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| ntroduction

Les systémes de télécommunications onhes une évolution spectaculaire au cours

de ces dernieres années vu de développement eetitadique numérique.

A T'heure actuelle des technologies permettantrdesmettre et/ou d’accéder a un volume
d’'information trés important, le plus vite possilaleec une souplesse et mobilité sans limite,
comme pour l'internet haut débit ADSL, les résebncaux sans fils : WIFI et WIMAX , ainsi
gue 'UMTS , un standard de la troisieme générafBfa) qu’aujourd’hui on retrouve sur les
« téléphones portables » permettant d'utilisestsices vidéo, internet, etc....

La transmission haute débit est possible gracetdidation de la modulation multiporteuse
dite OFDM, présentant des avantages concernertblastesse de signal vis-a-vis de canal
multi-trajet avec évanouissement et encombremesttisgle optimal. Par contre, elle présente
un principale inconvénient qui est représenté parfortes fluctuations en amplitude de
'enveloppe de signal modulé est donc par des tians importantes de la puissance
instantanée. Le PAPR qui tient compte ces variatieat un parametre indispensable dans la
caractérisation des modulations a enveloppe nostaote.

La grande dynamique en amplitude et en puissancsighal OFDM a des effets sur les

performances de I'amplificateur de puissance ersgion (effet non linéaire). Par conséquent
I'AP doit avoir un recul en entrée « IBO » suffisgrour ne pas saturer le signal OFDM a
amplifier, mais dans ce cas I'amplificateur auraremdement plus optimal on doit diminuer

I'IBO ce qui veut dire, ce reprocher de la zonesdtiration.

En ce qui concerne les méthodes de réduction dAPKP»> dans le cas de 'OFDM, il existe
aujourd’hui différentes techniques. Certaines temples agissent sur I'amplificateur afin
d’éviter la saturation du signal d’entrée et d’astrtechniques se basent plutbt sur un
traitement réalisé directement au niveau du sigoalr abaisser son « PAPR ». IL existe
évidement des conséquences pour chaque méthodeectaraomplexité, 'augmentation de
puissance moyenne, la dégradation du taux d'erbéoaire, la remonte ou encore la
diminution du débit utile. Parmi ces techniquesjsien avons retenue une : partial transmit
séquences, cette technique réduisant le PAPR fimaisrlvénient principale de la technique
PTS réside dans la complexité de la recherche elgsews de phasas(”) pour minimiser le
PAPR.

Ce rapport se représente sur quatre chapitres camitee:

Le chapitre | présente les éléments de communication numérigéeessaire a la bonne
compréhension de ce travail, les différents cand@xcommunication et les modulations
numeriques.

Le chapitre Il nous allons présenter la modulation OFDBui est la modulation
multiporteuse sur la quelle porte ce travail. Lagitre commence par le principe de 'TOFDM
puis le passage du modulateur OFDM analogique mérique..




Le chapitre 1l consiste a étudié le facteur de créte, la nogalités commencons par des
principaux éléments caractérisant un dispositif-loéaire, I'amplificateur de puissance ainsi
gue les technique de réduction du « PAPR » qui faftiet de ce chapitre, parmi les
nombreuses techniques existantes, nous avonsclloi® quatre techniques qui agissent sur
le signal dentrée pour obtenir une réduction destdations d’enveloppe.qui sont:
«I'écrétage classique plus filtrage , «tone réservation », « sélective mapping et
«partial transmit séquences » qui est I'objet de ce mémoire.

Le chapitre 1V: c’est le dernier chapitrei;mous présentons un ensemble des simulations et
interprétations.

Et enfin, nous cl6turons ce travail par une cosioln générale.



Chapitre | Généralités

[.1. Introduction :

L'objectif de ce chapitre est d'introduire dguges généralités sur les communications
numeériques qui serviront a la bonne compréhenditwmus allons dans un premier temps
décrire le fonctionnement d'une chaine de transiois numérique de la source
d’'information binaire au destinataire, par les égmpguccessives de codage de modulation,

d’amplification, de transmission dans un canal pjye et démodulation.

Apres avoir indiqué brievement le fonctionnemenind chaine de transmission et le role des
principaux éléments nous introduirons les canauttatesmission et les types de modulations

numeriques.

[.2. Chaine de transmission numérique

Les systéemes de transmission numériquewént de I'information entre une source et
un destinataire en utilisant un support physiquaroe le cable, la fibre optique ou encore la

propagation sur un canal radioélectrique.

Les signaux transportés peuvent étre soient éimeant d’origine numérique, comme dans les
réseaux de données, soient d'origine analogigaeol@ image) mais convertis sous une
forme numérique. Le principe du systéme de trarsomsest alors d’acheminer I'information

de la source vers le destinataire avec le plusathdifé possible.

Les différentes étapes seront explicitées sucaassnt dans ce chapitre. La figure 1.1 résume
'ensemble de ces étapes dans le schéma bloc dhaiee de transmission numérique.
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Emetteur
I e e e e
|
|
L —
[ Codage Codage Codage binaire Codage symbolg
| ource 1 | . "
! - 4 == sounce de camal a symbole ™ a signal
|
I
[

-
'“‘“ Canalde |
" transmission

Récepteur

1 1
| N
S, - " . . " =
| - Decodage symbole Décodage binaire Decodage Decodage | /e \"-. [
i ﬁ”.f:b Qp > asignal & symibole ™ e canal de source J?u E,,-" i
; i
1 1
1 1

Fig. 1.1 : Schéma bloc d’'une chaitle transmission numérique
|.2.1. Codage source et codage canal :

Le but du codage de source est de repe¥skn source, qu'elle soit analogique ou
numerique avec un minimum de bits sans diminugukmntité d’information. Cette séquence

binaire en sortie de codeur de source est appétfigesce d’information qui est caractérisé

par ce qu’on appelle le débit numériqus, = Tib bit/s, [ouT, est le temps bit es].

Une transmission est dite synchrone, si I'émissi@héments binaires délivrés par la source
s’effectue a cadence constante. Si la cadenceaesble elle est dite asynchrone.

En pratique des erreurs peuvent se produire due@ntommunication, et elles sont

principalement dues au bruit et aux interférenaeslyites par le canal de transmission lui-
méme. Pour y remédier, on utilise un codage cauead’erreurs : des bits de redondance
sont ajoute aux informations numériques a transeett ceux-ci permettent au récepteur de

détecter et/ou corriger des erreurs.

[.2.2. Codage binaire a symbole :

bY

Le codage binaire a symbole est I'étape qui asst&s éléments binaires a des
symbolesC;, appelés symboles numériques, il est constituer @éments binaires.
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Un codage binaire peut se représenter de manieqghigue, appelée constellation, dont
chaque point correspond a un symbgpjex cété duquel on indique éventuellement la donnée
numérique que le symbole code. Par exemple lestatai®ns des codages MDP8 et
MAQ16 peuvent étre représentées de la formeiiéestur la figure 1.2

011 001 0010 pi10 | 1110 1040

o011 01N

0001 D101 1101 1001

/Dm + + O+ *
S 0000 0100 1100 1000

100 110 + + + +

I|
(=]
=]
+S5 +
+> 4
+=
+S  +

MDP8 MAQ16

Fig. 1.2 : Exemple denstellations
Le choix de la répartition des points dépend disres suivants :

- Pour pouvoir distinguer deux symboles, il faigpecter une distance minimalg;,, entre
les points représentatifs de ces symboles. Plis dettance est grande et plus la probabilité

d'erreur sera faible. La distance minimale entus fes symboles est :

Amin = Min;,; d;; (1.1)

avec d;; = |ci - cj|2

- A chaque symbole émis correspond un signal éléamresm,(t) et par la méme une
énergie nécessaire a la transmission de ce synibales la constellation, la distance entre un
point et l'origine est proportionnelle a la racoerée de I'énergie qu'il faut fournir pendant

l'intervalle de tempsiT', (k + 1)T[ pour émettre ce symbole.
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Supposons que la source délivre des élémentsrddntiutes e, secondes, la période

symbole est définie pdL =nT,, .La rapidité de modulation et = Ti s’exprime en bauds et

N

correspond au nombre de changements d’états pandec’'un ou de plusieurs parametres

modifiés simultanément.

1.2.3. Codage symboles a signal (CSS) :
Le canal de transmission étant un milieu ioonavant de pouvoir y transmettre les

symbolesC,, il faut obtenir un signal continu par interpolatid_es symboles sont cadenceés

N 2 1 N z y ’
par une horloge a la frequen@eT— ouT; est la durée d'un symbole, et une forme d'onde
N

h(t) permet d’interpoler le signal discréit) est une fonction non nulle surTf, et comme

son nom l'indique donne la forme au signal continu
C(t) =Xr=oCrx h(t —KkTs) (1.2)

Une forme d’onde classique est tout simplementdéangle de duréesTt

h(t) ={é 0st<Ts (1.3)

ailleur

le signal ainsi généré a un spectre infini .Eniguat il est impossible d’utiliser tout le spectre
dans un canal réel, et il est alors nécessaireutaj aprés cette forme d’onde un filtre basse
fréquence qui servira a limiter la bande passaatsighale émis .Ce filtre est appeler filtre

d’émission, il est placé apres la forme d’onde.
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[.2.4. Transposition de fréquence et amplification

La transposition de fréquence est nécessaire ldaoas d'une transmission radio .En
effet un canal radio est caractérisé par une baed&équence précise, et afin de ne pas
perturber les communications sur les autres caredig, il faut s’assurer que la transmission
n'utilise que cette bande de fréquence. La largeucette bandel f est souvent faible devant
sa fréquence centrdig et ainsi le signal qui est propagé est dit a bagimoite. Le signal
provenant du filtre d’émission est quand a lui ignal basse fréquence, dit signal en bande
de base. La modulation ou transposition de fréquamnsiste donc a décaler la fréquence
centrale du signal pour respecter les caracténssigmposées par le canal. La figure 1.3
montre la forme des densités spectrales de puisséDSP) du signal avant et apres

transposition de fréquence.

D5SP DSP
'y 9
M AT
PEES «—>
f f
1 £
Signal en bande de base Signal modulé

Fig. 1.3 : Spectre avant et aprés transpositiom fdéquence signhaux

Un amplificateur est enfin nécessaire pour augerdatpuissance du signal afin que

son niveau soit suffisant a la réception, compenamsi les pertes en espace libre. Dans le
cas d’'un canal radio, I'amplificateur est reliér@ewantenne qui rayonne et crée ainsi le signal

radio. Dans le cas d’un canal filaire 'amplificatest relié au cable.

[.2.5. Canal, réception et démodulation :
Le canal de propagation perturbe le djgma le déforment et en y ajoutant du bruit
nous supposerons dans un premier temps que le esinshns bruit, le récepteur recueille le

signal transmis par l'intermédiaire d’une antennarpun canal radio ou directement depuis
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le cable pour une transmission filaire. Une foisitgnal est re-amplifi€, il est nécessaire de le
démoduler, c’est- a -dire de faire une nouvellegpmsition de fréquence afin d’obtenir un

signal en bande de base.

