dédiée, les signaux en bande de base sont envoyés et chargés dans un
générateur de signaux RF (Agilent N5182A MXG Vector Signal Generator) large bande
(de 100 KHz & 6 GHz). Ce générateur assure le sur-échantillonnage et la transposition des
signaux a la fréquence d’émission 3.7 GHz, avec comme parametres de réglage :

— la puissance du signal RF en dBm.

— la fréquence porteuse et la fréquence du signal modulant qui fixent le débit et la
bande.
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Station réceptrice
(PC de traitement)

Analyseur de spectre
RF (Agilent N9020A)

Oscilloscope ultra rapide
(LeCroy SDAB820Zi-A)

Sortie RF
Diviseur
de puissance RF

Porteuse RF

Attenuateur

Générateur de signaux
RF (Agilent N5182A)

Sortie RF \
Amplificateur de Puissance

>
—
—
]
(=3
0

Signal OFDM en
bande basse du
standard IEEE

Station émettrice
(PC de Contrle)

FIGURE 2.27 — Le banc d’essais 20 W — 3.7 GHz

La sortie de 'amplificateur est reliée a un analyseur de spectres et a un oscilloscope
ultra-rapide (Lecroy SDA820 Zi-A) a 4 canaux, ayant une fréquence d’échantillonnage
maximale de 40 GHz. L’oscilloscope est utilisé pour assurer la visualisation des signaux
RF et leur démodulation en bande de base (translation de fréquence en bande de base,
filtrage et sous échantillonnage). L’analyseur de spectre (Agilent N9020A MXA X-Series
Signal Analyzer) est utilisé afin de visualiser et de mesurer le spectre des signaux RF (sans
et avec la technique d’entrelacement). Tous les équipements communiquent via un réseau
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2.6. Evaluation expérimentale

local (LAN), qui permet a l'ordinateur de piloter & distance le générateur de signaux et
I’analyseur.

L’amplificateur de puissance utilisé est un amplificateur commercial class-AB fabriqué par
la société NXP pour des applications IEEE 802.11y. Sa caractéristique statique AM/AM
est présentée sur la Figure (2.28). Elle est obtenue par mesure, en utilisant le banc d’es-
sais décrit précédemment et avec injection d’un signal CW a plusieurs puissances. Les
mesures sont réalisées par augmentation progressive de la valeur de puissance a l'entrée
de l'amplificateur, tout en mesurant a chaque changement, la valeur de la puissance de
sortie a I'aide d'un wattmetre et/ou de I'analyseur de spectre.

45

43

Puissance de sortie (dBm)
w w w w S
. w . )] ~ . © . =

w
[y

N
T @ T

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15
Puissance d’entrée (dBm)

FIGURE 2.28 — Caractéristique statique AM/AM

A partir du tracé de la caractéristique statique, nous avons défini le point a 1dB de
compression qui correspond a une puissance d’entrée de 12 dBm, soit 40.25 dBm de sortie,
ce qui est conforme aux caractéristiques de puissance définies par le constructeur [83]. Ce
point sera utilisé comme référence (IBO=0dB) pour la définition du recul en puissance
lors de nos essais.

2.6.2 Etapes de I’évaluation expérimentale :

Dans cette section, on va détailler les différentes étapes de I’évaluation expérimentale.

2.6.2.1 Génération du signal OFDM

La génération des signaux se fait sur le PC de controle, avec I'utilisation de programmes
codés sur Matlab suivant le schéma présenté dans la Figure (2.29).
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Chapitre 2. Optimisation des performances de la technique d’entrelacement pour la réduction du PAPR

Suivant ce schéma, une séquence binaire de taille ny;;s = 11520 bit a été générée, modulée
en 16-QAM, puis transformée dans le domaine temporel (Modulation OFDM). On génére
donc deux séquences : sans et avec entrelacement. Ces symboles sont mis en forme suivant
la norme IEEE 802.11 (Figure (2.5)).

_ — Modulation| Modulation OFDM B .
Séquence binaire - Tt Signal avec entrelacement Insertion du
S »| Numérique avec la technique .
générée 16-QAM d’entrelacemermnnt (Deux composantes I et Q) prémbule
Modulation Signal sans entrelacement Insertion du
! , >
OFDM (Deux composantes I et Q) prémbule

FIGURE 2.29 — Génération des signaux I(Q) avec et sans entrelacement

Les signaux sont obtenus sans aucun codage correcteur d’erreurs (FEC : Forward Error
Correction), avec un débit de transmission de 48 Mbits/s. Afin d’assurer I’étape de syn-
chronisation a la réception, on a introduit un préambule sur les deux composantes I et Q
d’une durée de deux symboles OFDM fixée par le standard. La génération du préambule
est réalisée a partir d'une séquence OFDM. Quant a son amplitude, elle est volontairement
réduite afin d’éviter les distorsions introduites par le PA. A noter que pour la technique
d’entrelacement, nous avons étudié exclusivement le cas de 120 possibilités.

Dans 'objectif d’analyser la forme des signaux OFDM en bande de base avec et sans
technique d’entrelacement, on présente dans la Figure (2.30) les modules des signaux
générés avec et sans entrelacement.

——Original
L = Avec entr elacement

Amplitude (V)

L

L L
1500 2000 2500 3000
Echantillons

1 1
0 500 1000

FI1GURE 2.30 — Module des signaux générés avec et sans réduction du PAPR

A partir des résultats de la Figure (2.30), on peut voir que les fluctuations d’amplitude du
signal sont moins importantes dans le cas de la technique d’entrelacement, en comparaison
avec le signal original.
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©
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FIGURE 2.31 — Signaux avec et sans entrelacement (a) voie I (b) voie Q (¢) Zoom sur la

zone de synchronisation
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Cette remarque se retrouve aussi sur les signaux 1/Q des Figures (2.31.(a) et (b)). Rap-
pelons que la taille de la séquence générée est limitée pour respecter les contraintes maté-
rielles liées a la taille mémoire de 'oscilloscope utilisé. Il en résulte une précision limitée de
certains résultats tels que le TEB, qui nécessiterait de grandes séquences d’enregistrement.

A noter aussi que la zone de synchronisation représentée sur la Figure (2.31. ¢) est la
méme avec et sans entrelacement afin d’avoir un traitement identique des deux signaux.

2.6.2.2 Réception et démodulation des signaux RF

Apres transposition en fréquence porteuse et passage par le PA, on utilise 'oscillo-
scope pour la démodulation et I’acquisition des signaux. Dans un premier temps, on peut
visualiser les signaux RF avant et apres amplification (Figure (2.32)), avec utilisation de
coupleurs a 'entrée et a la sortie de 'amplificateur de puissance.

(lbase 13501y
$ s00mvid Stop
0 mV offset} L0 MS Edge

Zoom

Trace On — Segments
| | | ; e define
] .
single dual : )
1< glfx)

graph  webedit Actions for trace F2 AL

b i} : ' : . —
i |il1ﬂ‘ " 4 \ . 3 Reset ()

web edit

il
= Zoom

LeCroy 2M012019 4:45:32 PM
FIGURE 2.32 — Visualisation du signal RF sur 1’oscilloscope

L’oscilloscope permet également la transposition en bande de base, comme programmé sur

l'interface que nous avons mis en place, illustrée en Figure (2.33). Cette interface, réalisée

avec les fonctions mathématiques disponibles sur 'oscilloscope, permet le traitement des
données RF acquises a 40 GHz d’échantillonnage et la récupération des signaux IQ.
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21012019 4:09:51 PM

Processing:

Trigger
Setup

.E.

@
E =
=
&
i}
=
=
&
0
a
=1
a
L
o

b Editor.

Help

Utilties

sors  Measure  Math  Analysis

curs

¥

Measure

Math

Verfical  Timebase Trigger Dis

Web Editor

LeCroy

File

FI1GURE 2.33 — Interface pour la démodulation des signaux RF

Suivant le schéma de I'interface présenté dans la Figure (2.33), la sortie RF du PA est mul-
tipliée par la porteuse en phase et en quadrature pour la transposition. Les deux signaux
résultant sont filtrés par un filtre passe-bas idéal (fonction FFT-filter) d'une fréquence de
coupure de 100 MHz. Apres ce filtrage, les signaux IQ obtenus sont sous-échantillonnés
avec le méme rapport qu’a I’émission (1/100). Ces opérations peuvent étre réalisées sur

83



Chapitre 2. Optimisation des performances de la technique d’entrelacement pour la réduction du PAPR

les signaux RF sous Matlab, mais au prix d’un transfert et d’un traitement volumineux
des données RF mesurées.

La Figure (2.34) montre une capture d’image de 1'oscilloscope, sur laquelle on peut aperce-
voir le signal RF (en haut) et les deux signaux IQ calculés par 'interface de démodulation.
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FIGURE 2.34 — Signaux obtenus apres démodulation
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2.6.3 Reésultats expérimentaux

Dans cette section, on va présenter les résultats de mesures obtenus avec la technique
d’entrelacement pour m! = 120 possibilités. On montrera ainsi 'EVM et le TEB en
fonction du recul en puissance. On montrera aussi les réponses fréquentielles en sortie
de 'amplificateur. Ces résultats sont obtenus, a partir d’'une chaine de transmission dans
laquelle on ne prend pas en considération l’effet du canal de transmission et dans laquelle
notre but est d’étudier les distorsions introduites par I’amplificateur de puissance.

2.6.3.1 Mesures de 'EVM et du TEB

Les deux premieres métriques a vérifier en sortie de 'amplificateur sont 'EVM et le
TEB. Ces résultats sont obtenus par ’application de plusieurs valeurs de recul exprimées
en IBO a l'entrée de I'amplificateur de puissance. On choisit donc les points entre -4 a
4 dB afin d’opérer dans la zone linéaire, la zone de compression et la zone de saturation.

25 T T
= Qriginal
=o— Avec entrelacement

N
o

EVM (%)

[y
[¢)]

10

IBO (dB)
FIGURE 2.35 — EVM versus IBO avec et sans réduction du PAPR

La Figure (2.35) présente les résultats d’EVM en fonction de I'IBO avec et sans ré-
duction du PAPR. On constate une amélioration de 'ordre de 4 % dans une plage d’IBO
comprise entre -4 et —1dB, soit la zone qui présente une forte non-linéarité de I’ampli-
ficateur. I’amélioration devient de moins en moins importante en augmentant le recul
pour atteindre la zone linéaire (IBO compris entre 1 et 4dB). Dans cette zone, 'apport
de la réduction du PAPR est non-significatif puisqu’elle présente moins de distorsions,
donc moins de dégradation de la qualité de transmission. Ces améliorations en termes
d’EVM confirment les résultats de simulation. En effet, on constate que 1'utilisation de la
technique d’entrelacement permet une réduction des effets non-linéaires de ’amplificateur
de puissance dans la zone critique proche de la saturation, qui présente aussi la zone de
haut rendement.
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FI1GURE 2.36 — Constellation a -2dB d’IBO

Pour montrer les conséquences de ’amélioration de 'EVM, on présente sur la Figure (2.36)
les constellations avec et sans technique d’entrelacement pour un fonctionnement en zone
de compression (IBO=—-2dB). On constate une nette amélioration de la dispersion des
points de la constellation en appliquant la technique d’entrelacement. Ce résultat montre
I'intérét de la réduction du PAPR sur le processus de décision lors de la démodulation des
signaux et le passage en binaire.

10 ¢ T T \ \ ]
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FIGURE 2.37 — TEB versus IBO avec et sans réduction du PAPR
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L’amélioration de ’'EVM se traduit aussi par une amélioration du TEB, comme le montre
la Figure (2.37) qui présente les résultats du TEB en fonction de I'IBO. A partir de ces
résultats, nous constatons 'amélioration du TEB sur toute la plage de variation de I'TBO
allant jusqu’a presque une décade en zone de saturation (IBO entre -4 et —1dB). Comme
précisé dans le cas de 'EVM, ces résultats montrent 1'utilité de la réduction du PAPR sur
le processus de la démodulation 16-QAM (prises de décision lors du passage du symbole
modulé vers le binaire).