[.2.6. Décodage symbole a signal :

Le signal démodulé est un signal continu, maiséleepteur va devoir réaliser un
échantillonnage afin de déterminer les élémentsaitda transmis. Cependant avant
I'échantillonnage il faut réaliser un filtre adépta I'émetteur pour une réception optimale
des symboles transmis. Dans le cas ou aucun @lémission n'est employé, le filtre de

réception adapté a la forme d’ond@) a pour réponse impulsionnelle :

gr(t) = h(to — t) (1.4)

Out, est l'instant d’échantillonnage. Le systeme depéon est trés simple dans ce cas, car
le signale recue a un instant donné aprés ceg@t@orrespond directement & un unique
symbole, et celui-ci peut étre décodé. Par cordrsql’un filtre d’émission est utilisé la

réponse de filtre est généralement plus longueTgatle signal recu a un instant t ne dépend

plus d’'un seul symbole émis, mais également de#ssasymboles. Ce phénoméne est appelé

interférence entres symboles (ISI) .Pour annutk il faut qu’a l'instant d’échantillonnage

on ne préléve que le symbole émis, et annulelddiérfce due aux autre symboles.

[.2.7. Décodage binaire a symboles, décodage dealset décodage de

source .
L’étape suivante consiste a détermineibies correspondant au symbole retuaprés
le décodage a symbole. Ce symbole peut étre gifféu symbole qui avait été envayga
cause des perturbations introduites par le camadlétection par maximum de vraisemblance
est le critere optimal permettant de déterminesymbole qui a été envoyé avec la plus
grande probabilité. Pour cela on sélectionne letpde la constellation le plus proche du
symbole recgu, et les bits qui sont associés et gde la constellation sont les bits qui ont

éte émis avec la plus grande vraisemblance. Leqaerplexe est ainsi partitionné en zones
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de décision, chacune correspondant a un symiol@léa constellation et donc un ensemble de

bits particulier.

On peut représenter les limites de ces zonesgsatrdits pointillés (on suppose que tous les
symboles sont équiprobables) comme le montre ladig4.

by b by

+ + :
. : ++ |+ 0+

+ " :
b 4+ + 4

T = Foo o+ .

+ - \-__ + b
- FER T (T et

1

MDP& MAC1E

Fig. 1.4 : Frontiéres des zones de décision sur les constellations
MDP8 et MAQ16

Le signal décidé, sous forme binaire, sera déagpéée au décodeur canal. Ce décodeur
correspond au codeur canal qui a été utilisé damsetteur pour ajouter de la redondance
aux informations transmises .Cette redondancetiista par le décodeur canal pour détecter
des erreurs dans le flux binaire et éventuellerfentorriger. Dans le cas d’'un systeme FEC
(Forward Error Correction) les erreurs sont coegyélirectement par le décodeur, et dans le
cas d’'un systeme ARQ (Automatique Repeat ReQuiestinessage numérique résultant est
finalement passé a travers le décodeur de soundameainsi un signal compatible avec son

traitement par le destinataire.

|.3. Canaux de communication :

| .3.1. Canal a bruit blanc gaussien :

Le modele de canal le plus fréquentnugitisé pour la simulation de transmission
numerique, qui est aussi un des plus faciles argémé analyser, est le canal a bruit blanc

additif gaussien (BBAG) (la figure 1.5). Ce brwest généré par des signaux parasites
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transitant sur le méme canal et par le bruit thguaides composants électroniques. Le signal

recu s'écrit sous la forme :

y(&) = x(t) + b(¢) (1.5)

Oub représente le BBAG, caractérisé par un procedsasoae gaussien de moyenne nulle,
. s . oY
de variance?, et de densité spectrale de puissance bllatez\?-’ale

La densité de probabilité conditionnelle est donnée par I'expression :

-(y-x)2

e 9b2 (1.6)

1
2
2moy,

p(y/x)=

II
AR
Fig. 1.5 : Représentation d’un canal a BBAG

* Le rapport signal a bruit :

Lorsqu’il s ‘agit d’'un bruit qui s’ajoute au signé@udiex(t), le rapport signal a bruit SNR
(Signal to Noise Ration) est le rapport de la m@nse moyenne du signay(t) et de la

puissance moyenne de biyit), il est donné par I'équation 1.7 :

SNR = =2 + 10log,o(m) (1.7)
0

% : Energie par bit a la densité de bruitreest le nombre de bit par symbole
0
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Ce rapport caractérise la performance duptéce. Plus il est grand, moins le bruit
perturbe le signal d’ou la diminution de la protiébid’erreurP, par bit, qui est une valeur

théorique indiquant une estimation de taux d’erteoaire « BER » (Bit Error Rate)

Nombre de bits faux

BER = (1.8)

Nombre de bits transmis
[.3.2. Canal a évanouissement :

Les communications radio ont souvergobe d’'un modéle plus élaboré prenant en
compte les differences de propagation du milieupeles encore atténuations ou
évanouissements, qui affectent la puissance dualsigbette atténuation du signal est
principalement due a un environnement de propagaibhe en échos et donc caractérisé par
de nombreux multi-trajets, mais aussi au mouvemelatif de I'émetteur et de récepteur
entrainant des variations temporelles du canalcdegui concerne les variations temporelles

du canal on peut distinguer deux classes, I'étaheteenporel et I'effet Doppler.

» Définition de I'étalement temporel :
Le récepteur radio-mobile dispose de plusieursiqées du signal émis, issues de trajets
différents et retardés les uns par rapport auxeautre temps séparant l'arrivée de premier
trajet de larrivée du dernier not&,, est appelle étalement temporel maximal. Pour
caractériser la dispersion temporelle du canaltdise la notion de bande de cohérence du
canal, notéeB, définit comme la gamme de fréquence dans laqueieamplitudes des
différentes composantes fréquentielles subissestatténuations semblables. La bande de
cohérence du canal est de méme ordre de grandeufinperse de I'étalement temporel

. 1
maX|maI:BC~T—.

m

NotonsT, La durée symbole de signalwetla bande de fréquence occupée par le signal. Si
w est trés inférieur a la bande cohérence du agn@ur; > T,,) alors toute les composante
frequentielles du signal subissent des atténussemblables : le canal est dit non sélectif en
fréquence (la figure 1.6). Dans le cas contraiexi Ge traduit par la présence d’interférence

entre symboles (ISl). En pratique, on cherche dreew « B, afin d’éviter ce phénomene.
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«\ Bcoh
\/\ (\1—
.
L — >
W‘."

Fig. .6 : comparaison montrant un canal sélectif en fréquence en (a) et non

— ) ———

sélectif en (b)

» Effet Doppler :

Lorsque un récepteur se déplace a une vitesse frequence recue est modifiee d'une
quantitéf,, dite frequence Doppler, fonction a la foi de loegr d’'onde émise et la vitesse de

déplacement du mobile :

fo = %cose (1.9)

L’angle 6 est pris entre la direction deet celle suivie par 'onde électromagnétique émise

Le signe def, est déterminé par leos8 et il est positif si le récepteur s’éloigne de

I'émetteur et négatif s'il s’en approche.

Une fois définie la fréquence Dopplg, , nous pouvons caractériser le canal en termes de
ses variations temporelles en introduisant le tedepsohérencg..:

1

~
fp

T, (1.10)

Ce parametre représente l'intervalle temporel duegquel les distorsions sont négligeables.

Ainsi, un canal a évanouissement temporel rapidesgue urf, faible. Pour éviter toute
sélectivité temporelle sur symbole émis, il faud@onc avoir un temps de cohérence

nettement supérieur au temps symbold, > T;).

e Canal a multi trajets :
Ce canal est illustré dans la figure 1.7. Nous m#rens que le canal subit des
évanouissements lents, c’est-a-dire que la dunée simbole est tres inférieure au temps de
cohérence du canal, et que le signal recue ne dane pas ou tres peu sur la durée d’'un

symbole. En tenant compte du bruit blanc additiisgéen, le signal équivalent en bande de
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base recu a la sortie de ce canal a évanouisseregiiéscomportand, trajets multiples

s’exprime alors :

N.,—

y(t) = n=01 a, s(t—t,) + b(t) (1.12)

Ou le bruit BBAG complexe est représenté p@n, eta,,ett, caractérisent respectivement

I'atténuation complexe et le retard affectant cleatyajet.

- Driffusion
F‘—'.-"' a

I
3

’ [ b Masgue
" =
| \“'-.\

1 Trajet diresLOS)
_ R
Station \\ '\.‘5
Mohile -
S
| A
. P 4

J ;

* P |

P < | - — oo Diffraction Emetteur
4 . . wah
. Réflexion
¥ !
+
I Diffusion

Fig. 1.7 : lllustration du phénoméne de trajets tiples sur le canal radio-mobil

[.4. Modulations Numériques :

La modulation a pour objectif d'adapter le sigaa@mettre au canal de transmission. Dans
le cas de transmission sur porteuse, I'opératiorsiste a modifier un ou plusieurs paramétre
d'une onde porteuse de forme sinusoidale d'exmesgénérals(t) = Acos(wyt + @)
centrée sur la bande de fréquence de canal, lamptres modifiables dans cette expression

sont :

* l'amplitude de I'onde : A.

» lafréquence porteus¢g, = %

* laphase @,
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Dans les procédés de modulation binaire, I'inforomaest transmise a l'aide d'un parametre

qui ne prend que deux valeurs possibles.

Dans les procédés de modulation M-aire, l'infororagst transmise a l'aide d'un parametre
qui prend M valeurs. Ceci permet d'associer a ah @& modulation un mot de n digits

binaires. Le nombre d'états est dafic= 2" . Cesn digits proviennent du découpage en

paquets de digits du train binaire issu du codeur.

+«+ Principes de modulations numeériques :
Le signal modulant, obtenu aprés codage, est umalsign bande de bas&/entuellement

complexe, qui s'écrit sous la forme :

c(t) =Yrcr-h(t — kT) = Y i (t) avec ¢, (t) = ai(t) + jbi(t) (1.12)

La modulation transforme ce sigreé) en un signal modulé(t) tel que :

m(t) = Re[Ty ci (£). e/ (@otteo)] (1.13)
Si lescy (t) = ai(t) + jbe(t) sont réelsk, (t)=0), la modulation est dite
unidimensionnelle, et s'ils sont complexes la maiih est dite bidimensionnelle.

Le signal modulé s'écrit aussi plus simplement :

m(t) = a(t).cos(wot + @o) — b(t).sin (wet + @g) (1.14)

Le schéma théorique du modulateur est représenta ggure 1.8.
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Y

A a(t)
g(t)
@

Mise en ) m(t)
— P|CODEUR forme ou cos(@at + o
Entrée filtrage
M-aire by
»2(t) b(®) > )
—sin(wot + @o)
Oscillateur » /2

Fig. 1.8. Forme générale du modulateur numérique

Les types de modulations les plus frequents renésisont :

[.4 .1. La modulation & déplacement d’amplitude (MDA) :

Les Modulations par Déplacement d'AmplitylifDA) sont aussi souvent appelées par

leur abréviation anglaise : ASK pour "Amplitude fBKieying".

Dans ce cas, la modulation ne s'effectue que sport@use en phasms(wy + @,). Il n'y a
pas de porteuse en quadrature. Cette modulatiopagfiis dite mono dimensionnelle. Le

signal modulé s'écrit alors :

m(t) = Y arg(t —kT).cos(wot + @g) (1.15)

Ce type de modulation est simple a réaliser masgzapeu employé poM > 2 car ces
performances sont moins bonnes que celles d’autredulations, notamment pour sa

résistance au bruit.
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[.4.2. modulation par déplacement de phase (MDP) :

Les Modulations par déplacement de phase (MDR)agssi souvent appelées par leur
abréviation anglaise : PSK pour "Phase Shift Keyingies signaux élémentaireg(t) et
b, (t) utilisent la méme forme d'ondt) qui est ici une impulsion rectangulaire, de durée
et d'amplitude égale @ si t appartient a lintervalle [0, T[ eégale a 0 ailleurs.

Dans le cas présent, les symbalgsont répartis sur un cercle, et par conséquent :

C = Ay + jby = e/¥x (1.16)

d’oa; = cos (¢y) by = sin (¢y)
et: ay(t) = cos (py).g(t — kT) by (t) = sin (¢).g(t — kT)

On pourrait imaginer plusieurs MDP-M pour la ménaéeur de M ou les symboles seraient
disposés de facon quelconque sur le cercle ! Poétiarer les performances par rapport au
bruit, on impose aux symboles d'étre répartis régerhent sur le cercle. L'ensemble des

phases possibles se traduit alors par les expnsssiovantes :

O = % + kzﬁ" lorsqueM > 2 aveck = 0,1,.......M — 1

etyp,=0oum lorsqué! = 2

On peut considérer quer, et b, prennent simultanément leurs valeurs dans

I'alphabet {cos (o)} et{sin (¢y)}.

Le signal modulé devient :
m(t) = Re[X e/?k. g(t — kT). e/ (@ot=90)| = Re[¥, g(t — kT).e/(@ot=00+e)]  (1.17)
Soit, plus simplement en ne considérons que Hialée de temps [KT, (k+1)T] :
m(t) = Re[Ae/(@ot=¢otei)]

m(t) = A.cos(wot + @g) cos(py) — A.sin(wot + @) sin (@) (1.18)
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Cette derniere expression montre que la phase pertause est modulée par l'argumgpt
de chaque symbole ce qui explique le nom donné/DR.
On appelle MDP-M une modulation par déplacemenpligse (MDP) correspondant a des

symboles M-aires. La figure 1.9 montre la consti#bn de MDP pour M= 8.

Fig. 1.9 : constellation des symboles en modulatdenphases MDP-8

La complexité de I'ensemble émission réceptionlad®IDP augmente avec M, mais reste
raisonnable ce qui on fait une modulation frequemtnudilisée pour M allant de 2a 16 avec
de bonnes performances dans les inconvénients DR citons I'existence de sauts de
phase importants qui font apparaitre des discoiéisd’amplitude.

[.4.3. Modulation d’amplitude en quadrature (MAQ) :

Les modulations précédentes ne constituastyme solution satisfaisantes pour utiliser

efficacement I'énergie émise lorsque le nombrealstpM est grand.

En effet dans la MDA les points de la constellatsmmt sur une droite et dans la MDP les
points sont sur un cercle. Or la probabilité d'errest fonction de la distance minimale entre
les points de la constellation, et la meilleure olation est celle qui maximise cette distance

pour une puissance moyenne donnée.

Pour ce faire on écrit le signal modut§t) sous la forme suivante :
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m(t) = a(t).cos (wot + @) — b(t).sin (wot — @g) (1.19)

Les deux signaua(t)etb(t) ont pour expression :

Le signale modulén(t) est donc la somme de deux porteuses en quadratodylées en

amplitude par les deux signauakt)etb(t).

Les symboleg,, eth, prennent respectivement leur valeurs dans I'd&le&3d, +5d, ...+
(M — 1)d} oud est une constante, donnant ainsi naissance amodelation possédant
E = M?états. Chaque état est donc représenté par unedq@ypb,) ou ce qui revient au

méme par un symbole complexg= a, + jby

Dans le cas particulier mais tres fréquent ou M p&crireM = 2™. Alors lesa,, représentent

un mot de n bit et lely, representent un mot de n bit .Le symbole complexe

cx = ai+jb, peut par conséquent représenter un mot de 2mtdéitét de cette configuration
est que le signah(t) est alors obtenu par une combinaison de deux E@$een quadrature
modulées en amplitude. Cette modulation prend ebé¢onent le nom de la modulation
d’amplitude en quadrature (MAQ) et si sa constiellatomporte E états, on la note MAQ-E.

A i A

..... ® .. . .. '.
XXX X
(LRI XX

XX XX
A A I A soo0s0000
coco000e

: MAQ-64

v

Fig. 1.9 : Constellation MAQ-16 et MAQ-64
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En effet, pour le modulateur le train binaire entrgi, } est facilement divisé en deux trains
{ax} et {by.}.

La réception d’'un signal MAQ fait appel a une démation cohérente et par conséquent
nécessite I'extraction d’une porteuse synchronisephase et en fréquence avec la porteuse a
I'émission. Le signal recu est démodulé dans dewandhes paralleles, sur I'une avec la
porteuse en phase sur l'autre avec la porteuseuadrafure. Les signaux démodulés sont
convertis par deux convertisseurs analogiques rigoes (CAN) puis une logique de

décodage détermine les symboles et régénére medediits recus.
[.5. Conclusion :

Dans ce chapitre, nous avons introdudtdiecept des communications numérique ; des
généralités ont été données, fournissant une boongréhension de I'ensemble de ce

mémoire.

A I'heure actuelle, les nouvelles technologies chent toujours a améliorer les performances
des systemes de communication, surtout en termegudié, vitesse de transmission et
guantité de données a transmettre dans la plute geinde de fréquence possible. Ces
nouvelles technologies comme a titre d’exemple WMADSL, DVB, DVB-T et WIFI

utilisent la modulation multiporteuse OFDM.

Cette modulation OFDM présente des avantages dolesrapermettant une meilleure
transmission des données .Afin de comprendre sancipe, ses avantages et ses

inconvénients, un chapitre complet lui en consacré.

UMMTO Page 22



Chapitre 1 La modulation niypbrteuse OFDM

[1.1. Introduction :

Ce chapitre a pour but d'introduire les mlations multiporteuses, et en particulier la
modulation par répartition orthogonale des fréqeen(@OFDM) qui est une technique de

transmission tres performante pour les réseauxfgankauts débits numeériques.

Les techniques multiporteuses consistentaastnettre des données numeriques en les
modulant sur un grand nombre de porteuses en mé&mast Le gain d’intérét actuel réside
dans lI'amélioration apportée pour augmenter l'effitd spectrale en orthogonalisant les
porteuses ce qui permet d'implémenter la modulatiola démodulation a I'aide des circuits

performants de transformé de Fourier rapide (FFT).

[I.2. Pourquoi 'OFDM ?

L’'un des plus grands problemes qu’on rencontre dasse transmission haut débit est le cas
d’'un canal sélectif en fréequence, 'amplificatiom signal dans certaines bandes de fréquences
et 'atténuation dans d’autres bandes. Comme wngrand débit impose une grande bande
passante et si cette bande passante couvre uredasgpectre comportant des creux (due a la
sélectivité frequentielle du canal a trajet muég)| il ya perte totale de I'information pour la

fréquence correspondante.

L’OFDM apparait comme une solution admirable agnlakter contre évanouissement .L’'idée

de I'OFDM est de répartir I'information sur un gcanombre de porteuses, créant ainsi des
Sous canaux trés étroits pour lesquels la repagg@dntielle du canal peut étre considérée
comme constante; sachant que chaque sous banpleiegktite a la bande de cohérence du

canal, ce qui implique la variation de chaque smrteuse dans le canal est linéaire.

Ainsi, pour ces sous canaux, le canal est nont#élst fréquence et s’il ya un creux, il
n'affectera que certaines sous porteuses qui pouétoe récuperées grace a une egalisation

simple a réaliser en plus de codage et de I'emtieet@nt astucieux.

UMMTO Page 23



Chapitre 1 La modulation niypbrteuse OFDM

Y

fD fi fn f_-"v'—l f'

Fig. I11.1: principe du non sélectivité en frégnuce

Pour obtenir une efficacité spectrale optimaléauit que les sous-bandes se chevauchent tout
en restant orthogonaux pour faciliter la séparati@m donne a présent les notions de base sur
I'orthogonalité afin d’entamée le procédé OFDM.

[1.3. Principe des modulations multiporteuses :

La modulation multiporeteuse permetidepsfier le probléme de I'égalisation dans le
cas d'un canal sélectif en fréquence, le princigiede transmettre simultanément plusieurs
symboles en paralléle sur différences porteusesnéstulant sulN porteuses, il est possible
d'utiliser des symbole#/ fois plus longs tout en conservant le méme débiavgc une
modulation monoporteuse ; En choisissant une vadssez grande polr, la durée des
symboles deviennent grande devant I'étalement desds, et les perturbations liées aux

echos deviennent négligeables.

On définit I'efficacité spectrale commiar le débit binaire par unité de fréquence.
Plus lefficacité spectrale est importante, plussédra possible de transmettre un débit

important sur un canal donné. Le choix des porteaséeur écartement va influer sur cette

UMMTO Page 24



Chapitre 1 La modulation niypbrteuse OFDM

efficacité spectrale. Pour garder la méme effiéagt’'avec la modulation monoporteuse
équivalente, il faut choisir soigneusement lesdadges des porteuses utilisées. La méthode

la plus répandue est I'utilisation de porteuselsagbnales
[1.3.1. Notions d’orthogonalités

Deux fonctiorng(t) et g(t) sont orthogonales slie, b] si :

[} FOg®dt =0 (I1.1)

Ou lintégrale définit le produit scalaire de defonctions et l'intervalled, b] représente le
domaine sur lequel porte I'étude. Dans ses conmdifioes deux fonctions sont disjointes sur le

segmen{a, b] et l'interférent donc pas I'une avec l'autre.

Nous considérons des fenétres rectangulaire espanéec un intervalle de garde sur un
intervalle de temps entrea eth. Pour assurer I'orthogonalité dans le domaine teeife, on
doit rajouter un intervalle de garde afin d’éviténterférence entre les portes comme le
montre la figure I1.2.

Fonctions de ¢
&

iy a & h(t)

Fig. 11.2 : Base orthogonale temporelle

Il est évident quef:f(t)g(t) dt =0 et quef:g(t)h(t)dt = 0 ect...

La transformée de Fourier de la fonction porte gikimde A et de largeuf,, est un sinus

cardinal comme en équation (11.2) :
TF[A]lr, (t)] = AT,sinc(fTy,) (1.2)

Il est donc possible d’associer a une base ortralggamporelle de fonction porte une base
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orthogonale fréquentielle de sinus cardinaux ganrsformation de Fourier de chaque porte.

La figure 1.3 représente un exemple de base gahale en fréquence dérivée de la base

orthogonale en temps. L'espacement entréViegus cardinaux (sous porteuses) est définit

parAf = Ti

AT, &
AF=1/T,

— ¥

Fy

Fig. 11.3 : Base orthogonale fréquegile

[1.3.2. Principe de la modulation OFDM :

Le principe de multiplexage en fréquence est depgpodes donnée numériqugs
par paquets de N, qu'on appellera symbole OFDMeetibdulé par chague donnée une
porteuse différente en méme temps ; Noté qué&lednt des nombre complexes définit a
partir des éléments binaires par une constellavent de modulation MAQ a 4, 16, 64, a

24 états, ces données sont des symboles g-airesS@angroupement dgbits.
Considérons une séquenceNéonnées €y, Cy, .....Cy_q.

AppelonsT; la durée symbole.

UMMTO Page 26



Chapitre I La modulation niypbrteuse OFDM

Chague donné€, module un signal a la frequengg .
Le signal individuel s'écrit sous forme complekge?/™/«t,

Le signals(t) total correspondant a toutes les données d’un egm@®FDM est la somme des

signaux individuels :

s(t) = X2 Cre et (11.3)
le multiplexage est orthogonal si I'espace entsdiiéguences eglj.
Alors f, = f, +T55 k=01, ..N—1

Voici le schéma de principe de la modulation :

Ce

e,

-2

—

]
.