En conclusion de ces courbes d’EVM et de TEB, on peut souligner que pour un
fonctionnement dans la zone de forte compression, on constate un gain d’environ 2dB
pour la méme qualité de service. Par exemple, dans la zone proche de -2dB d’IBO, on
constate que la technique d’entrelacement permet de conserver 'EVM et le TEB originaux
avec environ 2dB de recul en moins. Par exemple, un EVM fixe de 'ordre de 15% est
obtenu pour —2 dB de recul avec entrelacement, au lieu de 0 dB pour l'original. On traduira
ce résultat par la suite sur la courbe de rendement.

2.6.3.2 Réponses fréquentielles

Comme en simulation, on mesure les réponses fréquentielles pour s’apercevoir de la
validité de cette technique quant au respect du masque fréquentiel du standard. Pour cette
raison, on présente dans les Figures (2.38) a (2.42) les spectres d’entrée et de sortie avec
et sans entrelacement, mesurés a 'aide de I'analyseur de spectre (RF Agilent N9020A) et
pour différentes valeurs d’IBO.

OF T T =
——Original

5k — Avec entrelacement |

= \asque du standard

_107 -

1 1 1 1
3.66 3.67 3.68 3.69 3.7 3.71 3.72 3.73 3.74

Fréquence (Hz) i

FIGURE 2.38 — Spectres a l'entrée de I'amplificateur

Le spectre du signal d’entrée de l'amplificateur (Figure (2.38)) présente bien un élargis-
sement du a I'utilisation des sous-porteuses nulles, mais celui-ci reste faible par rapport a
d’autres techniques de réduction de PAPR.
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FIGURE 2.39 — Spectre pour la technique TRNS avec 'utilisation des 12 SPN [60]

Par exemple, nous avons rapporté sur la Figure (2.39) le spectre d’entrée obtenu par
I'utilisation des 12 SPN disponibles dans le standard IEEE 802.11a, pour la méthode
TRNS (Figure extraite de la these de B. Koussa [60]). On remarque que la réduction
du nombre de SPN a 4 dans le cas de la technique d’entrelacement proposée permet de
réduire les effets d’élargissement de la bande utile.
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FIGURE 2.40 — Spectres a la sortie de 'amplificateur (IBO=0dB)

Les spectres de sortie présentés sur les Figures (2.40), (2.41) et (2.42) permettent de rendre
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compte des limites des techniques utilisant les SPN pour la transmission des informations

auxiliaires.
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FIGURE 2.41 — Spectres a la sortie de 'amplificateur (IBO=-2dB)
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FIGURE 2.42 — Spectres a la sortie de 'amplificateur (IBO=-4 dB)

A partir de ces résultats, nous pouvons remarquer les remontées spectrales dans les bandes
adjacentes a cause des effets non-linéaires du PA et du recul. Cependant, ces remontées
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spectrales restent en dessous du masque du standard IEEE 802.11 dans le cas d’un IBO
égal a -2dB, contrairement au cas a -4dB qui dépasse le masque.

Pour ce dernier cas, ceci est principalement di aux forts niveaux de puissance du signal.
En pratique, il est inenvisageable de faire fonctionner 'amplificateur dans cette zone.

2.6.3.3 Impact sur la consommation électrique

Pour un émetteur donné, notre objectif majeur est 'optimisation et la réduction de sa
consommation électrique, tout en maintenant la méme qualité de transmission. Suivant
les précédents résultats de mesures, on constate une amélioration d’IBO d’environ 2 dB,
avec l'application de la technique d’entrelacement pour un niveau donné d’EVM ou de
TEB. Ce gain peut se traduire par une amélioration du bilan énergétique de la chaine de
communication, calculé a partir de la relation du rendement en puissance ajoutée que 'on
rappelle :

P, — P,

2.8
PAlim ( )

NAj
avec P, la puissance du signal d’entrée, P la puissance du signal de sortie et Paj, la
puissance d’alimentation.

La Figure (2.43) présente les mesures réalisées sur le banc concernant le rendement en
puissance ajoutée 74;, en fonction du recul en entrée (IBO).
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FIGURE 2.43 — Courbe de rendement n,4; de I'amplificateur en fonction du recul

A partir de cette courbe, on peut constater que le rendement maximal de I’amplificateur
utilisé est d’environ 58 %, obtenu & fort niveau soit pour une valeur d’IBO égale a4 —2 dB
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(zone de saturation). La Figure (2.43) permet de faire le lien entre les performances
obtenues avec la réduction du PAPR et 'efficacité en puissance exprimée en rendement.
Ainsi, les résultats en termes d’EVM et de TEB ont montré que I'utilisation de la technique
d’entrelacement permet d’obtenir un gain d’environ 2dB en IBO. Cette valeur ramenée
sur la courbe de rendement, dans la zone de saturation, montre une amélioration de 6 %
pour une valeur initiale d’IBO de 0dB portée a -2dB. Dans la zone de compression, on
peut obtenir environ 9% pour une valeur initiale d’'TBO de 2dB portée a 0dB, avec une
meéme qualité de transmission.

En d’autres termes, la technique d’entrelacement permet un fonctionnement de 1’am-
plificateur de puissance a une valeur d’'IBO égale a —2 dB, qui correspond a une puissance
de sortie d’environ 41.5 dBm (voir la Figure (2.28)) et un maximum de rendement (d’envi-
ron 58 %). Ceci pour une méme qualité de transmission que pour un IBO égal & 0 dB sans
entrelacement, mais avec une puissance rayonnée limitée a 40.25 dBm et un rendement de

52 %.

2.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté une nouvelle version de la technique d’entrela-
cement basée sur les principes suivants :

— transmission des informations auxiliaires via les SPN,
— codage des clés d’entrelacement sur 4 états pour réduire le nombre de SPN,

— et décodage robuste au récepteur.

En ce qui concerne le mode de transmission de l'information auxiliaire, considéré
comme un inconvénient majeur de la technique d’entrelacement, nous avons proposé 1'uti-
lisation des sous-porteuses nulles qui permettent la non-dégradation du débit. Pour mi-
nimiser les erreurs sur ces informations, nous avons également mis en place un processus
de codage des clés d’entrelacement sur 4 états, permettant de réduire significativement
le nombre de SPN utilisées, par rapport a un codage sur 2 états. Ceci ne protege pas
ces informations mais réduit le risque de les compromettre, avec une probabilité presque
unitaire de bon décodage constaté en simulation, méme a faibles SNR.

Les résultats de simulation avant PA montrent un gain d’environ 5.2 dB sur la CCDF
qui se traduit par une amélioration d’environ 4% d’EVM et d'un facteur d’'une décade
sur le TEB. Ceci montre la robustesse de la technique d’entrelacement contre les effets
des non-linéarités statiques et dynamiques de 'amplificateur et en présence du bruit de
canal de transmission. Ces résultats sont obtenus pour une valeur d’'IBO égale a -2 dB,
soit dans la zone non-linéaire de ’amplificateur, soit a haut rendement.

Une évaluation expérimentale de cette technique a été menée en utilisant un banc d’essais
et un amplificateur commercial de 20 W fonctionnant a 3.7 GHz. A partir des résultats de
mesures obtenus, on a constaté une amélioration d’EVM d’environ 4 % et une améliora-
tion du TEB d’une décade dans une zone fortement non-linéaire. Comme en simulation,
I’analyse spectrale montre que la technique d’entrelacement permet une faible dégrada-
tion de la réponse fréquentielle lorsque le PA fonctionne proche de la zone de saturation,
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a —2dB d'IBO par exemple. Les spectres restent conformes au masque imposé par le
standard malgré I'utilisation de 4 sous-porteuses libres. La traduction de 'amélioration
au niveau du recul en puissance a été exprimé par une réduction de la consommation
électrique avec la possibilité de fonctionner & un maximum du rendement de 58 % au
lieu de 52 %, pour la méme qualité de transmission. A noter que l'utilisation des SPN
pour transmettre les informations auxiliaires permet un fonctionnement sans changement
des installations électroniques au récepteur. Cependant, la méthode proposée n’est pas
a compatibilité descendante, dans la mesure ot nous avons introduit le processus de dé-
codage des clés d’entrelacement. Toutefois, cette modification reste mineure puisqu’elle
n’exige aucun matériel supplémentaire, reste la problématique de 'implémentation avec
un nombre réduit de possibilités d’entrelacement.

Dans la suite de notre travail, nous allons présenter une nouvelle technique de réduction
du PAPR avec comme objectif, améliorer davantage les performances.
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Chapitre 3

Shaping en conjonction avec la DCT
pour la réduction du PAPR

3.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons proposé des modifications majeures dans la
technique d’entrelacement pour la réduction du PAPR. Appliquée au standard 802.11a,
cette technique permet une amélioration significative notamment sur le rendement de
I’amplificateur de puissance. Pour permettre plus d’amélioration, nous nous sommes atta-
chés dans ce chapitre a proposer de nouvelles solutions pour la réduction du PAPR dans
les modulations OFDM, en améliorant notamment le gain sur les courbes de CCDF et sur
la consommation électrique.

Comme pour l'entrelacement et en restant toujours au niveau du codage des données, il
est possible d’agir sur le signal d’entrée, en vue de la réduction de ses pics. La technique
du Shaping est utilisée dans la partie numérique de ’émetteur afin de réduire la puissance
moyenne transmise [84][85]. Ce codage qui rajoute de la redondance binaire permet de
mettre en forme la constellation afin de minimiser son énergie moyenne et d’améliorer les
performances du systeme [85]. Comme nous l’avions souligné au chapitre (1), certaines
techniques comme la TR souffrent de 'augmentation de la puissance moyenne a cause de
I’ajout du signal. L’application du Shaping pourrait donc étre une solution pratique pour
y remédier, tout en améliorant I'immunité des données vis-a-vis du canal.

Cependant, le Shaping n’a théoriquement pas d’influence directe sur le PAPR. C’est pour
cela que nous allons investiguer, dans la suite de ce chapitre, des techniques issues de la
compression des données, comme la DCT, pour I'associer au Shaping. Notre objectif est
donc de proposer une nouvelle technique alliant la réduction de la puissance moyenne des
signaux OFDM et la réduction des pics instantanés.

On organisera ce chapitre en quatre volets. Les deux premiers traiteront respectivement
de la technique Shaping et de la DCT, avec des essais en simulation sans insertion d’un
modele non-linéaire d’amplificateur. Ces essais nous permettront d’étudier la réduction
du PAPR, 'EVM et le TEB séparément des non-linéarités du PA. Le troisieme volet est
consacré a la méthode proposée avec des tests dans le méme contexte (sans PA). Enfin,
on terminera par un volet simulation et expérimentation en présence de I'amplificateur de
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puissance.

3.2 Réduction du PAPR par Shaping/DCT

Dans cette section, nous allons présenté les techniques Shaping et DCT, en illustrant
leurs avantages et inconvénients. Les deux techniques seront traitées individuellement,
testées en termes de réduction du PAPR et de qualité de transmission sans I'amplifica-
teur. A partir de la synthese des résultats obtenus, il sera envisagé de combiner les deux
techniques pour améliorer davantage les résultats.