I')g.h]. Cp.Cy.......Cy1.

2jr(fo+l/ Tt

L 4
<
N
2
i
L
N
5 —(9
. Y
M
(5

e

Eléments binaires

SNl
@ .
2 in N-1
LW ToT )14
I

Fig. 1.4 : Schéma de principeud’ modulateur OFDM

De I'équation 1.3 on peur déduire I'expressionliedi signal OFDM :

S|Ck = Qg +]bk
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N-1
S(t) = Re(s(t)) = Z(ak + jbk)ezjn(fo+T£5)t
k=0

> Iakcos <2n (fo + T%)) — bysin <2n (fo + TE))] (11.4)

Chaque porteuse modulant une donnée numérique temaa fenétre rectangulaire de durée

T, son spectre en fréquence est un sinus cardimattion qui s’annule touts les multiples

1
de—.
Ts

1 BRRRO
0.8 /) \ II| ‘|I 0.8
|
g oor - 1A go
lgcﬁ- ] } | H \ %:4
aoa JE ALY o] i
GO\ [ O
g.2 1 |\.' J-|'~|I""|r| .I I.I 4 jl : rll" "Ill 1 1 1
5 6 % 2 2 1 0 1 2z 3 % 7 0

Frequencs

Fig.I.5 : allure de I'ensemble des spectres gsteuses d’'un symbole OFDM

[1.3.3. Principe de démodulation :
Le signal parvenant au récepteurrg’éar une durée symbolg :

. k
y(t) = INZLC He (D20t 7" (11.5)

H,(t) est la fonction de transfert du canal autour dérdguencef, et au temps t. Cette

fonction varie lentement et on peut la supposestzote sur la périodg (Ts < Bi)

UMMTO Page 28



Chapitre 1 La modulation niypbrteuse OFDM

La démodulation classique consisterait a démodeleignal suivant led/ sous-porteuses

suivant le schéma classique dans la figure 11.6:

SR Filtre ]. 27 t
'Q‘T/ adapté T_ J- }’(T)@ 770 dt = COHU
S0
oI
Filtre | Ts -2 jafit
adapté e J J(f)e I df = 01H1
y(1), . Ts g
e—ljﬂ'( )
- T.
i Filtre 1 9 — 2 iy
@ adapté g }-‘(f)e 2JWN 1t = CN—IHN—I
Ts o

o2 IN-1)

Fig. 1.6 : Schéma de principe d’'un démodulateur W

La condition d’orthogonalité nous montre que :

2jm(k—i)

1 (Ts —omif 1 wnog ¢Ts L
T—Sfo y(t)e ?™idt = FSZ’,L(’) J,  CiHye Tsdt = C;H; (11.6)

. ~ L
Car: =) OTS eIk~ Drg

7 =0 sik#i,lsik=i

[1.3.4. Réalisation numérique des opérations de nalmlation et de

démodulation :

La réalisation pratique de la modulat®rRDM de facon directe (avec des oscillateurs
et des mélangeurs) implique un circuit d’'une comipgeprohibitive.
Heureusement, il est possible de réaliser respaatnt le modulateur et le démodulateur par

des Transformées de Fourier Discrete Inverse ecRir(IDFT et DFT, via l'algorithme de
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Chapitre 1 La modulation niypbrteuse OFDM

I'IFFT et FFT, siNest une puissance de 2). La complexité de cestopésast de I'ordre de
N log, N par symbole OFDM.

» Transformée de Fourier discréete :

La transformée de Fourier discréte (TFD) est wtil mathématique de traitement du signal
numérique qui est I'équivalent discret de la trams&e de Fourier continue qui est utilisée

pour le traitement du signal analogique.

Sa définition mathématique pour un sigadeN échantillons est la suivante :

N-1
. n
Stk) = z s().e” ™% pour 0<k<N (I1.7)
n=0
La transformée inverse TFDI (IDFT en anglais IseeDiscrete Fourier Transform) est

donnée par :

s(n) = S THZE (k). e (L 8)

La TFD ne calcule pas le spectre continu d'un $igoratinu. Elle permet seulement d'évaluer

une représentation spectrale discrete d'un sdiselet sur une fenétre de temps finie.

La transformée de Fourier rapide (sigle angld#T ou Fast Fourier Transformest un

algorithme de calcul de la transformée de Fouiigardte (TFD).

Sa complexité varie emInn avec le nombre de points n, alors que la com@etkit calcul

de base s'exprime 2fi

Cet algorithme est couramment utilisé en traitermeimérique du signal pour transformer des
données discretes du domaine temporel dans le denfi@quentiel, en particulier dans les

analyseurs de spectre.
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Chapitre 1 La modulation niypbrteuse OFDM

II.3.4.1. Implantation numérique du modulateur :

s(t) est sous la forme :
s(t) = et Y5 Cre ™kt (1.9)

En discrétisant ce signal et en le ramenant eneébdadase pour I'étude numérique on obtient

une sorties(n) sous la forme :

.__nk
s(n) = YNt el (11.10)

Les s(n) sont donc obtenus par une Transformée de Fourigrda Discret des, .En
choisissant le nombre de porteusetel queN = 2™ (oun est un nombre entier), le calcule
de la Transformée de Fourier Inverse se simpdifipeut se réaliser avec une simple IFFT

nous conduisant au schéma numérique présenté fagura 11.7.

—p—l—’ exp(j*Pi*fOL)
C 0ln)
al }
o r:ll:hl'h F
— [ S/P F U

.:|<|fr"|] T ||ulll|"'

— >

C N-1(n)

Fidl.7 : Modulateur OFDM numérique
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[1.3.4.2. Implantation numérique de démodulateur :

L’analyse théorique définit le sigmiidcrétisé recu au niveau du démodulateur sous

la forme :
Ts _ Kn
Z(tn) = Zy (5F) = N3 CicHye™™ ¥ (11.11)

OuZ, est la transformée de Fourier Discret Invers€,déy; ett,: le temps d’échanttionnage
consiste donc a effectuer une Transformé de FobDirecte Discrete de [Z,, ..., Zy_41] .Le
nombre de porteuses ayant été choisi tel\j#e2™ ,on peut réaliser ce calcul a I'aide d’'une

FFT .On obtient alors le schéma de principe dafigiae. 11.8.

[ |—p .
exp(-*Pi*f0t) C 0n)
nis _’ .
l F cimn) C(n)
/ S/P . P/S |
Q g I I T
' C kln)
B ]
C N-1(n)

Figll. 8 : Démodulateur OFDM numérique

[1.3.5. Interférence entre symboles OFDM

Les interférences entre symboles son$ dwecomportement multi trajets du canal , le
signal recu provenant de la contribution du trajieect et des trajets multiples introduisant

des retards, ces derniers pouvant étre du méme dedgrandeur que la durée d’un symbole.

UMMTO Page 32



Chapitre 1 La modulation niypbrteuse OFDM

Pour remédier a ce probleme on ajoute entre deumels OFDM, un préfixe cyclique ou

intervalle de garda= Ty,.

» Intervalle de garde :

Le signal OFDM émis a travers un canal multieisj subis des échos et donc un symbole
emis lors d’'une périodd parvient au récepteur sous forme de plusieurs sigalatténués

et retardés, pouvant se superposer a un écho @movén symbole émis a la période

(i — DT , il se Produit alors des interférences donejonte un intervalle de garfijeentre
symboles OFDM d’une durée supérieur a I'étalentest retard$;,, ainsi les derniers échos
du symbole OFDM ne sera plus perturbé par le pestédiou élimination des interférences
entre symboles (ISI) qui subsistent malgré I'orthragité des porteuses (figure 11.9).

Début de 1’échantillonnage

A [Symbole 1-1 A iSymbole i A [Symbole 1+1 A
At |Echo i-1 A, Echo 1 A |Echo 1+1 A
és Dernier échoi-1 [\ [Dernier échoi |A [Demnier écho i+l |A

Fig. 11.9 : Intervalle de garde

Le préfix est ajouté a I'émission aprés la IFFTispenlevé a la réception avant le module de
la FFT.

En pratiquel, = %TS ce qui représente un bon compromis entre diminstides erreurs et

perte de débit utile.
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Entre la durée de symbole, la durée utile et Ihvdalle de garde s’instaurent donc la relation

suivante :
Ty =Ty +Ts (I1.11)
I1.3.6. Interférences entre sous-canaux :

si le préfixe inséré au début du sylmbOFDM est muet, des interférences inter
porteuses, ou ICI (inter carrier interférence) voatproduire. Soit une transmission OFDM
a N sous porteuses a travers un canal a deux trajeit, le retard du trajet indireét

inferieur a la longueur du préfixe

Observons sur légure 11.10 les chronogrammes de deux voix paligres correspondants

aux sous porteuses de frequences respedgfiets;, ;.

En réception, aprés suppression du préfixe cycligueréalise la FFT sur la duréedu
symbole OFDM, la transformée de Fourier d’'une Sides de fréquengg convoluée par une

fonction porte de largeut, correspondra au zéros d’un autre et inversement.

Par contre ,pour les signaux ayants subit une tusiqurs réflexions donc décalés dans le
temps, la sinusoide de fréquence n’'est présentesuane duréel, < T, ceci entrera une

modification de la fonction caractérisant le contespectral de puissance de signal, dont les
passages par zéros se produiront donc pour legrsaldférentes de celles associées au trajet
direct. Lors de I'échantillonnage : il n’y auraupld’orthogonalité entre les sous porteuse sous

une autre.
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{a) Domaine temporel

rw/\/\/ sous-porteuse 1

Trajet y, f sous-portense

o m |
L

Trajet e ' ks
retarde

-

'
L
&

r

A 1.

(b) Domaine fréquentiel

sous-portense i A5k o sous-porteuse 1+1 (trajet indirect)

e e

w, w _-="" fréquence

fay=f+1/T,

it VT,

Fig.ll .10 : Interférence entre porteuses dans tnthine temporel (a)
et fréquentiel (b)

Afin d’éviter ces interférences, le préfixe ne dudis étre muet, mais étre la recopie des « L »

derniers symboles numériques des symboles OFDM.

L’avantage de cette recopie est que chaque sigsald’un trajet multiple possédera toujours
un nombre entier de sinusoides sur la d@géeans le domaine fréquentiel et grace au
préfixe cyclique. La sommation des signaux de lasgmorteuse; issus des divers trajets ne

détruit donc pas l'orthogonalité des sous portemses introduit seulement un déphasage.Le

synoptique de la figure I1111. lllustre les diffétentraitements qui ont été exposé
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précédemment et présente donc les modules de Taecda transmission et de réception
OFDM.

Train Binaire | o 4.0c D I
emis —* QAI‘:I PG {D‘} F {S} ; {SJB_ P s, : l
{e} :p F=p 111'5:"??1}3'11 - ’ > Cana
BT préfixe s
| MODULATEUR OFDM |
] Egaliseur B ]
Tram Binaire f;. —X; P EX‘J (TYH ) S| 7
e8| décodage décision < c - 1 Fleg Supp. |
(e QAM S & ‘I;I.i‘ T préfixe p

DEMODULATEUR OFDM |

Fig. I1.12 : Schéma synoptique d’'un émetteur etrdiécepteur OFDM

[1.4. Avantages et inconvénients :
[1.4.1. Avantages:
Faible IES :

Le fait d’ajouter un intervalle de garde augmergerdbustesse du signal OFDM au trajet
multiples .Cela permet d’avoir en réception une #e€eptable.

Encombrement spectral optimal :
L'orthogonalité entre les N sous porteuses perradaile chevaucher leurs respectives

bandes fréquentielles et donc d’optimiser I'octigraspectrale du signal modulé
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Canal invariant localement :

La bande passante de chaque sous-porteuses é&stdeetant la totalité de la bande passante
du signal OFDM. Nous pouvons considérer que leenmsp fréquentielle du canal de
transmission est plate au niveau de chaque sotsuser

Egalisation fréquentielle simple :
L’égalisation se fait par simple multiplication
I1.4.2. Inconvénients :

Synchronisation émetteur /récepteur :

Le décalage en fréquence (fréquency offset) dueféetl Doppler engendre l'interférence

entre sous porteuses qui peut détruire I'orthogtindés sous porteuse.

Dans le second cas, les erreurs de synchronisatiuisant un déphasage sur les symboles

regus.
Fluctuations d’enveloppe :

Un signal de type OFDM présente des fortes fluainat d’enveloppe et donc un PAPR
élevé .Cela exige une grande linéarité au niveaul'almplificateur de puissance qui

présentera, alors un rendement divergent.

La caractéristique de transfert non-linéaire denpéficateur génére une distorsion dans la
bande du signal OFDM qui aura un impact sur lesobsgporteuses qui interféreront entre

elles avec une dégradation des performances erRoE systeme de transmission OFDM.
[1.5. conclusion :

Dans ce chapitre nous avons décrit eactarisé le signal OFDM. Le systeme
multiprteuses permet de surmonter efficacementéegadations introduites par le canal
comme la sélectivité en fréquence et le bruit. &raax progrés dans la fabrication des

circuits numeriques, la réalisation du systeme ORi2MVient possible.

En revanche elle souffre du probléméadteur de créte élevé ou en encore « Peak-to-

Average Power Ratio» PAPR qui fait 'objet de dh@&psuivant.
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[11.1. Introduction :

La dynamique en amplitude d'un signal lquenques(t) représente un parametre

intéressant a prendre en compte surtout si celsgh#raité par des systemes non- linéaires.

Les dispositifs non-linéaires qui présentent uneataristique ce transfert avec saturation,
font partie de la chaine de transmission, le problése pose en émission et il prend de
'ampleur au niveau de I'amplificateur de puissanmar c’est I'élément qui consomme plus
d’énergie sur une chaine de transmission, on camlpaéors qu’il est nécessaire d’optimiser
sa consommation surtout dans des terminaux mobileta consommation est un facteur

important.

Dans ce chapitre notre attention se focaliserdestacteur de créte de signal OFDM , la non-
linéarité précisément dans I'amplificateur de pamg®, et ensuite on verra les différentes

meéthodes proposée pour réduire ce probleme.

[1l.2. Le facteur de créte :
Le signal OFDM temporel est la sommeéVdeorteuses modulées. D’aprés le théoreme
de la limite centrale, gV tend vers l'infini, la distribution des valeursiges par le signal

OFDM tend vers une variable aléatoire normale.

Dans le cas des modulations monoporteuses, umesi@thmation de porteuses n’intervient
pas. Ainsi, si 'on compare les amplitudes instaéés des signaux mono et multiporteuse, on
constate des différences importantes. Le sign#tipotteuse a une dynamique plus grande et
on peut remarquer la présence de « pics » d’andglitmportante, contrairement au signal
monoporteuse. Sur la figure lll.1, le signal duthest un signal de type OFDM, et le signal

de bas est un signal de type monoporteuse.
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Amplitude
[
1

—1F f il .

| 100 200 300 400 500 600 7TOO &0O0D 900 1000
Temps

. | |
=05 QY Nt Ly TN il BIA | TR T

_1 1 1 1 1 1 1 1 1 1
i} i00 200 300 400 2S00 00 7TOO 8O0 9S00 1000
Temps

Fig.Ill.1 : signaux multiporteusebaut) et monoporteuse (bas)

On peut quantifier cette caractéristique avec gna@deur appelée PAPR (Peak to Average
Power Ratio) qui est le rapport entre la puissamegimal et la puissance moyenne d’un
signal tempores(t) dans un intervallB.

max |s(t)|?
PAPR = {e[‘;“— (1L 1)
7 Jy Is(®©12dt
Ainsi, on définit le facteur de CR (Créte Factoay fa formule :
CF = VPAPR (111. 2)
Dans le cas de 'OFDM , le PAPR est donnée par
= (+)12
PAPR(%(t)) = 2o FOL (11.3)

T T s
?fo |x(t)| dt

OQ x(t) représente le signal en bande de base d'un sym®BEM aN sous-porteuse
exprime par :
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N-1

.k

%(©) = %(0) + JFo(0) = ) Ce™T
k=0

C, est le symbole complexe del&*¢ sous-porteuse et T et le temps d’un symbole OFDM.

En outre un signal numérique sur-échantillonnéésgmte au mieux le signal analogique. Le
sur-échantillonnage peut donc démasquer déventysls d'amplitude autrement

perdus [figure (l11.2)].

(a) Perte du pic (by Prize en compte du pic

Fig.l111.2 : Effet de sur-échantillonnage

Lorsque le signal OFDM échantillonné, il est dopaé:

NL-1

.k
¥(n/L) = %;(n/L) +jXo(n/L) = z Cre*™ VL
k=0
O00<n<NL-1,o00L estle facteur de sur-échantillonnage.

Dans ce cas le PAPR est donné par la relation :

= 2
ne[%,ll\élllz(—l]lx(n)l
1 1=

m IZI(;JL 1 x(n)|2

PAPR{%} = (111 4)

Le signal OFDM est une variable aléatoire ayangdades variations d’amplitude, le seul

calcul de la quantité définie par le PAPR n’est paffisant. Une étude statistique s'impose et
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cela passe par la détermination de la fonction rdegbilité que le PAPR dépasse un seuil
donnéy,. Cette fonction est connue sous le nom de CCDmnflamentary Cumulative

Distribution Function), elle est donnée par I'édgorat(l11.5).
CCDF(PAPR) = Prob(PAPR > y,) (111.5)

De nombreux travaux ont permis de déterminer seifaton empirique ou soit de fagon
analytique la fonction de répartition du PAPR. Epmosant les échantillons mutuellement
indépendants et décorellés. Van Nee montre dafjgidla CCDF peut étre donnée par la

relation :

CCDFynsorique(PAPR) = Prob(PAPR >y,) = 1— (1 — eV (I1L. 6)

Remargue :

Au cours des derniéres années de nomhrauaux ont porté sur I'étude du PAPR
surtout dans un contexte de signaux OFDM. Ainsicdda définition du PAPR n’était

toujours pas la méme d’'un auteur a l'autre.

Dans la these le PAPR sera défini pour des sigeauande de base parce que la plupart des

techniques de réduction du PAPR que nous traittesviennent en bande de base.

Le signal OFDM temporel ayant un facteur de crétetdiant celui-ci peut subir des
distorsions dus aux performances des dispositifisiinéaires, ce probleme se pose surtout en

émission et il prend de 'ampleur au niveau de péficateur de puissance.

[11.3. Caractéristiques d’un dispositif non linéaire :

Un systeme quelconque est caractérisé par sadore transfert qui définie dans le

domaine fréquentiel, comme le rapport entre la dgan de sortigg(jw) et celle d’entrée
X(w) :

HGw) = % = |H(jw)|2xp [[d(w)] 11(7)

Cette fonction de transfert prend en compte Is®diions linéaires d’amplitudes et de phase
en fonction de la fréquence. D’autre distorsioggdia la présence d’éléments non-linéaires

peuvent apparait dans le systéme.
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Dans ce cas une simple fonction de transféffw) ne suffit plus pour décrire le
comportement de systéme .1l est alors nécessas@umer le signale de sortje(t)comme
une fonctionf[.] du signal d’entrée(t). Si la sortie a I'instant ne dépend que de I'entrée au

méme instant, le systeme non linéaire est aloigidkns mémoire et on peut écrire :

y(@) = flx(@®)] 111.8)

Si les grandeurs d’entrée et de sortie sont dessates, alors I'équation (111.8) peut se réécrire

comme suit :

Vs(8) = fVe(t)] (111.9)

La fonctionf[.] représentée dans la figure 111.3 est exemplaaaristique non linéaire du

systeme.

Focalisons alors notre attention dans le modelgnpohial représentant la non linéarité du
systeme .Dans ce cas la fonction [.] peut donais&sous la forme d’'un polynédme d’ordte

tel que :

Vs(@®) = a1Ve(t) + aaV () + asVi® (¢) + -+ + an V(1) I(1.10)

L |

—
—

Fig.lll.3 : Caractéristique non-linéaire de trafest, f [.]
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De maniere générale les coefficieafpeuvent s’écrire comnie; + jf;). On dit alors que la

non-linéarité de la fonctiofi[. ] introduit juste une distortion d’amplitude si lg=efficientsa;
sont réels, tandis que la distorsion est d’amgiditat de phase s’ils sont complexes .En autre,

les principales grandeurs caractérisant un dispasit linéaire sont les suivantes :

[11.3.1. Les harmoniques :

Supposons que la non-linéarité est toujours reptékke par une fonctiofi. ] de type
polynomiale comme dans I'équation (111.10).
Considérons que les non-linéarités d’ordre supéi@u3 sont négligeables et que le signal

d’entrée V,(t) est a un seul ton, c’est-a-dire une sinusoide [gopeation (111.11)].

V,(t) = Acos(wyt) (1.11)

Alors nous pouvons en déduire que le sighalsbrtie du dispositif non-linéaire s’écrit en

remplacant I'équation (111.11) dans (l1l.10), sola forme suivante :

V.(t) = ajAcos(wyt) + a,A? cos?(wyt) + azA3 cos3(w;t)

1 1
= a;Acos(wyt) + a,A? [5 + 5 cos 2w, )]

3 1
+azA3 [Z cos (Wlt + 7,608 (3W1t)>]

et encore :
V() = %azA2 composantetiare
+ [alA + %a3A3] cos (w;t) fondamental
+ % a,A?cos (2w;t) 1ér¢ harmonique
+ % azA3cos (wyt) %' harmonique (111.12)
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Dans I'équation (I11.11) nous retrouvons I'expressidu fondamentale ainsi que I'expression
de la composante continue. Les termes dont la éropiest un multiple de la fréquence du

fondamental représente les harmoniques du sigéiaérges par la non linéarité du dispositif.