3.2.1 Technique de mise en forme de constellation

La mise en forme de la constellation (constellation Shaping) [86] est un processus
généralement utilisé avec la modulation codée BICM (Bit Interleaved Coded Modulation)
[87], qui associe des modulations avec des codes correcteurs d’erreurs (voir la Figure (3.1)).
Sur cette figure, on représente 'exemple d’'un codage réalisé avant le Mapping. Le Shaping
consiste a introduire de la redondance, avec un rapport donné pour mettre en forme la
constellation transmise dans le but de réduire la puissance moyenne du signal [84][85], et
améliorer ainsi les performances du codeur canal. Cette solution consiste a utiliser des
modulations numériques d’ordre élevé permettant de supporter des taux de transmission
tres importants, afin de répondre aux besoins des systemes actuels, tout en gardant la
méme bande passante et en minimisant la consommation énergétique. La dénomination
« modulation codée » vient du fait qu’elle est utilisée pour faire face aux dégradations
dues aux différents bruits de la chaine de transmission.

Mise en forme de la constellation

i Mapping i
i | Technique :
Bits de Codeur i q ¢ i Symboles
données de A de > _:_,
canal : Shaping . :

FI1GURE 3.1 — Schéma avec le Shaping code

L’objectif de cette mise en forme est de modifier la constellation du signal en privilégiant
des emplacements spécifiques selon le but désiré [88][89][90]. En effet, le caractere aléatoire
des données binaires donne la méme probabilité d’apparition a I’ensemble des points de la
constellation. En introduisant le Shaping, il est possible de faire tendre cette probabilité
vers une loi Gaussienne, se rapprochant ainsi de la limite de Shannon [91]. Plusieurs
solutions sont présentées dans la littérature pour la mise en forme de la constellation.
Parmi elles, on peut citer
— celle qui consiste a modifier la distribution des points de la constellation pour avoir
une distribution non-uniforme et qui suit une forme gaussienne. Ceci est réalisé en
placant les points de la constellation sur un axe et en agissant sur le facteur de
distance entre les points de la constellation (changement de la valeur d’amplitude
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3.2. Réduction du PAPR par Shaping/DCT

des points). C’est le cas par exemple de la modulation d’amplitude des impulsions
nommée PAM, pour Pulse Amplitude Modulation [88].

— La deuxieme approche consiste a garder la distribution des points de la constellation
(distribution uniforme), tout en agissant cette fois-ci sur le facteur de probabilité
de transmission des points (voir l'exemple de la Figure (3.2)). Ceci est réalisé
en utilisant un codage qui permet la transmission des points de la constellation
avec des valeurs de probabilité différentes. On peut citer parmi les techniques qui
utilisent cette approche : Le Shaping code [90][92] et le Trellis Shaping [93].

Sur la Figure (3.2) obtenue par simulation selon la deuxiéme approche, on peut apercevoir
la distribution des points avant et apres la mise en forme, par Shaping code, pour une
modulation 256-QAM. Cette représentation en 3D a pour but de montrer la probabilité
d’apparition de chaque point de la constellation. Sur 'axe z, on présente donc la valeur
de la probabilité et sur les deux axes x et y, le plan de la constellation 1Q. On peut noter
qu’avant la mise en forme des symboles, les probabilités d’apparition des symboles sont
quasi-identiques (autour de 1/256 = 0.0039). Apres mise en forme de type Shaping code,
on modifie la constellation en augmentant la capacité d’apparition de certains symboles.
Aussi, avec ce Shaping, la transmission se rapprochera d’une modulation a plus faible
nombre de points, ce qui a pour avantage un meilleur TEB.

0.015,

0.012

Probabilité
o O
o o
o o
® ©

FIGURE 3.2 — Distribution des points de la constellation pour une modulation 256-QAM
(a) Avant mise en forme (b) Apres mise en forme

On s’intéressera dans notre travail a la deuxieme approche, principalement au Shaping
code, dans I'objectif de présenter une version originale pour I’amélioration de la réduction
du PAPR dans les systemes OFDM. Comme dans le cas du Trellis Shaping présenté dans
[94]]95][96], on évaluera les capacités du Shaping code dans le contexte de la réduction du
PAPR.
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3.2.2 Le Shaping code

Le Shaping code appartient a la famille des techniques de mise en forme de la constel-
lation. Elle est principalement connue pour sa simplicité d’utilisation avec les différents
schémas de modulation codés, comme le systeme BICM qui 'utilise pour 'amélioration
de ses performances en terme de sécurisation des données, ainsi que la réduction de la
puissance moyenne du signal [84][85]. Il s’agit d’un simple code en bloc non-linéaire, per-
mettant de controler la transmission des bits de données, afin de sélectionner au niveau
de la constellation, les points qui permettent ’obtention de la distribution souhaitée. Le
Shaping est un codage qui consiste donc a modifier la séquence binaire en introduisant de
nouveaux bits de redondance, afin de positionner efficacement les points de la constella-
tion.

3.2.2.1 Principe

La mise en forme ne dépend pas seulement du Shaping code, mais aussi de la constel-
lation elle-méme. En effet, les auteurs dans [90] ont proposé de diviser la constellation
originale en plusieurs sous-constellations de méme taille et d’énergie moyenne croissante,
comme le montre la Figure (3.3) qui présente 4 sous-constellations pour ’exemple d’une
modulation 16-QAM (avec un mapping de Gray).

0100 ‘0101 0001 | 0000
(] g [ ] [ ] g [ ]
<2 I S 3 4
0110 P o111 0011 ! 0010
[ E [ ] [ ] E [ )
2 : 1 2
[ i [ ] [ ] E [ ]
1110 1111 1011 1010
4 : 3 4
. i . . : .
1100 i 1101 1001 1000

Sous-constellation 1: Symboles a faible énergie

/Sous-constellation 3: Symboles &4 moyenne énergie
Sous-constellation 4: Symboles a forte énergie
XX: Bits de shaping

FIGURE 3.3 — Décomposition en 4 sous-régions de la modulation 16-QAM
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A partir de la Figure (3.3), on peut constater que les mots binaires constituant les symboles
modulés sont divisés en deux parties (deux uplets) : les deux bits de poids faible fixent
le choix de la sous-constellation (bits de Shaping) et ceux du poids fort la position du
symbole en son sein. Par exemple, les mots binaires 0011,0111,1011 et 1111 partagent
la méme sous-constellation repérée par les deux derniers bits de Shaping XX=11. Aussi,
les points 0100,0101,0110 et 0111 partagent la méme position dans chacune des 4 sous-
constellations.

Dans notre exemple de la Figure (3.3), les sous-constellations sont affectées par niveau
d’énergie. Ainsi, on retrouve quatre régions :

— la sous-constellation 1 qui est a faible énergie et repérée par les bits de Shaping
XX=11,

— les deux sous-constellations 2 et 3 qui sont a moyenne énergie et repérées par
XX=10 et XX=01,

— et la sous-constellation 4 a forte énergie repérée par XX=00.

A noter que chaque sous-constellation est composée de 4 symboles. On verra par la suite
que ce choix permet d’utiliser plus souvent une pseudo-constellation a faible nombre
d’états (ici de type 4-QAM), ce qui permet d’améliorer les criteres d’EVM et de TEB.

3.2.2.2 Réduction de la puissance par le Shaping code

A partir de cette décomposition, I'idée est d’utiliser un Shaping code capable de générer des
bits de Shaping XX qui permettent de privilégier une des 4 sous-constellations précédentes.
Pour illustrer ce principe et sans perte de généralités, nous choisissons la sous-constellation
1, qui est a faible énergie, et repérée par les bits de Shaping 11. Pour cela, les deux bits de
Shaping nécessaires sont les bits de 1. Donc, 'utilisation d’un code en bloc qui génere les
bits de 1 a la troisieme entrée avec une probabilité importante est nécessaire pour assurer
cette mise en forme.

7 P> b(l ﬂ_1) b(1,0) W Modu/la.tion
Iob, K Numérique
t > ‘7(27&71) : ®(2,0)
b . | ! B . oo | (%
- S/P b: [ b/K i : e > ol e >
9K e L np T sz,o)
_7. T K,2b 1
##Code en bloc| ‘Ck+1/ |, © ) .
".\ h E(K'+117;—<l’71)--- b(R'+l,O?‘
N

FIGURE 3.4 — Schéma bloc du Shaping code utilisé

Pour décrire le principe de cette génération, pour une séquence binaire b de n; bits de
données et une constellation M-QAM, on définit le nombre de blocs K = log, (M) —1 qui
composent la séquence b. Suivant la Figure (3.4), on énumere les étapes suivantes :
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— Etape 1 : Dans cette étape et en utilisant un bloc série/paralléle, les bits de la
séquence binaire b sont répartis sur K bits pour formuler les K sous-séquences
telles que :

bi:[b(i,o) biyy o bmogy|s =10 K (3.1)

— Etape 2 : la derniére séquence by passe par un code en bloc (Shaping code) qui
utilise la table de codage présentée dans le tableau (3.1) afin de générer les bits de
Shaping utilisé par la suite pour la mise en forme de la constellation. Le rendement
de ce codage est de ;21, avec 4 bits de sortie pour deux bits d’entrée. Apres le Shaping

code, le vecteur by donne lieu & deux nouveaux vecteurs b et by ;.

Bits d’entrée Bits codés en sortie
[0 0] 1 1 1 1]
0 1] 1 0 1 1]
1 0] 1 1 0 1]
1 1] 1 1 1 0

TABLE 3.1 — Table de codage du Shaping code

Pour bien comprendre la table (3.1), la colonne des bits d’entrée correspond a deux
bits pris sur le vecteur by, qui générera 4 bits de sortie dont les 2 premiers pour
by et les deux derniers pour by . Par exemple, la suite de bits [0 0] généreront le
mot code [1 1 1 1].

Ce codage introduit donc une redondance de 1 bit par symbole QAM, pour obtenir
la nouvelle séquence.

bee = [b15 by - Vs Ve | (3.2)

— Etape 3 : la nouvelle séquence de bits b, est alors mappée en utilisant la constel-
lation présentée sur la Figure (3.3). Les deux derniers vecteurs de bits by et by,
insérés par le Shaping code (Bits de Shaping) permettront de positionner le plus
de symboles possibles sur la sous-constellation a faible énergie.

En procédant selon ces étapes, le signal obtenu en sortie sera théoriquement a faible
énergie. Cette baisse d’énergie peut étre calculée a partir de la probabilité d’apparition de
points et de I’énergie de chaque sous-constellation. En notant P; la probabilité d’apparition
des bits de 1, le code en bloc de la table (3.1) donne P, = % = 0.8125, qui représente le
nombre de bits a 1 sur le nombre total de bits, dans la colonne des bits codés en sortie.

On peut établir les différentes probabilités des symboles modulés de la table (3.2).
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Mapping Probabilité

XX00 (1-P)x(1-F)
XX01 (1-P)x P,
XX10 P x(1-P)
XX11 P, x P,

TABLE 3.2 — Probabilité de transmission des symboles de chaque sous constellation

Suivant ce tableau, on peut calculer I’énergie moyenne de la constellation en multipliant
les probabilités de chaque sous-constellation par son énergie, ce qui donne la relation :

E’moy — Pl'Pl'E1+<1—P1)'P1'E2 (33)
+P-(1-P)-E3s+(1—PFP)-(1—P)-Ey4
= 0.6602 x Ey +0.152 x Fy +0.152 x E3 4 0.03522 x E4

avec By = 2, Fy = 10, F3 = 10 et E4 = 18 les énergies de chaque sous-constellation de
la Figure (3.3), calculées a partir des symboles de chaque sous-constellation, en utilisant
I'équation (1.5).

En réalisant les calculs, on obtient donc une énergie de 5, au lieu de 10 pour le cas
sans Shaping code. On constate donc une réduction de 50 % de ’énergie moyenne de la
constellation dans le cas de la modulation 16-QAM, en utilisant un Shaping privilégiant la
sous-constellation 1. Ce principe de base est transposable aux 4 sous-constellations, selon
I’objectif souhaité.

Ala réception, pour récupérer les bits de données émis, un simple schéma basé sur le
calcul du rapport de vraisemblance logarithmique (LLR : log-likelihood ratio) est appliqué
pour assurer I'étape de démodulation des symboles recus. Cette étape est donnée de fagon
synthétique en annexe (A).