[11.3.2. Les produits d’intermodulation :

L'effet de lintermodulation appardidrsque plusieurs signaux a des fréquences
différentes traversent un composant non linéaire.
Lorsque le signal d’entrée d'un systeme non-lir&st un signal a deux tons, c. a d. la
somme de deux sinusoides, de nouveaux termes &gxestaen sortie. Ce ne sont ni le
fondamental, niles harmoniques du signal. Comgid&maintenant un signal d’entrée a

deux tons :
V,(t) = Ay cos(wyt) + A,cos (w,t) (1n.12)

Sil'oninsére le signdl, (t) dans I'équation (111.10), on obtient en sortieisteme

non-linéaire le signal suivant :

Ve(t) = a;A; cos(w;t) + a, A, cos(w,t) fondamental
2 2
+ alTAl + aZTAZ composante continue
az A az A3 é .
+—=- cos(2w, t) + == cos (2w;t) ?harmonique
+a2A1A2|COS(W1 + Wz)t + COS(Wl - Wz)tl IM 2
2 3
+ (3 4 288 cosfuy ) + -+ (111.13)
2 3
o (Boefifz y 39582) cogp,t) fondamoe
2 4
azA} azA} é :
== cos (3wyt) + = cos(3w;,t) ¥ harmonique

3a3A, A3
+ = [cos(2w; + wy) t + cos(Qw,; — wy)t]+...
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3a3A3%4,
= [cos(2w, + wy)t + cos(2w, — wy) t] IM 3

+... ermes d’ordre supérieur a 3

Dans I'équation (111.13) nous voyons apparaitetermes du fondamental ainsi que d’autres
termes appelés harmoniques et produits d’internatidunl (M) dont la fréquence est multiple
ou combinaison linéaire des fréquences fondamentdiee non-linéarité d’ordre 2 provoque
le produit d’intermodulation d’ordre 2M2) tandis qu’une non-linéarité d’ordre 3 génére un
produit d’intermodulation d’ordre 3N13).

Les amplitudes des produits d’intermodulation dissent avec I'ordre de I'intermodulation
et ceux qui se situent en fréquence a cété du fordtal seront les plus génants.

La figure (111.4) représente les termes d'intermladion dans le domaine fréquentiel

lorsque I'amplitude des deux composantes du sidjealrée est la mémel{ = 4, = A).

Donc, nous pouvons en conclure que les produitgetinodulation d’ordre impair sont les
plus génants, en particulier I'ordre BVIB), car ils sont les plus proches des fréquences
fondamentales {1 etf2). En revanche, les produits d’intermodulation dter pair et les
produits d’intermodulation d’ordre impair, sommesdeéquences harmoniques, sont rejetés
loin des signaux aux fréequences fondamentales.d€esers peuvent donc étre éliminés par

filtrage.

Amplitude
ah +
a i+
a1
oA 1
{ 5 ‘ {
£, / M2, H-f f, fa 21, 321, ! , f,+f, 2, f

Fig.l111.4 : Produit d’'intermodulation
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[11.3.3. Le point de compression a 1db :
D’aprés I'équation (111.13) I'amplitude du fondantahdu signal de sortie est égale a :
Afona = @14 +>az A% (I11.14)
Cette grandeur est inférieure a I'amplitude du agigmplifié linéairementa;A) sia; < 0
(compression de gain), et elle est supérieurgdasi a; > 0 (expansion de gain).
La plupart des dispositifs travaillent en compi@ssc'est-a-dire aver; < 0.

On définit alors le gain du dispositif a la fréquerfondamentale qui est donné par I'équation
(111.15).

3,.43
Gron = 201l0g (%) = 2010g (a; +2a;4) (I11.15)

Le gain linéaireG,;, vaut :
Giin = 201og (%) = 20log(ay) (I11.16)

D’ou nous en déduisant le gainl@B de compréssion définit comme la copréssiohdB

sur le fondamental par rapport au gain linéaireigéign (111.17).

Gyap = Giin —1dB (111.18)
Pou[dBM]
RC B [
Prs P, [dBm]

Fig.lll.5point de compression al dB
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Au point de compression tdB , I'équation (111.18) peut alors se réécrire comsnid :
3 2
20log (a1 + ZagAldB) = 20log(a,) — 1 dB (111.19)

D’ou I'on déduit la valeur du point de compressemtension :

AldB = 014‘5

ai
as

(111.20)

Cette grandeur est une mesure du niveau maximalghal d’entrée que le dispositif peut
traiter. Au dela de cette valeur, le signal esplls en plus compressé jusqu’a arriver a la

saturation.

[11.4. Sources de non linéarités (Amplificateur depuissance) :

Pour assurer correctement I'acheminerdeatinformations, les émetteurs ont besoins
d’amplificateurs de puissance pour  fournir une taee puissance aux signaux
(radiofréquence) et éviter qu’ils ne s’affaiblissdartement lors de leur propagation dans

I'espace libre.

[11.4.1. Caractérisation du la non-linéarité d’amplitude et de la phase

d’amplificateur de puissance
La relation entrée-sortie, appelée ialsscaractéristique de transfert, a une allure
typique pour tous amplificateurs de puissance.fdaetie (a) et (b) de la figure lll.8elatent
la variation de la puissance de sortie en fonctierla puissance d’entrée, appelée aussi la
caractéristique Amplitude /Amplitude ou encore tanpression AM/AM. La partie (c) de
cette figure présente le gain en puissance de lihospeur en fonction de la puissance

d’entrée. Les caractéristiques se divisent en rones :

by

1) Zone linéaire : dans cette zone, I'amplificateur & un comportemeurioche d’'un

systeme linéaire. La puissance de sortie est ptiopoelle a la puissance d’entrée selon un

rapport appelé gain de 'amplificateur. Les puisesnd’entrées sont faibles.

UMMTO Page 47



Chapitre III Méthodes de réduction du facteur de créte

2) Zone de compression dans cette zone, la puissance de sortie n'est plég
proportionnelle a la puissance d’entrée. La coudrmamence a s’incurver (par a rapport a la
droite linéaire).Les distorsions du signal apparaissent et sontudegn plus importantes. Le
gain de l'amplificateur diminue pour de fortes aisces d’entrée. On parle de zone de
compression du gain. Un point important est sitaiésccette zone. Il s'agit du point ou I'écart
entre la courbe de gain et le gain linéaire va@ I®, ;45 ), c’est un point caractéristique de

'amplificateur de puissance.

3) Zone de saturation :a partir d’une certaine puissance d’entrée, lagarice de sortie
devient quasiment constante et la courbe de gatmoiélinéairement. La saturation se
manifeste par un écrétage du signal de sortie. Uissance de saturation en sortie est elle

aussi une caractéristique de I'amplificateur désggparP; ;4 .

La courbe exprimant le déphasage entre la sortiBeetrée est appelée caractéristique
Amplitude/Phase, ou aussi conversion AM/PM. La @sawn varie suivant la technique de

conception et les conditions de fonctionnementataplificateur.

La partie (d) de la figure 1l1l.7 montre que la do&irAM/PM reste constante dans la zone
linéaire. Des variations commencent a apparaitteuawlu point a 1db de compression de

gainP, 4, et peuvent etre tres importantes a proximité dataration.
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Fig.111.7 : caractéristique de la relation entrée-sortie d’'un amplificateur

de puissance

Pour éviter au du moins diminuer les effets néfasius a la non-linéarité des amplificateurs,
on est souvent amené a surdimensionné I'amplificaber en d’autre termes a prendre un

certain recul et d’étre dans la zone linéaire mclpe de cette zone.

On définit alors les grandeurs qui sont le recentiée IBO (Input Back Off) et le recul de
sortie OBO (Output Back Off).

La grandeur IBO est le rapport entre la puissareesaturation ramené a l'entrée sur la

puissance moyenne d’entrBedu signal.Elle est exprimée en db.

Pe,sat

IBO =

ou IBO(dB) = P, 40 (dB,,) — P,(dB,,) (II1.21)

e
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De la méme facon on définit le parametre OBO quilesapport entre la puissance de
saturation et la puissance moyerhele sortie du signal.

0BO = =% ou 0BO(db) = Pysq.(db) — P (db) 10.22)

N

Plus le recul d’entrée (ou de sortie) est élevés famplificateur est surdimensionné, et par
conséquent moins il y a des distorsions. Cettetisolin’est cependant pas idéale dans la
mesure ou le rendement dans ce cas est faible. Digérét de chercher des solutions

peuvent concilier aux mieux la linéarité et le rement.

* ACPR:

Les déformations des lobes adjmcemar les non-linéarités du dispositif, sont
caractérisées par « I’Adjacent Channel Power RattcACPR ». L’ACPR est définit comme
le rapport entre la puissance dans le canal adj@ggn et celle dans le canal princig@dlsy)

On peut alors parler de « ACPR »supérieur, calenléonsidérant le canal adjacent supérieur,
et de « ACPR »inferieur « low » calculé en considéte canal adjacent inferieur il est calcul

par I'équation (111.23):

ACPR (yp 10wy (db) = 10log 224 11(23)

Pgy

>

Densité Spectrale
de Puissance (DSP)

Fiy.8 : Calcul d’ACPR
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[11.4.2. Les types d’amplificateurs de puissance :
D’une maniere générale, deux typamglificateurs de puissance sont utilisés dans
les systemes de communications. Tout d’abord newprimons I'entrée de I'amplificateur

sous forme de I'équation 111.24 et la sortie daiplificateur est donnée par I'équation 111.25

x(0) = |x(t)|e/ 8 *O) = p(r)el ¢ (I11.24)

#(t) = A(p(t))e/ (¢O+9(p(®) (111.25)

Avec A(p(t)) et ¢(p(t)) sont respectivement les conversioh®/AM et AM/PM de

'amplificateur non linéaire.

» I'amplificateur a tubes a ondes progressivadd\T A» (Travelling Wave Tube
Amplificateur) plus utilisé par exemple dans tesismissions satellites pour transmettre de
fortes puissances.

Donc pour ce modeélées fonctionsA(p(t)) etp(p(t)) sont données par les expressions

suivantes
A(p(®) = v p(©) /(1 + Bep* () (11.26)
$(p(0) =% p2(£)/(AZae+p? (1)) (11.27)
4o =max (A(p(8))) = v Asac/2 (111.28)

v Bst 1@ gain d’amplification
1

Avec { Asqr = T Bkt I’ BntréB dB saturation d@l’AP
A, Bst'amplitud@max d@1a sortilZ

» I'amplificateur a I'état solide 8SPA» (Solide State Power Amplificateur) utilisé dans

les transmissions radio terrestres pour transmetrdaibles puissances. C’est le cas par
exemple du téléphone mobile. Donc pour ce motﬁe‘onctions#l(p(t)) etgb(p(t)) sont

données par les expressions suivantes
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A(p(D) = v p(O/[(L + (v p(D)/Ae)™P)] /7P (111.29)

d(p®) =0 (11.30)

Avec p permet d'ajuster la transition entre la zonedlirgéet la zone de saturation en tendant

p vers l'infini, on obtient un limiteur.

[11.5. Principe des méthodes de réduction du PAPR

Comme déja mentionné auparavant, landgradynamique en amplitude et en
puissance peut saturer le signale OFDM traversamt amplificateur de
puissance. Différentes techniques ont été déctas/par les chercheurs afin de réduire ces
fluctuations, c’'est-a-dire réduire le PAPR. Nousi;i@ommes principalement intéressés aux
méthodes agissant sur le signal OFDM émis. Parmiteehniques nous retrouvons celle
comme I'écrétage plus filtrage et « Tone Reseomati qui garantissent une compatibilité
descendante et celle comme le « selective —mappBigM et « Partial Transmit Sequence »

PTS qui ne I'a garantissent pas.
111.5.1. Ecrétage plus filtrage :

Cette méthode a été proposé dés da am ceuvre de 'OFDM terrestre DVB-T
(Digital Vidéo Broadcasting-Terrestrial), elle cais a éliminer les forts pics du signal
OFDM en faisant un écrétage au signal par seurégierminé. On peut dire aisément que
la variation de I'amplitude du signal écrété serainm important que celle de signal sans
écrétage ; par conséquent, la sensibilité du kmma non linéarité d’amplification diminue
mais cette limite du signal dégrade ses perfornsargié reste compatible, on a donc
'augmentation du taux d’erreur binaires. Soietih) et y(n) les signaux OFDM avant et

apres I'écrétage respectivement, on a I'expréssiorante :

+E si x(n) > +E
yn)=<{x(n) si |x(n)|<E (II1.31)
—E si x(n) < —E
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On définit le facteu€R ( Clipping Ratio ) , le rapport entre le niveaédétage E [volts] et la
moyenne quadratique du symbole OFDM, qui n'est gas la valeur efficace du signal

(mesuré en volts), on donne ainsi I'expression :

CR=—2 (111 32)

N
Sachant que las sont les symboles numériques d’un symbole OFDM.