3.2.2.3 Evaluation en simulation sans PA

Pour étudier les performances du Shaping code et son impact sur la qualité des trans-
missions, on présente ici les résultats de simulation obtenus pour le standard IEEE 802.11a,
décrit au chapitre 2 (Tab. (2.3)).

La chaine de simulation est présentée sur la Figure (3.5). Pour ces simulations, on
n’integre pas le PA afin de se rendre compte des effets de cette technique sans I'influence
des non-linéarités de I'amplificateur. Seul le bruit du canal AWGN est pris en compte
dans I'étude du TEB et de 'EVM en fonction du SNR.

99



Chapitre 3. Shaping en conjonction avec la DCT pour la réduction du PAPR

andol aareurq 9ouanbog

T

Récepteur

Calcul du LLR
_|_
Shaping décode

@» FET—

Mod%)n RF
X
Démodulation RF
7
X

du CP

Modulation
16-QAM
|
|

»
Ladl

Shaping code

Source
Binaire

Emetteur

rd

FI1GURE 3.5 — Schéma de simulation avec le Shaping code

Distribution de la constellation et impact sur le PAPR : En premier lieu, nous
avons tracé en 3D sur la Figure (3.6) la distribution des points de constellation avec et

sans Shaping code.

Dans cette figure, on peut noter le changement de la distribution des points de la constel-
lation apres application du Shaping code. Cette distribution converge vers une forme
gaussienne, avec une forte probabilité de transmission des points a faible énergie, qui
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correspond aux points de la sous-constellation 1.

0.16,

0.12

0.08

Probabilité
Probabilité

0.04

(b)

FIGURE 3.6 — Distribution de la constellation (a) originale (b) avec Shaping

On présente dans la Figure (3.7) les courbes de CCDF, qui permettent la mesure de
I’évolution du PAPR.
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F1GURE 3.7 — CCDF du PAPR avec et sans le Shaping code

A partir des courbes de CCDF, on constate que le Shaping code n’a pas permis la réduction
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du PAPR. En réalité, ceci était prévisible car cette technique n’agit pas sur les pics
instantanés du signal temporel. La raison principale de 'utilisation du Shaping code est
la réduction de la puissance moyenne en plus de 'augmentation de la sécurisation des
données, car on concentre la majeur partie des symboles sur la sous-constellation a faible
énergie. Ceci n’a donc aucun impact sur les résultats du PAPR. On se retrouve dans la
méme configuration que le signal original puisque les écarts entre les pics et la puissance
moyenne du signal sont similaires, avec un peu plus de 2 dB de différence comme le montre
le tableau (3.3).

Puissance Moyenne Ecart max
Original 23 dBm 16.77dB
Avec Shaping code 20dBm 14.23dB

TABLE 3.3 — Puissances moyennes et écarts max avec et sans Shaping code

Qualité de la transmission : Suivant le schéma de simulation de la Figure (3.5) et en
présence du bruit de canal AWGN, on a obtenu a la réception la constellation présentée
dans la Figure (3.8), pour une valeur de SNR=12dB.

Original Avec Shaping code

5 T T T 5 T T T T T
4+ 4+ 1
2 2 :
r EEXXEN
o0 o o :
—2F -2F * il
—at —af i
%5 4 3 21 0 1 2 3 45 5-4-3-2-101 2345

Fi1GURE 3.8 — Constellation du signal recu

Suivant ces résultats, on voit clairement I'impact du Shaping code sur la constellation du
signal. Les points de la constellation sont mieux concentrés sur leurs positions avec 1'uti-
lisation du Shaping code, malgré la présence des effets du bruit de canal de transmission.

Pour évaluer la qualité de transmission dans le cas du Shaping code, on présente les
résultats ’EVM et du TEB dans le cas du canal AWGN sur les deux Figures (3.9) et
(3.10).
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Fi1GURE 3.9 — Résulats d’EVM avec le Shaping code
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FI1GURE 3.10 — Résulats du TEB avec le Shaping code

A partir de la Figure (3.9) qui présente les résultats d’EVM avec et sans Shaping code
et suivant les résultats de la constellation obtenus, on constate que le Shaping code amé-
liore 'EVM. Ce dernier varie entre 4 % pour la zone a faible bruit (SNR=16 dB), jusqu’a
25 % dans la zone a fort bruit (SNR=0dB). Cette amélioration est due a I'introduction
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de la redondance qui a permis de privilégier I’envoi de symboles de la sous-constellation
1, composée de 4 états. Tout se passe donc comme si les données étaient le plus souvent
réparties sur une pseudo-constellation a faible nombre d’états. On passerait donc virtuel-
lement d'une modulation 16-QAM a une 4-QAM. Ceci permet donc de rendre plus robuste
la transmission en profitant des avantages de ce type de répartition.

Comme pour 'EVM, on présente les résultats du TEB en fonction du SNR sur la Figure
(3.10). Les résultats du TEB montrent la robustesse du Shaping code contre les effets du
bruit du canal. On constate ainsi une amélioration de 3 décades pour un SNR=8dB, par
rapport au signal original. Comme pour 'EVM, concentrer les symboles sur un nombre
de points réduit permet de se rapprocher de taux d’erreurs obtenus pour une modulation
4-QAM.

En conclusion, I'utilisation du Shaping code permet d’améliorer la qualité de trans-
mission avec une meilleure immunité vis-a-vis du bruit de canal. La mise en forme de
la constellation, en privilégiant une sous-constellation donnée, rend la transmission plus
robuste. Cependant, on ne constate aucun impact positif sur le PAPR.

3.2.3 Transformée en cosinus discrete

La DCT est une transformée utilisée dans le traitement du signal et de 'image, en
particulier la DCT-II (la transformée en cosinus discréte a deux dimensions). Dans la
littérature, une multitude de DCT a été développée pour diverses applications. A ses
débuts, 'application de la DCT dans le domaine du codage d’image a été réalisée avec
un codage par bande unidimensionnelle (DCT-I) [97]. Ceci a été rapidement étendu au
codage par blocs bidimensionnels (DCT-II) [98] pour obtenir une corrélation inter-pixels
plus élevée et réduire davantage les redondances spatiales. Ce principe a été étendu au
codage tridimensionnel (DCT-III), utilisé dans la compression de vidéo [99]. Cette variété
a permis a la DCT de devenir I'une des transformées les plus répandues dans le traitement
de signal et d’images, principalement dans la compression des images et des vidéos. Parmi
les avantages qui ont facilité son utilisation, on peut citer :

— le compactage spectral et la concentration d’énergie,
— la réduction de la complexité du traitement,
— la réduction de 'auto-corrélation des séquences de données,

— et la variété des domaines de son utilisation tels que I'analyse spectrale et la com-
pression des données.

3.2.3.1 Principe de la DCT

La DCT est tres similaire a la transformation de Fourier discrete (DFT, Discrete
Fourier Transform), mais avec l'avantage d’utiliser des coefficients réels, contrairement a
la DF'T qui utilise des complexes. Cette différence permet de réduire considérablement les
traitements lors du codage, sans perte d’informations [100].

Dans la chaine de communication, la DCT est appliquée en sortie de la modulation,
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3.2. Réduction du PAPR par Shaping/DCT

comme le montre la Figure (3.11). Chaque échantillon de sortie de rang m, noté SP¢T
sera calculé a partir du vecteur C' composé des N symboles modulés Cj avec k = 0 a

N — 1, tel que :
(2k+1
SheT — U g Cl cos ( 5 Jm ) (3.4)

1 sim =0
telqueD—{2 sim £ 0

et avecm=20,1,.... N —1

Modulation
numérique
o o SDCT
S.OU_I:CQ C’k= DCT m
binaire o | o
(a)
, .|y PeT &GDCT
~ Démodulation|” ™ S
Bits recus «— | - IDCT |<2"
numérique

(b)
FIGURE 3.11 — Schéma bloc de la DCT (a) Emetteur (b) Récepteur

La relation (3.4) peut étre formulée sous forme matricielle avec la matrice Qpor de di-
mension N x N, telle que [101] :

SPCT = Qpor - C (3.5)
onC=I[Cy, C; --- C’N_l]T est le vecteur des symboles modulés,
SPet = [gher gbet ... Sﬁ?ﬂT est le vecteur de sortie de la DCT,

et Qper la matrice DCT telle que :

QDOT =

-3 2 m(N—-1) 2N-1
5) \/ W CO8 (TT)
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Avec cette écriture matricielle, I'opération inverse notée iDCT, pour inverse Discrete Co-

. C e . , %DCT )
sine Transform, consiste a multiplier le vecteur de signal regu, noté S , par la transposée
de la matrice Q) por, c’est-a-dire :

~DCT
Y =Qber-8 (3.6)

En plus de son utilisation dans le domaine du traitement et de la compression des
données, la DCT a aussi été proposée comme une solution pour la réduction du PAPR.
En effet, plusieurs publications montrent 'impact de la réduction de ’auto-corrélation des
données sur la réduction de 'amplitude des pics [102]. Parmi ces travaux, on peut citer la
combinaison de la DCT avec la technique SLM [103][104], la DCT avec le Clipping [105]
et la DCT avec la technique Companding [106].

3.2.3.2 Evaluation en simulation sans PA

De fagon similaire au Shaping code et dans le but d’évaluer les performances de la
DCT et son impact sur la qualité de transmission, on réalise une série de simulations avec
et sans DCT pour le standard IEEE.802.11a, selon la chaine de la Figure (3.12). Comme
précédemment, les simulations ont été réalisées en présence d’un canal AWGN, mais sans
insertion du PA.

Emetteur Modulation RF

Modulation
16-QAM
Source i Vo Ajout <
| —» DCTH»IFFT|—» ™
Binaire o | e bCT du CP &

Démodulation RF

N

. Démodulation|
X DCT
w X+ »{ prT|sfipoT] s Péniodult

Séquence binaire regue

Récepteur

FIGURE 3.12 — Schéma de simulation avec la DCT

Réduction du PAPR : On présente en Figure (3.13) la fonction CCDF. Suivant les
courbes obtenues, on constate que la technique DCT permet d’améliorer les performances
en terme de réduction du PAPR d’environ 2dB & 1072 de probabilité, en comparaison
avec le signal original. Ces résultats confirment le rapport entre la réduction de 'auto-
corrélation des signaux apres DCT et la réduction des fluctuations.
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10" QU00aAEA0aAAAPORcI00000000000TA000N
r : : : : : ‘ Orirginalr
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S 10k .
4
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<
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A\
04
a
<
a
0-1072? *
10_3\‘\‘\‘\‘l‘\‘\‘l‘\‘\‘l‘\‘\‘l‘\‘\‘l‘\‘\‘\‘\‘\‘\‘\‘\‘l‘\‘\‘\‘\‘\‘\‘l"\‘l‘\‘\‘l‘\ L
00511522533544555566577588599510105

PAPRO (dB)

FIGURE 3.13 — CCDF avec et sans DCT

Qualité des transmissions (EVM et TEB) : Pour évaluer la qualité des transmis-
sions en présence d'un canal AWGN, nous présentons les courbes d’EVM et de TEB sur
les Figures (3.14) et (3.15) avec et sans DCT.

=—Original
=0—Avec DCT |

SNR (dB)

FIGURE 3.14 — EVM en fonction du SNR avec et sans DCT

A partir des résultats de 'EVM et du TEB obtenus, on observe clairement que la technique
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Chapitre 3. Shaping en conjonction avec la DCT pour la réduction du PAPR

DCT n’apporte aucune amélioration sur ces deux criteres, avec des résultats superposés
sur ceux du signal original. Ce résultat est prévisible car en I'absence des non-linéarités
de l'amplificateur, 'impact de la réduction du PAPR n’apparaitra pas sur les courbes
d’EVM et du TEB.

0

10 T T

=+ Original
=0—Avec DCT |

6 i i i i i i i
0 2 4 6 8 10 12 14 16
SNR (dB)

FiGURE 3.15 — TEB en fonction du SNR avec et sans DCT

3.2.4 Combinaison du Shaping code avec la DCT

Jusqu’a présent, nous avons étudié les avantages et les inconvénients du Shaping et de
la DCT. Pour synthétiser les résultats, on peut dire que le Shaping agit sur la puissance
moyenne du signal et apporte de la redondance qui permet d’améliorer le TEB et 'EVM,
sans réduction du PAPR. A l'inverse, la DCT réduit le PAPR mais n’améliore en rien la
qualité des transmissions. Cette analyse est réalisée en I’absence de non-linéarités et/ou
de bruits autres que le canal AWGN. Une solution pour superposer les avantages est
de combiner les deux techniques en commencant par le Shaping code pour introduire la
redondance et réduire la puissance moyenne du signal, suivie de la DCT pour réduire le
PAPR.

3.2.4.1 Principe

On utilisera le Shaping code pour une mise en forme différente des points de la constel-
lation. En effet, la mise en forme de la constellation avec le Shaping va permettre de
modifier la forme d’onde du signal OFDM, en abaissant la puissance du signal, y compris
les pics. C’est pour cette raison que nous proposons d’introduire la DCT apres le Shaping
pour améliorer la réduction du PAPR.
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3.2. Réduction du PAPR par Shaping/DCT

Cependant, la valeur du PAPR est inversement proportionnelle a la puissance moyenne
du signal. Cette derniere est un parametre important qui influence les résultats. A titre
d’exemple, les méthodes de réduction du PAPR basées sur I'ajout du signal souffrent
souvent de I'augmentation de la puissance moyenne. C’est le cas par exemple du Clipping
ou de la méthode TR. Pour étudier 'influence du choix de la sous-constellation dans le
Shaping code, nous proposons d’évaluer la baisse du PAPR pour les 4 cas suivants :

— 1°" cas : consiste a utiliser un Shaping code qui génere les symboles de la sous-
constellation a faible énergie. Il sera réalisé avec I'utilisation de la table de codage
présentée précédemment dans le tableau (3.1).

—— 2%me ot 3®Me ;a9 : consiste a générer les symboles de la sous-constellation &
moyenne énergie. Comme il y a deux sous-constellations & moyenne énergie (voir
la Figure (3.3)), on propose d’utiliser deux Shaping codes (voir la Figure (3.16),
selon le choix de la sous-constellation :

— 2°™€ cag pour la sous-constellation 2
— 3®me cas pour la sous constellation 3
b . .
01 > b(l ﬂ,l) b1.0) ‘l Modu}laftlon
b K Numérique
99 > b(2 ﬂ—1) S b0
b T K . oo | C,
=»{ S/P Y : 3 i —> >
Codo 115 "l M ol
by () -t

S /P

b/(/K+1,”7571) - b/(/K+1<,U)

Or 11 o

FIGURE 3.16 — Schéma du Shaping code pour le 2°™¢ et 3¥™¢ cas

Aussi, il est important de noter que pour chacun de ces cas, le processus de codage
comporte deux tables de conversion. Ceci est illustré sur la Figure (3.16), avec
deux blocs de codage : code 1 et code 2 pour les deux dernieres voies. Les deux
conversions du tableau (3.4) correspondent aux blocs « code 1 » et « code 2 » de
la Figure (3.16).

Bits d’entrée Bits de sortie Bits d’entrée Bits de sortie
0 0] 1 1 1 1] [0 0] 0 0 0 1]
0 1] 1 0 1 1] 0 1] 0 1 0 0
1 0] 1 1 0 1] 1 0] 0 0 1 0
1 1] 1 1 1 0 1 1] 0 0 0 0

TABLE 3.4 — Tables de codage du 2°™ cas

Pour obtenir les tables de codage pour le 3°™¢ cas, il suffit d’inverser les deux blocs
« code 1 » et « code 2 » de la Figure (3.16).
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Chapitre 3. Shaping en conjonction avec la DCT pour la réduction du PAPR

— 4%me cas : dans cette proposition, le Shaping code va générer que des bits de 0
pour se positionner dans la sous-constellation a forte énergie. Ceci sera réalisé avec
l'utilisation de la table de codage présentée dans le tableau (3.5).

Bits de donnée Bits codé

0 0] 0 0 0 1]
0 1] 0 0 1 0
1 0] 0 1 0 0
1 1] 1 0 0 0

TABLE 3.5 — Table de codage du 4°™¢ cas

3.2.4.2 Evaluation en simulation sans PA

Pour évaluer I'apport de cette technique et la comparer avec les résultats précédents,
nous 'avons testé en 'absence du PA. La Figure (3.17) présente la chaine utilisée dans les
simulations. A I'émission, chaque cas de Shaping sera suivi de la DCT et du modulateur
OFDM. A la réception et apres le passage par le canal AWGN, le signal recu subira les
fonctions duales : démodulation OFDM, iDCT et le calcul du LLR pour récupérer les bits
de données.

Modulation RF
Emetteur Modulation
16-QAM
Source i o °l° o Ajout
Shaping code o DCT{—»IFFT J X
Binaire ) ™ ol e du CP &)

Démodulation RF

Calcul du LLR
FFT »|iDCT—»

+
Shaping décode

Séquence binaire regue

Récepteur

FI1GURE 3.17 — Combinaison du Shaping et de la DCT

Réduction du PAPR : On présente sur la Figure (3.18) les résultats de la CCDF pour
les 4 cas traités en insérant sur chaque figure les CCDF du signal original, du Shaping
seul, de la DCT seule et la méthode proposée (Shaping - DCT).

Suivant les résultats de la CCDF, on constate une réduction du PAPR de l'ordre de
2.6 a 3dB pour le deuxieme et le troisieme cas, respectivement. Ce qui représente une
amélioration de 1 a 1.4 dB par rapport a la DCT seule. Cette amélioration peut s’expliquer
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3.2. Réduction du PAPR par Shaping/DCT

par le nouveau positionnement des points de la constellation générée, qui a permis dans
ce cas de générer beaucoup plus de symboles & moyenne énergie, que les autres symboles.

11

. 1*" cas 28me oo
10 R b 1 ‘
-1 _ 0‘ g y -
£ i 2ot 4% ]
= < b
o ISR
A A % §
& x }
< o L
9-, 2L 4 E -2 . x
T 10 = QOriginal E 10 "+ = Original 4 4
=— Avec Shaping code =&— Avec Shaping code -
=0— Avec DCT =0— Avec DCT k
= ¢ = Avec Shaping-DCT = ¢ = Avec Shaping-DCT H
10'3 i i i i I I I i 167 ; ; ; : ; . ; ¢
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F1GURE 3.18 — Comparaison des CCDF dans les 4 cas

La mise en forme a conduit vers une nouvelle distribution des points de la constellation,
modifiant les caractéristiques du signal et permettant a la DCT de réduire davantage
I’auto-corrélation et par conséquent le PAPR. Sans oublier que la puissance moyenne
est a présent a une valeur proche de celle du signal original, ce qui n’a pas influencé
sur le rapport du PAPR. Pour la premiere et la quatrieme proposition, on ne voit pas
Iamélioration du PAPR car la valeur de la puissance moyenne du signal a changé. Cela
est du aux positionnements des points générés, a faible énergie (premiere proposition) qui
résultent en une réduction de la puissance moyenne, ou le cas contraire pour les points a
forte énergie (deuxieme proposition), ce qui va influer le rapport de calcul du PAPR.

Qualité des transmissions (EVM et TEB) : Afin d’évaluer les performances en
qualité de transmission du systeéme, on présente respectivement sur les deux Figures (3.19)
et (3.20), les résultats ’EVM et de TEB en fonction du SNR pour un canal AWGN. La
Figure (3.19) présente les résultats de 'EVM en fonction du SNR pour le signal original
et pour les quatre cas envisagés dans la technique Shaping. A partir de ces résultats, on
peut voir que la technique proposée assure la méme qualité de transmission que le Shaping
seul pour les 4 cas, avec une amélioration qui varie entre 2.5 % pour une forte valeur du
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Chapitre 3. Shaping en conjonction avec la DCT pour la réduction du PAPR

SNR (faible valeur de bruit) jusqu’a 25 % pour une faible valeur de SNR (forte valeur de
bruit), en comparaison avec le signal original, et celle de la DCT présentée dans la Figure
(3.13).

1* cas 2Mcas
50 T T T T T 50 T T T T T
= Original ) = QOriginal
=—O— Avec Shap!ng code =o— Avec Shaping code
a0l = 4 - Avec Shaping - DCT| 40 = = Avec Shaping - DCT |
g 30 1 g 301 1
: | 2
[ITRPXs) w20
10 10

0 I I I I I I I i i i i i i i 0 I I I I I I I I I I I i i i

0O 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 o 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15
SNR (dB) SNR (dB)
Fmcas £ cas
50 T T 50 T e e
= QOriginal = Original
=&— Avec Shaping code =B— Avec Shaping code
40 . . . : =& = Avec Shaping - DCT| 40+ = ¢ = Avec Shaping - DCT]
= 30 1
&
s 8
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w20
10
0 T S S L I
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FI1GURE 3.19 — Résultats d’EVM pour la technique du Shaping-DCT

Comme nous 'avions noté précédemment, cette amélioration est due principalement a la
redondance ajoutée par le Shaping code, qui permet de modifier les caractéristiques de la
transmission en privilégiant une pseudo-constellation a faible nombre de points.

Dans la Figure (3.20) qui présente les résultats du TEB en fonction du SNR, on constate
que les résultats de la technique proposée sont similaires a ceux du Shaping seul, pour les
4 cas. En comparaison avec le signal original, 'amélioration varie entre environ une décade
pour une faible valeur du SNR, jusqu’a 3 décades pour une moyenne valeur de SNR (8 dB
par exemple). A noter que cette amélioration devient de plus en plus importante dans la
zone a fort SNR (au-dela de 8dB de SNR).

Suivant les résultats de simulation obtenus, les deux sous-constellations a moyenne
énergie (2°™° et 3°M° cas) semblent avoir un meilleur compromis en termes de réduction
du PAPR et maintiennent des performances en TEB et EVM. Ces deux sous-constellations
permettent un gain de 1.4 dB par rapport a la DCT seule.

Dans la suite de nos investigations, notamment en présence du PA, nous choisissons
donc un Shaping code selon la constellation 3 de la Figure (3.3), qui correspond au 3®m°
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Performances en présence des non-linéarités du PA
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F1GURE 3.20 — Résultats du TEB pour la technique du Shaping-DCT

3.3 Performances en présence des non-linéarités du
PA

Suivant les résultats précédents, nous avons inséré le modele du PA pour se rendre
compte des améliorations sur la transmission en zone non-linéaire. Ainsi, nous choisis-
sons de privilégier une des deux sous-constellations a moyenne énergie dans le Shaping
code. Dans notre cas, nous travaillerons sur la sous-constellation 3 de la Figure (3.3).
Concernant le modele du PA, on utilisera le méme amplificateur de puissance modélisé
par une structure MP présentée dans les deux chapitres précédents, en sections (1.3.2)
et (2.5). Les simulations seront orientées vers 1’évaluation des impacts de cette technique
sur la constellation, 'EVM, le TEB et la réponse fréquentielle. On étudiera ces criteres
en fonction du SNR du canal AWGN et du recul, en puissance en se positionnant sur la
zone linéaire (IBO= 2dB), la compression (IBO= 0dB) et la zone fortement non-linéaire
(IBO= —2dB et -4dB).