L’implémentation de la fonction d’écrétage dansn&iteur OFDM est mise entre I'lFFT et le

préfixe cyclique, ensuite on amplifie le signaluiésnt, comme le montre la figure 111.8.

IFFT , Ecrétage . Insertion du PC »> AP _I

Fig.lll.1 : Insertion dergfixe cyclique
L'écrétage géneére les trois types de problemesdulinéarité qui sont :

 La remontée des lobes secondaires due aux prodiiteermodulations et les
harmoniques hors la bande utile.

* Un bruit dans la bande utile du spectre OFDM, dwe @roduits d’intermodulations
d’ordre impair.

» Déformations significatives du signal OFDM qui ingple une dégradation en terme

de « BER ».

Le premier probleme est réglé par un filtre emgii@nce juste aprés I'écrétage (voir la
figurelV.2)
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H -:‘fn d:
C: g —* —e —+. 1™

: . = L ajout
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§T e o et | 0 ke |
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Fig. 111 .9 : Insertion du filtrage

On rappelle qué™ signifie lem‘™symbole numérique dif™¢symbole OFDM, les zérc
ajoutés au milieu du paquet font le -échantillonnage de factelrrLa fonction d’écrtage
déforme le symbole OFDMpour cela on fait une FFT pour visualil’effet non linéaire sur
le spectre afin de remettre les symbolel & zéros par conséquent on a éliré les lobes
secondairesPar contre c’est tres compliqué de supprimerrdé lb’'intermodulations d’ordr

impair.

La fonction d’écrétage permet réduire les fortes fluctuations d’amplitude et despanc :
par conséquent le PAPR de signal OFDM. Cependéatéfage est lui aussi une opéra
non linéaire qui engendre des distorsions en fag |g niveau d’écrétage E est petit, est |
on a une dégradation importante en terme BER »; puis de l'autre coté une diminutir
considérable du PAPR. L'avantage par contre padili$ation de I'écrétage est que |
distorsions en dehors de la bande utile (mesuréA@PR) peuvent étre facileme éliminées
grace a un simple filtrage, chose que I'on ne pastfaire directement apres un amplificat
de puissance. L'amplificateur peut jouer son rgdeea d’une maniére transparente, «a-

dire: sans affecter négativement le sig
[11.5.2 . Tone Reservatior :

La technique kone Reservatic » est une méthode de réduction « PAPR » dont

le principe repose sur I'ajout d’un signal au sigiraginal afin de diminuer son PAPR ».

L’idée de base de cette technique consisteerver des sous porteuses pour générer le <
servant a réduire le RAPF » des signaux OFDM. Jose-TellaMmurelc[12] en est le

précurseur.
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b

Contrairement a certaines techniques dites wagte signal », la technique « Tone
Reservation » n'a pas pour objectif de transforlaesignal original en un signal a enveloppe

constante mais plutdt a réduire au maximum son RAPA. .

En fait, I'idée de base de cette technique eséderver un certain nombre de sous —porteuses
pour générer les signaux devant servir a réduire FAPR » de sorte a garantir en méme

temps la compatibilité descendante.

Pour ce faire, le signal ajouté et le signaé wont a supports fréquentiels disjoints. Notons
gu’initialement, la technique « Tone Reservatidotproposee pour les signaux OFDM d’ou

le schéma illustratif de la figurelll-10.

X H%g 1
—ee] - -

0 N §

X, M M M2 EN

t |IDFT 3T

i ”'\.‘I joli] \“—I
— —=

S e
o

i 1 'l
— = P
l';—l el :; !"-.-n

1] N Y
— < — H3

+ [1IoFT - 7 )

b org i

e

..........

Fig.lV.10 : Schéma génépalur le « Tone Reservation »

D'un point de vue analytique on &3'Cp'=0 o0 X} designe ldké™¢ symbole
numérique dem®™¢symbole OFDM et C7* le k™ symbole numérique dm®™¢ signal

« artificiel ».

Posons P ={0,1,2,...........,N — 1} I'ensemble des positions de toutes les N sous-
porteuses du signal multiporteusk={iy, iy, ...., ir_1} 'ensemble ordonné des positions des
sous porteuses reservées pour le signal « artificetR¢ le complémentaire de dansP ,

c'est-a-direP = R U R¢ . Par suite :
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c si keR

I11. 32
Xr si keR¢ ( )

X,zn+c,;n={

Le signal multiportuese s’écrit alors :

X =x"[n/L]+ c™[n/L]

m 2jmhn m 2jmhn
=2kerc Xk € NL + YyerCyl e NL

=IFFT(X™ + C) (111.33)

Ou L est le facteur de sur_échantillonage. Le « PAP&nsi obtenu est donnée par la

relation :

m m| 2
PAPR[x™ + ¢™] = X+l

=l (111. 34)

Ou ||v||, represente la normeo- du vecteurv . Puisque le dénominateur n’est pas fonction
du signal ajoutée (si c’était le cas le « PAPR findéne serait pas une mesure fiable car elle
aurait été plus faible que le « PAPR » de signaimal). L e probléme d’optimisation du

PAPR se résume au calcul de la valgth°?* qui minimise le numérateur, c'est-a-dire :

min||x™ + ¢||,, = min||x™ + Q. C||, (III. 35)
c c

Un seuil de « PAPR » est nécessaire pour le cdieut™°Pt | Le choix du seuil se fait en
géneral en fonction de la distribution de la puisgadu signal. Dans la figure 11l.11, on peut
voir par exemple que pour un seuil pour lequelrgbpbilité est inférieur & 0 et pour
rapport R/N = 5% le « PAPR » peut étre reduit de 15db a 9db (so&db).
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Clippirg Jate, Frob{PARi=FAR)

;5]

4 i} i} . 10 1?‘ 14 16
Peak Average Power Ratio, PARS (dE)

Fig.lll.11 : Impact de la Méthode «neoReservation » sur le « PAPR » (N=512)
* Avantage :

L’avantage de la technique « TonsdReation » est qu’elle permet d’obtenir une

bonne réduction du « PAPR » tout on assurant umgabbilité descendante.
* Inconvénients :

Les diffucultés de la techniqgue « Tone Restiam » résident essentiellement dans le
choix de I'algorithme d’optimisation et dans leoohde seuil. Un autre inconvénient de cette

technique est gu’elle augmente sensiblement lasante moyenne relative.

[11.5.3. Le Selective Mapping (SLM):

L'idée est de multiplier la séquence de symbolampiexe issus de la modulation
numerique par une série de L différents vecteersagon a ce que ne soit retenue que le

produit aux « PAPR » le plus faible (aprés la IFFT

Cette méthode nécessite néanmoins la transmisdioe dinformation de redondance pour

gue le récepteur identifie le vecteur optimal. @it dette technique a R-Bauml, R-Fisher et
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J.Huber[13]. Elle a été ensuite détaillée et agrééeede précision par S.H Muller et J.B
Huber.

Cette méthode s’applique a I'OFDM pour un nombrelcpnque de sous-porteuses et pour

une modulation numérique quelconque.

SoitX ={X; }, k=0,......N — 1, le vecteur symbole OFDM dans le domaine frégeénti

L'idée de la technique « Selective Mapping » est rdultiplier le vecteurX par un

vecteur®® = {¢"} k =0,1,..N—1 les¢¥sont de la forme :

. (w)
W = gioy avec ¢ el0, 21, u=01,.U-1

Le nouveau signal OFDM dans le domaine fréqueapets pondération s’écrit :
X®W =x oM™ (I11. 36)

On obtient ainsi U signaux différents de N comptss. Finalement, le signal OFDM

temporel transmit s’écrit :
x®) = IDFT(X®") (I1L.37)

ol u* est I'indice correspond au signal OFDM dont le RAEst le plus faible. La valeur de
indice u* sera transmise au recepteur pour la reconstruatianun code correcteur
d’erreurs. Les auteurs proposent que le nombratdaiblequel doit étre codé cet indice soit

de I'ordre de log, U . Le principe de la technique est illustré pdidare IIl .12.

(1)
{oi
» [DFT —
=a|
o0 z 2
) o | B2 | G
- 0398 e
: =
: : 2
k —
= IDFT Side Information

Fig.lll.12 : B&ma d’un modulateur « SelictiveMapping »
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* Inconvénients :

L'inconvénient majeur de cette technique est smpiexité, du fait de l'utilisation de
plusieurs (U) opérations d’'IDFT. De plus, cette moéle nécessite la transmission de
séquences d’information (« Side Information ») pgue le récepteur identifie la séquence qui
a permis de générer le PAPR le plus faible. L'inéarient de transmettre une information
entre I'émetteur et le récepteur est double : d’'pag a cause du risque que cette séquence
soit entachée d’erreurs via le canal de transmissi@’autre part a cause d’une diminution de
débit utile.

IV.5.4. La méthode “Partial Transmit Séquences” (PTS) :

La technique “Partial Transmit Séqoes ” s’inscrit dans la continuité de celle

de “ Sellective Mapping”. Elle a été proposé [&H Muller et J.B Huber [14].

L’idée de cette méthode est de tronquer le tragWdporteuses el blocs de% porteuses.
Une porteuse utilisée dans un bloc particulier seise a zéros dans tous les autres. Une fois

ces% blocs formés, l'idée de “Sellective Mapping”tesppliquée.

Un vecteur est™ = {¢"}, v = 1, ...V effectuera une pondération de chacunlietocs

apres IDFT pour former le signal final au PAPR ligsfaible.
Comme illustré sur la figure 111.13 et la figure. 14, I'algorithme de PTS est comme suit :

0] Le symbole OFDM fréquentiek deN porteuses est tranqué &n

sous-blocs disjointg ) de% porteuses tel que X = YV _, X®,
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E L= IDET -Q‘p -
gg {61)
{X:} |58 = IDFT g%¢ > {z,)
ER . (¢}, *
@ : 3
2
m;ﬂ
I IDFT - -
ﬁ {y } — Side-information
vy |
OPTIMISATION

Fig.lll.13 : Schéma d’'un nutateur « Partial Transmit Sequences »

I

PTS avec V = 4 sous-blocs

Fig.1ll.14 : Exemple de partitionnement d’'un syn#eh sous blocs pour application
e & technique PTS
)] A chaque sous-blocs disjoint§”), on applique un décalage de

phase et le nouvel symbole OFDM fréquentiel s’écrit
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X=YV_X® ¢®) W = ejfp("), v=1,..,V. (111.38)
Aveap Ve[0.2m].