Tout d’abord, pour évaluer les performances sur la qualité de transmission, on présente
sur la Figure (3.21) les constellations regues pour les 4 points d’IBO, avec un SNR fixe
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Chapitre 3. Shaping en conjonction avec la DCT pour la réduction du PAPR

de 12dB. La colonne de gauche concerne les constellations originales et celle de droite, les
constellations avec la technique de Shaping - DCT.

5 5

-
ﬁ-ﬁr*

FIGURE 3.21 — Constellations reques avec et sans Shaping - DCT (a) IBO=2dB (b)
[BO=0dB (c) IBO=-2dB (d) IBO=-4dB

Suivant les résultats obtenus pour les différentes valeurs d’IBO, on constate sur les constel-
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3.3. Performances en présence des non-linéarités du PA

lations originales une dispersion des points due aux effets non-linéaires introduits par I’am-
plificateur de puissance. Cette dispersion des points est importante pour les valeurs d’IBO
égal & —2 et —4dB, qui correspondent a la zone de saturation (voir les Figures (3.21.c)
et (3.21.d)). Cette dispersion s’atténue en appliquant un recul vers la zone linéaire, pour
une valeur d'IBO égale a 2dB (Figure (3.21. a)). L’application de la technique Shaping
- DCT permet une amélioration des formes des constellations, avec une dispersion moins
importante, pour le méme IBO. Par exemple, on constate une meilleure concentration
des symboles pour un fonctionnement du PA a —2dB d’IBO. Sur les constellations avec
Shaping - DCT, on peut remarquer aussi les effets du Shaping qui privilégie les points a
moyenne énergie de la sous-constellation 3. En effet, nous pouvons apercevoir assez facile-
ment une augmentation du nuage de points autour des 4 points de cette sous-constellation,
qui signifie une augmentation de leur nombre lors de la transmission.
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FIGURE 3.22 — Courbes d’EVM en fonction du SNR (a) IBO=2dB (b) IBO=0dB (c)
[BO=-2dB (d) IBO=-4dB

Les résultats sur les constellations peuvent aussi se traduire sur 'EVM. Ainsi, nous
présentons sur les 4 sous-Figures (3.22) les courbes d’EVM pour les mémes IBO que
précédemment. Sur chaque sous-figure, nous présentons une comparaison entre le signal
original, la DCT seule, le Shaping seul et la technique Shaping - DCT.

En premier, on peut constater globalement l'effet du bruit du canal sur TEVM : A faible
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SNR, correspondant a un fort bruit, 'TEVM est a son niveau le plus élevé, puis s’améliore
avec 'augmentation du SNR. Pour les courbes originales, 'EVM commence & 50% pour
baisser vers 15% a tres faible bruit. Comme constaté précédemment, la DCT n’améliore
pas énormément 'EVM sauf en zone de saturation (—2 et —4 dB d’IBO) et a faible bruit
ol on constate environ 4 a 5% d’amélioration. Ceci est principalement dia a la réduction
du PAPR constatée dans les simulations précédentes. L’effet de la DCT est donc visible
lors de I'insertion du PA uniquement pour un fonctionnement en zone non-linéaire. Pour
les 4 valeurs d’'IBO, on constate aussi une nette amélioration de 'EVM avec 'application
du Shaping, avec un gain maximal & tres fort bruit de 'ordre de 20 %. L’association du
Shaping et de la DCT améliore les résultats pour ’ensemble des cas, surtout a —2 et —4 dB
d’IBO. Cette amélioration est visible par une augmentation de ’écart : par exemple, pour
un SNR de 12dB, on obtient 4 a 5% d’amélioration par rapport au Shaping code seul ou
la DCT, et environ 8 % par rapport au signal original.
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FIGURE 3.23 — Courbes de TEB en fonction du SNR (a) IBO=2dB, (b) IBO=0dB, (c)
[BO=-2dB, (d) IBO=-4dB

Dans la méme configuration que celle de la Figure (3.22), la Figure (3.23) montre les
résultats du TEB pour un canal AWGN et pour les 4 valeurs de I'IBO. Pour chaque valeur
de recul, on peut apercevoir 'effet du bruit avec une diminution du TEB en fonction du
SNR. Cet effet est accentué avec la diminution du recul ot on observe la dégradation
du TEB pour le fonctionnement en zone non-linéaire du PA. Par exemple, il n’est pas
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3.3. Performances en présence des non-linéarités du PA

envisageable de fonctionner a —4dB d’IBO pour ce PA au vu de la dégradation de la
qualité de transmission.

Aussi, a partir d'un IBO de —2dB et en se placant a 12dB de SNR, on observe une
amélioration d’un facteur d’'une demi-décade avec I'utilisation du Shaping - DCT. Cette
amélioration devient de plus en plus importante avec le recul jusqu'a atteindre presque
une décade pour un IBO de 2 dB. Pour les autres observations, on peut les résumer comme
suit :

— La DCT agit positivement sur le PAPR. Ces effets sont donc visibles uniquement
en zone non-linéaire du PA.

— Le Shaping améliore 'EVM et le TEB en introduisant de la redondance binaire qui
permet une diminution de la puissance moyenne et surtout un fonctionnement sur
une pseudo-constellation a nombre réduit de points. Ceci améliore la transmission
mais dégrade le débit.

— L’association des deux techniques permet de conjuguer les avantages.
Pour terminer I'exposé des résultats de simulation en présence de ’amplificateur, nous
présentons les spectres de sortie sur la Figure (3.24), pour les 4 valeurs d’IBO. Pour rappel,

ces 4 valeurs correspondent aux trois zones de fonctionnement : linéaire, compression et
saturation du PA.
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FIGURE 3.24 — Résultats de 'efficacité spectrale (a) IBO= 2dB, (b) IBO= 0dB, (c¢) IBO=
2dB, (d) IBO= -4dB
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Chapitre 3. Shaping en conjonction avec la DCT pour la réduction du PAPR

Selon les réponses, on voit ’apparition des remontées spectrales au niveau des bandes
adjacentes qui deviennent de plus en plus importantes avec la diminution du recul. Ceci
est bien sur di aux effets non-linéaires du PA. Globalement, les réponses sont tres proches
et respectent les spécifications du standard étudié, sauf pour un IBO de —4dB, ou les
réponses dépassent légerement le masque.

Des zooms sur les courbes montrent aussi que le Shaping - DCT donne des remontées
légerement plus faibles que les autres techniques prises indépendamment, de 1'ordre de
quelques dB pour certaines fréquences. Pour illustrer un peu mieux ces résultats, nous
avons calculé 'ACPR et reporté les résultats pour les deux bandes adjacentes sur le
tableau (3.6).

Original DCT Shaping - DCT
IBO (dB) | ACPR%; | ACPRY, | ACPRL; | ACPRSy | ACPRY; | ACPRY,
—4dB -21,67 -21,78 -22,39 -22,46 -23,01 -22,93

—2dB | 24,71 | 2486 | -2586 | -25,95 | -26,50 | -26,61
0dB 2820 | -283%8 | -2058 | -29,69 | -30,25 | -30,39
2dB 31,84 | 32,03 | 3329 | -3341 | -3394 | -34,10
1dB 3530 | 3557 | -36,78 | -36,00 | -37,36 | -37.,53

TABLE 3.6 — Résultats de ’ACPR

Pour les différentes valeurs d’IBO, on peut noter une réduction d’environ 2dB d’ACPR,
par rapport a l'original, avec ’application de la technique proposée. La technique DCT
seule améliore déja 'ACPR sur les deux bandes. Nos observations montrent que c’est
principalement l'effet de la méthode DCT, qui permet cette amélioration. Combinée a
la technique de mise en forme, cette nouvelle méthode permet la réduction du PAPR
et 'amélioration du TEB ainsi que de 'EVM, tout en maintenant le spectre dans les
spécifications du standard.

3.4 Résultats expérimentaux

Dans cette section, nous allons présenter les résultats expérimentaux de la technique
de Shaping - DCT, sur le méme banc d’essais que celui du chapitre (2). Rappelons que le
banc d’essais utilisé comprend un amplificateur de puissance commercial de 20 W, class-
AB, 3.7 GHz, LDMOS technology from NXP society. L’évaluation est réalisée pour des
applications IEEE 802.11 avec des signaux de 20 MHz de bande.

Comme pour la méthode d’entrelacement, les signaux avec et sans Shaping - DCT sont
générés hors ligne sous Matlab et chargés sur le générateur de signaux RF (Agilent N5182A
MXG Vector Signal Generator). La Figure (3.25) montre la génération des signaux avec
et sans réduction du PAPR.
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3.4. Résultats expérimentaux

Séquence binaire Technique de Modulation Signal avec Shaping - DCT Insertion du
P > . > —» ,
générée Shaping - DCT OFDM (Deux composantes I et Q) prémbule
Modulation Modulation Signal Original _ Insertion du .
16-QAM OFDM (Deux composantes I et Q) prémbule

FIGURE 3.25 — Schéma de génération des signaux en bande de base

3.4.1 Courbes de TEB et EVM

Suite aux mesures réalisées, nous présentons en premier les courbes d’EVM et de TEB
en fonction du recul en puissance, avec des IBO allant de la zone de saturation jusqu’a la
zone linéaire. A noter que ces résultats sont obtenus pour une chaine de communication
dans laquelle on ne prend pas en considération les effets du canal de transmission. Seules
les distorsions introduites par le PA sont étudiées.

Les courbes d’EVM avec et sans réduction du PAPR sont présentées sur la Figure
(3.26) pour des valeurs d’IBO allant de —4 a 4dB.

26 T
= QOriginal
24+ == Avec Shaping - DCT

EVM (%)

IBO (dB)

FIGURE 3.26 — Mesures de ’'EVM avec et sans réduction du PAPR

A partir de ces résultats, on constate une amélioration de la linéarité, exprimée par
la baisse des valeurs de 'EVM, de 'ordre de 6% dans la zone de fonctionnement non-
linéaire de 'amplificateur (IBO entre —4 et —1dB). En zone linéaire, cette amélioration
est réduite jusqu'a la valeur de 3% (IBO entre 1 et 4). Dans la zone linéaire, 'apport de
la technique Shaping/DCT n’est pas significatif a cause des faibles distorsions dans cette
zone. Aussi, la lecture des courbes de la Figure (3.26) pourrait étre réalisée autrement.
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Chapitre 3. Shaping en conjonction avec la DCT pour la réduction du PAPR

En effet, on se positionnant sur un EVM de 14 %, on constate que la méthode proposée
permet de réduire le recul de 3 dB, par rapport au signal original. ’amélioration maximale
de 4dB de recul est obtenue pour un EVM de 12 %. Ainsi, pour une qualité de service
donnée, exprimée par une valeur fixe de 'EVM, le PA pourrait étre utilisé avec un recul
moins important. On traduira par la suite 'expression de ce gain en recul par des points
de rendement.

Pour se rendre compte de 'apport de cette méthode sur la linéarité, nous comparons
en Figure (3.27) les constellations avec et sans réduction du PAPR.

Original Avec Shaping - DCT

FIGURE 3.27 — Constellations avec et sans Shaping - DCT (IBO=-2dB)

Suivant ces résultats, on constate tout d’abord la forte dispersion des symboles recus
pour le signal original avec un IBO de -2dB, a cause des distorsions du PA dans cette
zone. Cette dispersion devient moins importante apres I'application de la technique de
Shaping - DCT, qui permet de concentrer les points de la constellation recu et d’atténuer
les non-linéarités. Ceci est du principalement a I’application du Shaping code, qui introduit
de la redondance pour se positionner sur la sous-constellation qui présente les meilleurs
résultats en termes de réduction de PAPR.

Aussi, on peut constater cet effet sur la constellation de droite de la Figure (3.27), ou la
majorité des points sont concentrés sur la sous-constellation 3, dite & moyenne énergie.
Cette redondance permet aussi de mieux protéger les données contre les distorsions, méme
dans la zone de saturation dite zone a haut rendement, ceci au prix d'une dégradation du
débit utile.

Pour étudier les erreurs de transmission, on mesure le TEB en fonction du recul, dans
les mémes conditions que précédemment (Figure (3.28)).
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3.4. Résultats expérimentaux

—— Original
=&— Avec Shaping - DCT]

1 0 L | | | | | |

IBO (dB)

FIGURE 3.28 — Mesures du TEB avec et sans réduction du PAPR

Les résultats du TEB confirment les observations réalisées sur ’'EVM et montrent claire-
ment "amélioration apportée par la technique de Shaping - DCT, qui peut-étre quantifiée
par un gain d’une décade dans la zone de saturation (IBO entre —4 et —1dB) et au-dela
d’une décade dans la zone linéaire.

Comme en fin de chapitre (2), nous pouvons procéder a 1’évaluation du gain en rende-
ment & partir de la courbe de rendement de la Figure (2.43). Précédemment et a partir des
résultats obtenus sur 'EVM, nous avions conclu a une amélioration maximale sur I'TBO
d’environ 4 dB, pour la méme qualité de service. En pratique, ce gain va nous permettre
d’obtenir une amélioration de 14 % pour une valeur initiale d’'TBO de 2 dB portée a —2 dB
ou d’environ 17 % pour une valeur initiale d’'IBO de 4dB portée a 0dB, avec une méme
qualité de transmission (12 % I’EVM).

Ceci veut dire que la technique proposée permet un fonctionnement de I'amplificateur
de puissance a une valeur d’'IBO égal a —2dB, qui correspond a une puissance de sortie
d’environ 41.5 dBm (voir la Figure (2.28)), et un maximum de rendement (d’environ 58 %
selon la Figure (2.43)). Ce point de fonctionnement est de méme qualité de transmission
originale que pour un IBO égal a 2dB, avec cependant une puissance de sortie limitée a
38.6 dBm et un rendement de 44 %.

3.4.2 Réponses fréquentielles

En simulation, nous avions constaté que 'utilisation de la méthode Shaping - DCT
aboutit a des réponses fréquentielles qui restent dans les spécifications du standard, méme
en zone non-linéaire. Dans cette partie, nous allons vérifier cet aspect en expérimentation.
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Chapitre 3. Shaping en conjonction avec la DCT pour la réduction du PAPR

Nous avons donc réalisé des mesures de spectres en sortie du PA, pour différentes valeurs
d’IBO avec et sans réduction du PAPR. Sur les Figures (3.29), (3.30) et (3.31), on présente
les comparaisons des spectres avec et sans la technique de Shaping - DCT, respectivement
pour les trois valeurs d’'IBO 0, —2 et —4 dB.

—— Original
= Avec Shaping — DCT/|
= Masque du standard

1 1 1 1 1 1 1
3.66 3.67 3.68 3.69 3.7 3.71 3.72 3.73 3.74
Fréquence (Hz) hi

—— Original
= Avec Shaping - DCT{
= Masque du standard

DSP (dB)

1 1
3.66 3.67 3.68 3.69 3.7 3.71 3.72 3.73 3.74
Fréquence (Hz) ¥ 16

FIGURE 3.30 — Spectre avec et sans Shaping - DCT (IBO=-2dB)

122



3.5. Conclusion

A partir des résultats des Figures (3.29) et (3.30) obtenus dans la zone de compression, on
voit clairement 1’apparition de remontées spectrales dans les bandes adjacentes, dues aux
distorsions générées par 'amplificateur de puissance. Cependant, ces remontées restent
dans le masque. On peut aussi noter un affaiblissement des remontées, et principalement
hors bande, obtenu dans le cas de la technique Shaping - DCT. Cet effet est du a 'utili-
sation de la technique DCT qui permet une amélioration de l'efficacité spectrale.

=——Qriginal
= Avec Shaping - DCT{
= \asque du standard

3.66 3.67 3.68 3.69 3.7 3.71 3.72 3.73 3.74

Fréquehce (Hz) ¥ 10

FIGURE 3.31 — Spectre avec et sans Shaping - DCT (IBO=-4 dB)

En passant a la zone de forte saturation (Figure (3.31)), on constate que le spectre dépasse
le masque du standard. En pratique, nous avons opéré a cette puissance exclusivement
pour notre étude expérimentale. Le fonctionnement du PA dans cette zone fortement
non-linéaire est inenvisageable en conditions normales de transmission.

3.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté une nouvelle technique de codage pour la réduc-
tion du PAPR basée sur la conjonction du Shaping code et de la DCT. L’objectif étant
de conjuguer les avantages des deux techniques :

— le Shaping en terme de baisse de la puissance moyenne et d’amélioration de la
linéarité et du TEB,

— la DCT pour la réduction des pics de puissances instantanées.
Nous avons ainsi mis en évidence I'influence du choix de la redondance binaire intro-
duite avant modulation. Il est en effet possible de concentrer les symboles sur la sous-

constellation la plus faible en énergie. Cependant, cette baisse influence le PAPR puisqu’il
dépend directement de la puissance moyenne du signal. Nous avons montré que choisir
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Chapitre 3. Shaping en conjonction avec la DCT pour la réduction du PAPR

les sous-constellations a moyenne énergie est un bon compromis permettant la réduction
du PAPR, parl’insertion de la DCT, et la sécurisation des données en travaillant sur une
pseudo-constellation a nombre de points réduit. Pour synthétiser les résultats de simula-
tion, on peut conclure sur une amélioration de 'ordre de 3.4 dB sur le PAPR par rapport
au signal original. Ceci se traduit par une amélioration de 8 % d’EVM et d'un facteur
d’environ une décade sur le TEB, surtout en zone non-linéaire. Cette amélioration nous
montre I'impact positif de la technique Shaping - DCT sur les performances du systeme
et sa robustesse contre les effets de distorsion du PA et du canal de transmission.

En fin de chapitre, nous avons procédé a une évaluation expérimentale de cette tech-
nique sur le méme banc d’essais de 20 W décrit au chapitre (2). On constate alors une
amélioration d’environ 6 % d’EVM et un facteur d’une décade sur le TEB en zone de
saturation. Comme en simulation, I’analyse expérimentale montre aussi un gain en recul
pour la méme valeur ’EVM et /ou du TEB, notamment pour une valeur d’'IBO de —2dB,
qui correspond a la plus haute valeur du rendement. Cette amélioration est réalisée tout
en respectant les spécifications imposées par le standard utilisé. Le report de ce gain sur
la courbe de rendement permet de conclure a une baisse de la consommation puisqu’elle
permet un fonctionnement du PA au maximum de son rendement qui est de 58 %, au
lieu de 44 % dans le cas du signal original. Aussi, avec I'application de cette technique,
il est possible en pratique d’envisager un sous-dimensionnement de ’amplificateur pour
la méme qualité de service. Il est par contre important de signaler que cette améliora-
tion est au prix d’une dégradation du débit et de la compatibilité descendante, méme
si ce schéma n’implique pas de changement matériel dans les installations. Seules des
adaptations numériques sont nécessaires.

124



Conclusion générale

Cette these a traité de la réduction du PAPR dans les modulations OFDM par des
méthodes de codage et d’entrelacement des données. L’enjeu principal étant 'optimisation
énergétique avec l'intégration de dispositifs numériques d’amélioration du rendement des
amplificateurs de puissance issus des techniques de traitement du signal et des télécom-
munications.

Le premier chapitre a permis de définir les parametres et les criteres qui caractérisent
les amplificateurs de puissance, en particulier les métriques de linéarité comme I'EVM
et ’ACPR, de consommation comme le rendement et de qualité de transmission comme
le TEB. Les différentes méthodes de réduction du PAPR ont été présentées, avec un
focus sur celles qui nous intéressent comme le Coding, la méthode SLM et PTS. Des
parties concernant la modélisation des amplificateurs de puissance et le canal y sont aussi
présentées afin de situer la problématique des bruits non-linéaires introduits lors de la
transmission. La conclusion de ce chapitre nous a permis de positionner nos travaux avec
le choix d’agir sur les données binaires et/ou les symboles modulés afin de réduire le
PAPR.

Dans le deuxieme chapitre, nous avons procédé a la définition d’une nouvelle mé-
thode d’entrelacement des données en vue de la réduction du PAPR. Dans ce cadre, des
techniques dites SLM (selected mapping) et de codage ont été étudiées et caractérisées
en termes de réduction du PAPR, tout en assurant un bon compromis entre la qualité
de transmission et le rendement de 'amplificateur. En s’inspirant de ces méthodes, une
nouvelle version de la technique d’entrelacement a été développée afin de la rendre plus
adaptée aux besoins des systemes de communication actuels. La technique proposée né-
cessite la transmission d’informations auxiliaires, ce qui présente un inconvénient sur le
débit et la sécurité de ces informations, en présence de bruit de canal et de ’amplificateur.
Deux solutions ont été proposées pour pallier a ces deux inconvénients :

— L’utilisation de quelques sous-porteuses nulles du standard pour la transmission des
clés d’entrelacement. Afin de minimiser les risques de remontées spectrales dues a
I'utilisation des ces sous-porteuses, nous avons minimisé leur nombre en proposant
le codage du mot binaire de chaque entrelaceur via une modulation complexe en 4
états, a 'image de la QPSK ou la 4-QAM. Cette technique permet de n’utiliser que
3 ou 4 SPN sur les 12 que compte le standard IEEE 802.11a, pour respectivement
les cas de 24 et 120 possibilités d’entrelacement, ceci sans dégrader la probabilité
du décodage correct au récepteur.

— Le développement d’'un processus de codage/décodage des clés d’entrelacement
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Conclusion générale

évitant les erreurs sur ces données. Ce processus tres simple d’implémentation
permet la comparaison du code recu avec I’ensemble des autres possibilités, d’en
écarter celles qui ne sont pas utilisées a I’émetteur, et de sélectionner la plus proche.
L’étude de la robustesse de ce processus en présence de bruit AWGN montre une
bonne probabilité de décodage.

Cette technique a été évaluée en simulation sur un modele polynomial & mémoire issu de
la caractérisation d’un amplificateur de puissance (SZP-2026Z), pour le cas du standard
IEEE 802.11a. Les résultats montrent que la technique d’entrelacement permet une amé-
lioration de la qualité de transmission en termes d’EVM et de TEB. Aussi, I'évaluation
expérimentale des performances sur un banc d’essais de 20 W - 3.7 GHz indique un gain de
6 & 8 % sur le rendement, ce qui permet de sous-dimensionner I'amplificateur pour réduire
la consommation du systeme d’émission.

La deuxieme contribution de cette these, présentée dans le dernier chapitre, consiste
en une méthode basée sur la combinaison du Shaping code (technique de mise en forme
de la constellation) et de la DCT. L’objectif de ce schéma de réduction du PAPR étant de
conjuguer les avantages des deux techniques. Tout d’abord, nous avons mis en évidence
ces avantages a travers des simulations montrant les possibilités du Shaping code en terme
de réduction de la puissance moyenne et la sécurisation des données en privilégiant une
sous-partie de la constellation originale. Pour cela, nous avons étudié 4 possibilités de mise
en forme et constaté le bon compromis des deux sous-constellations a moyenne énergie.
L’insertion de la DCT a permis de réduire le PAPR et ainsi compléter le Shaping code.
L’étude en simulation et en expérimentation de la technique proposée sur le banc d’essais
incluant le PA de NXP montre une amélioration de la réduction du PAPR et de la qualité
de transmission en termes d’EVM et de TEB. Ainsi, il est possible d’atteindre jusqu’a
17% de gain en rendement électrique pour la méme qualité de service.

Ce travail a donc permis la mise au point de deux techniques de réduction du PAPR
pour les signaux OFDM, transposables a d’autres types de modulations multi-porteuses,
avec un minimum de conséquences sur les installations classiques. Au terme de ces travaux,
des voies de recherche se dégagent et mériteraient d’étre abordées.

La premiere perspective concerne I'implémentation de ces techniques au sein de I’émetteur.
Nos travaux de validation expérimentale se basent sur la génération hors-ligne des signaux
permettant la réduction du PAPR. Aucune étude de faisabilité n’a été entreprise, méme si
nous avons des éléments qui permettent d’envisager cette phase. Par exemple, dans le cas
de I'entrelacement, les études menées pour les cas 24 et 120 possibilités montrent qu’il est
possible de se positionner entre ces deux valeurs sans perte significative des performances.
Il s’agit la de faire un compromis entre gain en réduction du PAPR et nombre d’opérations
pour les calculs. Aussi, les traitements nécessaires pour les deux méthodes proposées se
font exclusivement en boucle ouverte et en amont de I'IFFT. Ceci est tres important dans
le sens ou les calculs se font qu'une seule fois, sans itération comme c’est le cas de la
méthode TR.

Toujours sur la partie implémentation, il existe actuellement des dispositifs intéressants
permettant une implémentation rapide de telles techniques dans une chaine de communi-
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cation radio. Par exemple, il serait intéressant de mettre en place un prototype de réseau
de capteurs sur composants électroniques capables de transmettre des données, avec moins
d’énergie que I'état de 'art. Par exemple, I'implémentation d’un réseau WSN (Wireless
Sensor Networks) a base de composants USRP (Universal Software Radio Peripheral) sur
un environnement GNU-Radio serait un axe expérimental tres intéressant. Des schémas
de réduction du PAPR, comme la TR, y sont déja implémentés. Il s’agit donc d’adapter
ces blocs aux techniques proposées.

Nous proposons aussi de poursuivre I’étude sur 'influence du choix de la sous-constellation
sur les résultats du Shaping code. En effet, nous avons limité notre étude a 4 sous-
constellations avec des regroupement de points ayant la méme énergie de transmission. Il
serait intéressant de voir 'impact de certaines sous-constellations avec des points inégaux
en énergie. Ce choix pourrait améliorer de quelques dB supplémentaires les résultats avec
I'insertion de la DCT. Comme nous 'avions constaté, ceci se traduit directement par une
amélioration du rendement de I'amplificateur de puissance.

Enfin, dans le projet PHC Tassili qui porte cette these, un autre axe de travail concerne
la mise en place de nouveaux schémas de modulation codée BICM (Bit Interleaved Coded
Modulation), permettant d’atteindre de tres forts débits. Il serait tres intéressant a l'issue
des deux theses en co-tutelles inscrites dans ce projet, de conjuguer les techniques dévelop-
pées pour proposer des améliorations majeures, comme de nouveaux schémas d’émission
alliant forts débits et optimisation énergétique.
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Annexe A

Algorithme LLR et Shaping
décodeur

Dans cette annexe, nous présentons de fagon synthétique 'algorithme du LLR (Log-
Likelihood Ratio) suivi du Shaping décodeur pour retrouver les bits de données.

On note les symboles regus exprimés par C' = C'+nawan, ol nawan est un échantillon
complexe du bruit gaussien avec une moyenne nulle et une variance o? = %, Ny étant la
densité spectrale de puissance du bruit.

A partir de ces échantillons C, le démodulateur calcule les rapports LLR de chaque bits

qui composent un symbole modulé, notés L(b;) avec j allant de 0 & K + 1 = log,(M),
donnés par la relation suivante [13][17] :

Z exp <P{C’|S} P{5}>

SGS(bjzl)

Z exp <P{C’|s} P{3}>

SES(ijO)

L(b;) = In

Pour un processus de codage binaire donné, le LLR est le rapport qui permet de
comparer la probabilité quun bit soit plus proche de 1 ou de 0. Dans notre cas, ce calcul
se base sur la distance euclidienne entre le symbole recu C' et les points de la constellation
envisagée telle que :

~ SGS(bjzl)

do((?,S)
Z exp < —~ exp {_To} P{s})

SES([,J.:())

Z exp <\/73_NO exp {—%0’8)} P{s})
) (A.2)

avec
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Annexe A. Algorithme LLR et Shaping décodeur

— S(,;j:b) le sous-ensemble de S qui contient tous les points associés au bit b,

— dy(C, s) est la distance euclidienne entre le symbole recu C' et le point de constel-
lation orignal s,

— et P{s} représente la probabilité de transmission d’un symbole s.

Pour les constellations uniformes M-QAM, la probabilité P{s} est égale a m
Avec le Shaping code utilisé, cette probabilité dépend de chaque sous-constellation (figure.
(3.3)), telles que :

— P{s} = 2(1051(%’ si s € sous-constellation 1,
1-P)P . :
— P{s} = W, si s € sous-constellation 2,

P (1-P : -
— P{s} = 2(1018;(2(—%92), si s € sous-constellation 3,

— P{s} = %’ si s € sous-constellation 4

Apres calcul de la valeur L(l;j), un processus de décision permet de statuer sur le bit b;
tel que :

1 si L(b) >0
bj = 0= A3
J { 0 si L(b) <0 (A-3)
L(Zél) > 61 I
L(by Décision b
g Calcul > 2> ;
—k> des - | ......................... - P/S ——p
LLRs M‘concaténation > MAP P
7 1 g by
L(bji1) g et o S ™
4++mise en formg p|décision];

Shaping décodeur

FIGURE A.1 — Schéma de décodage LLR de la technique SLM

La figure (A.1) présente le schéma bloc de LLR et du Shaping décodeur. A la sortie
du bloc de calcul LLR, la K®™° et la (K + 1)*™¢ séquences passent par un convertisseur
parallele/série (P/S) pour former la séquence qui sera traitée par le Shaping décodeur. Un
algorithme de type MAP (Maximum a Posteriori Probability) [90] générera la séquence
binaire estimée.
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Annexe B

Documentation sur ’amplificateur
de puissance 20 W, class-AB, 3.7 GHz
de NXP

Dans cette annexe, nous présentons les différentes caractéristiques de I’amplificateur
de puissance 42.5dBm de 3.4 GHz a 3.8 GHz, avec un gain de 'ordre de 28 dB.

La figure (B.1) montre une vue de 'amplificateur de puissance (réf : A3I35D012N).

FI1GURE B.1 — Vue de 'amplificateur A3I35D012N
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Annexe B. Documentation sur I'amplificateur de puissance 20 W, class-AB, 3.7 GHz de NXP

Les caractéristiques en tension d’alimentation sont :

— Vd = 28V

— Vgl = 7.15V (IdQ1=idQ3=18mA)

— Vg2 = 5.5V (idQ2=iDg4=69mA)

— Vgl, Vg2 et Vd sont interconnectés

Les courbes des figures (B.2), (B.3) et (B.4) montrent les caractéristiques AM/AM,
AM/PM et le rendement pour des signaux CW avec les trois fréquences 3.4, 3.6 et 3.8 GHz,
pour des puissances de sortie allant de 28 a 43 dBm.

Gain vs Output Power over Frequency

]
|
|

Gain (dB)
=

w3400 MH2
\\\ ==—3600 MHz

\\ 30 MHz

a 22 3 EES 35 37 39 a1 43
Pout (dBm)

FIGURE B.2 — Caractéristique de gain AM/AM pour trois fréquences de fonctionnement

AM/PM vs Output Power over Frequency

w3400 MHZ
3600 MHE

_g MY
TN

7 7] 3 1 3 37 39 [l a
Pout (dBm]

Phase ()

FIGURE B.3 — Caractéristique AM/PM pour trois fréquences de fonctionnement
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Efficiency vs Output Power over Frequency

e 3400 MHZ
s 3600 MH2
3800 MHz

27 29 3 3 35 37 3 41 43
Pout (dBm)

F1GURE B.4 — Courbes de rendement pour trois fréquences de fonctionnement

Les deux tableaux ci-dessous présentent les principales caractéristiques du PA pour
les trois fréquences.

Gain @P1dB |Gain @P2dB| Gain @P3dB Phase Phase Phase
Fri MHz) | P1dB (dBm) | P2dB (dBm) | P2dB (dBm :
ea } ( I { ) ( ) (dB) {dB) (dB) @P1dB (°) |@P2dB (") | @P3dB (7}
3400 41.96 42.45 42.65 27.61 26.57 25.63 -6.08 -7.79 -8.87
3600 41.94 4236 42.57 27.32 26.32 25.29 -7.34 -8.43 9.22
3300 41.70 42,19 42.41 27.36 26.23 25.31 -8.52 -9.60 -10.02
Output Power to Output Power
F MH ! Gain (dB Pha Eff {3 IRL (d

Find (dBm) red (MHz) (dBm) ain (dB} se (7) () (dB)

325 3400 32.44 28.63 0.48 16.34 -28.53

3600 32.42 28.35 0.36 16.40 -26.18

3800 32.42 28.35 0.07 16.66 -20.36
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Résumé

La demande des usagers en termes de débit, de couverture et de qualité de service croit exponen-
tiellement, avec une demande de plus en plus accrue en énergie électrique pour assurer les liaisons
entre les réseaux. Dans ce contexte, les nouvelles formes d’ondes basées sur la modulation OFDM
se sont répandues et sont utilisées dans les récentes architectures de radiocommunications. Ce-
pendant, ces signaux sont trés sensibles aux non-linéarités des amplificateurs de puissance a
cause des fortes valeurs de PAPR. Dans ce travail de these, nous avons tout d’abord dressé un
état de l'art des techniques de réduction du PAPR. Cette présentation nous a permis de proposer
une nouvelle méthodologie basée sur les techniques d’entrelacement et de codage. Cette premiere
contribution consiste en 'utilisation de la technique d’entrelacement, en faisant appel aux sous
porteuses nulles pour la transmission des informations auxiliaires, tout en respectant les spécifi-
cations fréquentielles du standard utilisé. La deuxieme contribution est basée sur la combinaison
des deux techniques de Shaping et de Transformée en Cosinus Discrete DCT, dans 1’objectif
d’améliorer davantage les performances du systeme. Les résultats de simulation ont montré que
I'utilisation de ces deux techniques permet un gain significatif en termes de réduction du PAPR,
qui se traduit par 'amélioration du rendement.

Enfin, nous avons présenté une étude expérimentale pour I’ensemble des techniques proposées
afin de confirmer les résultats obtenus en simulation. Ces évaluations sont réalisées avec un banc
d’essais de radiocommunications pour le test d’'un amplificateur de puissance commercial de
technologie LDMOS de 20W, fonctionnant a 3.7 GHz en classe AB. Les résultats obtenus pour
les standards TEEE 802.11 montrent que ces nouvelles approches permettent de garantir la
robustesse de transmission, d’améliorer la qualité des liaisons et d’optimiser la consommation
électrique.
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Abstract

The request of the users in terms of rate, coverage and quality of service is growing exponentially,
with increasing demand for electrical energy, to ensure networks link. In this context, new wave-
forms based on the OFDM modulation become widely popular and used intensively in recent
radio communications architectures. However, these signals are sensitive to the power amplifier
nonlinearities because of their high PAPR values. In this thesis, we first began by a state art of
the PAPR reduction techniques. This presentation allowed us to propose a new method based on
interleaving and coding techniques. The first contribution consists on the use of the interleaving
technique using null-subcarriers for the transmission of the side information, while respecting
the frequency specifications of the used standard. The second one is based on the conjunction
of the Shaping technique and the Discrete Cosine Transform (DCT), with the aim of improving
the performance of the system. Simulation results show that the use of these two techniques
allows a significant gain in terms of PAPR reduction, which results in the improvement of the
system efficiency.

Finally, we presented an experimental study of the proposed techniques using an RF test
bench with a commercial LDMOS 20 W PA, class AB operating at 3.7 GHz. The results ob-
tained for the IEEE 802.11 standards show that the proposed approaches allow the transmission
robustness and quality, while optimizing the power consumption.
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