Remargue :

Afin de simplifier I'implémentation de cette techoe on utilise le vecteur pseudo-
aléatoirep Me{+1, +i}

(ii) Le symbole OFDM temporet s’écrit alors :
14 14 14
x = IDFT (Z X, ¢<”>> = Z ¢™ IDFT(X™®) = Z W x®), (111. 39)
v=1 v=1 v=1

La taille d'IDFT obtenant par (111.39) est Né& , o0 L est coefficient de

Sur-échantillonnage ; ainsi I'équation (111.39) up&tre réécrite sous la forme suivante :

xl.l cee xl.V e]¢(1)
X = [ : : ] : (Iv.14)
v

Xnea o XNLv] | pie®™

Le recepteur réalisera la méme rrécomposition,utipliera par I'inverse des valeup§”.
* inconvénients

La facon dans les symboles est partitionnée enlslogs a une influence sur la performance
et la complexité de la technique. L'inconvénientjgua de la technique PTS réside dans la
complexité de la recherche des vecteurs de ponaérat” pour minimiser le PAPR. E n
effet, en considérons’ sous blocs et des vectew§” (@, v =12 sont uniquement
composés de 1 ou -1), le nombre de combinaisoniipessst de2” qui doivent etre toute
passées en revue pour déterminer le jeu de vegteuninimise le PAPR. L'idée proposée
dans [90] par A.D.S.Jayalath et C.Tellambura estsalle stopper le processus de recherche
de vecteurd™dés lors que le PAPR voulu est atteint. Un autoeriménient est qu'elle
nécessite la transmission de « Side Informatio®b pour que le récepteur identifie la

séquence qui a permis de générer le PAPR le phis fa
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I11.6. Conclusion :

Dans ce chapitre, quatre grandes e$ads techniques de réduction du PAPR ont été
montrées différents schémas et équations ont ééSemtés, permettant la bonne
compréhension du chapitre suivant et de tireraorelusion sur le probleme des forts pics

pour les systemes multi-porteuses OFDM.
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IV .1. Introduction :

Apres avoir étudié et présenté la technique OFDad, hméthodes de réduction du
PAPR, on va essayer d’évaluer les performancessysteme multiporteur OFDM surtout en
termes de « BER », « ACPR » et « PAPR ».

Pour cela on essayera de concevoir une plate fdensémulation informatique permettant de
mieux comprendre ces phénomeénes.

L'objet de ce chapitre est donc de simateprésenter dans un premier temps, les effets
de non linéaires introduits par les amplificatedes puissance (PA). On va tout d’abord
exposer l'influence de la caractéristique non lireede I'amplificateur sur le spectre de signal
OFDM, l'effet sur le taux d’erreur binaire (BER) les diagrammes de constellation. Ensuite
dans un deuxiéme temps, on implémente la méthod@lPEransmit Séquences (PTS) pour
diminuer le « PAPR » du signal.

Les simulations ont été réalisees adald logiciel « MATLAB ».

IV.2. Effets non linéaires de I'amplification:

Comme nous l'avant déja évoqué dans le chalpifrénconvénient majeur du signal
OFDM est qu’il a une enveloppe non constante avecfluctuation importante d’amplitude
et de puissance, cette particularité rend le si@fDM tres sensible au non linéarités des
composantes analogiques (en particulier la noratitééde I'amplificateur de puissance) qui
présentent des caractéristiqgues de transfertsatacation de la chaine de transmission. Donc
dans cette partie de simulation on va étudier agaapres amplification du signal : le spectre
du signal OFDM, le «<BER » et « CCDF » pour défées valeur d’ « IBO ».

Pour ce faire, nous avons fait un programme quukinune chaine OFDM en émission et en
réception. Les parameétres de la modulation OFDMsés dans notre application sont

illustrés dans le tableau 1V.1.
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Chapitre IV Application de la méthode PTS pour réduirBAPR

Nombre de porteuses N 128
Nombre de porteuses utiles 64
Nombre de porteuses nulles 64
Nombre de symboles OFDM 480
T,: la période d’'un symbole OFDM 2.44

Préfixe Cyclique (PC)

16 échantillons

Type de modulation numérique

MAQ-16

Tab. IV.1 : les parametres de la modulation OFDM

IV.2.1. Effet sur le spectre OFDM :

Pour visualiser I'effet de 'amplificateur sur Ipectre OFDM nous avons mesuré la

densité spectrale de puissance (DSP) du signalMOF&vant et apres I'amplification. Le

programme qui réalise la partie émission de laneh@FDM, est donné par I'organigramme

de la figure IV.1

L’amplificateur de puissance utilisé est de typePASces caractéristiques de transferts

AM/AM et AM/PM sont données par les équations (l11.29 et 111.3Bgs principaux

parametres sont le « Imput Back Off » équival®8® = [0, 1, 2] dB, le gain d’amplificateur

=1.
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\
Génération d'une ségquence v
binaire aléatoire Génération de la fonction
& J L
¢ d’écrétage
Modulation numérique 1
N\ J /
v Amplification du
Parallélisation signal
- J
Implémentation de I'lFFT e ¥
- J Signal OFDM final
. ) amplifie
Insertion de N ( lp ) J
Préfixe Cyclique 1 )
yeld Y, Mesure de la DSP
Signal OFDM , ‘ \
Calcul ’ACPR
sans amplification A d
A\ 4
Fin

Fig.lV.1 : Organigramme de simulation d’'une chai@&DM (partie émission)

Le résultat de simulation est représenté dangladilV.2. Nous illustrons le phénomeéne de
remontée spectrale aprés amplification du signajuigpeut entrainer des interférences avec
les canaux adjacents, ainsi nous remarquons larmtémapectrale augmente quand le recul
diminue ; En effet, des valeurs faible de I' « IB@ignifient que I'amplificateur de puissance
fonctionne en limite de sa zone da saturation. tGlass cette zone que les signaux subissent
le plus de distorsions ce qui explique la remosfgaetrale de plus en plus importante lorsque
I' « IBO » devient de plus en plus faible. Le faat qui permet de mesurer ces distorsions est
'ACPR qui est définit dans I'équation 111.26. ltableau V. 2 montre les résultats de calcul
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Chapitre IV Application de la méthode PTS pour réduirBAPR

d’ACPR pour différentes valeurs de I' « IBO », sagmarquons plus le recul diminue plus
'ACPR trés important.

spectres sans amplification et avec amplification modéle SSPA

T T T

sans amplification

amplitude des spectres en db

1
0

5
0 0.015 0.03 0.045 0.06 0.075 0.09 0.105 0.12 0.135 0.15

frequence [GHZ]

Fig.1V.2 : Effets non linéaires d’amplification sur le spectre pour

différentes valeurs d’IBO

IBO [dB] 0 1 2

ACPR [dB] -22.53 -23.16 -24.02

Tab. IV.2 : Mesure de I’ « ACPR » pour diffates valeurs du recul « IBO »
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Chapitre IV Application de la méthode PTS pour réduirBAPR

IV.2.2. Effet sur le taux d’erreur binaire (BER ) :

La saturation du signal OFDM n’a pae des effets sur le spectre du signal mais
aussi sur le taux d’erreur binaire « BER ». Poufabe nous avons calculé en réception le
« BER » en fonction deEf/N,) sans et avec amplification du signal OFDM gérgmé

émission.

Dans cette partie I'amplificateur utilisé est deayTWT dont les conversatiof® /AM et
AM/PM sont données par les expressions (I11.26 et ljl/28pectivement. Ses principaux
parametres sont: le IBO =0, 3, 6, 9] dB, lengamplificateurv = 1. Le signal OFDM
généré est le méme que le précédent et le canadrdamission est un canal bruit blanc additif
gaussien ( BBAG) .

Les étapes de simulation sont résumées dans l'igrgamme de la figure 1V.3.

L p \ 4 §
@ Suppression de PC

A\ 4
( N
Signal OFDM amplifie - "_ N
L ) Implémentation de la FFT
\\§ J
'd \ 4 N\
Génération de bruit BBAG - A 4 |
N ¢ J Démodulation
Détection des signaux recus r Y \
N / Mesure de BER
Parrallélisation @

Fig.IV.3 : Organigramme de simulation d’une chai@&DM (partie réception)

Le résultat de simulation est représenté dansgardi V.4 qui présente le « BER » en
fonction de (E,/N,) pour différentes valeurs d’ « IBO ». Nous poosaonstater une
augmentation du taux d’'erreurs binaire pour deldaibvaleurs de recul. L'amplificateur

travaille dans sa zone non-linéaire. Cependantlerd’ « IBO » devient important, le BER
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Chapitre IV

Application de la méthode PTS pour réduirBAPR

tend a se confondre avec la courbe du signal samif@ation. C’est la preuve gu'il ya

moins en moins des perturbations liées aux n@atité dans sa région non linéaire.

Nous donnons également a travers la figure IV.5cdastellation de signal de sortie pour

différentes valeurs d’ « IBO », nous remarquonschavauchement dans les quatre cas de

reculs. Nous observons aussi que plus I' « IBO t> pedit

important,

donc la probabilité d’erreurs augmente.

BER pour differentes valeurs de IBO

plus le chevauchement est

100 F---c-----J-c-----c---EcC-------d---Z----Zfltc------Zt-------Z4
10" |

o A TR e
I e e N Rl T SEEEELEEE
E 10_2f::::::::,::::::::::::::::::,::::::::,77:::::::,:::::}7::
w e e S s St I N
'5' B e R B N N T
1031 sans amplification | j 777777777 i 777777777 L 7777777
i IBO=0 e e e N
C IBO=3 I D R B NI N
i BO=6 [ . C T N

IBO=9

10'4 T T I I I
0 2 4 6 8 10 12

Eb/NO[dB]
Fig. IV.4 : « BER » avant et aprés amplification en fonction de (E,/N,)
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Chapitre IV Application de la méthode PTS pour réduirBAPR

Dyadratura
=

Ouadraum
P2 ST OO SN T U X L

Quadraume
Duadrature
=

Fig. IV.5 : Impact dunon linéarité du « PA » modéle TWT illustré

dans les constellations

Remargue :

Le nombre de sous porteuses dans une trame OFDW isdir la fonction de répartition du

« PAPR » (CCDF) la relation entre ces deux est denar I'équation suivante :
Prob(PAPR >y,) =1 — (1 —e)N
La figure IV.6 est obtenue aprées le calcul du CCDF pour des traofeBM de sous

porteuses N différentes. Elle montre que plusoi@lbre de sous porteuses est grands plus la

probabilité¢ d’avoir un (PAPR> papr seuil) augmentar une trame OFDM de N sous
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Chapitre IV Application de la méthode PTS pour réduirBAPR

porteuses c’est une somme de N exponentielles; sioN augmente la probabilité d’avoir

des pics augmente aussi

comparison pour # N

10°
= 107 Ezoocoocoooooooooboooooooaionnoooadood
3 FCCooooooTDoooIIIIooooIIoooisIIIosIs
© rooiiiiic y
5 [ |
] 5 e e
Q L
A l
E 10_2j::::::::5{1 ,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, \:\\, ,,,,,,,,
o pEEEEEEEEmEEEEmEEEEaEaas
R
= | |
@ o
S |
e —,—,,—————————

10" |

5 6 7 8 9 10 11

papr seuil [db]

Fig. 1V.6 : CCDF des symboles OFDMour N variables

IV.3. Implémentation de la méthode « Partial Transit Séquence » (PTS) :

Dans I'étude précédente, nous avons quen présence de lamplificateur de
puissance, les signaux a enveloppes non constarddort PAPR subissent des distorsions.
Malheureusement, plus le PAPR est élevé plus ®rdions sont importantes. Donc pour

eviter ces problemes, on doit travailler dans laeziortement linéaire du « PA ».

On peut penser donc a augmenter |' « IBO », mala ga accroitre la consommation
éenergétique. Afin de se reprocher de la zone sapsshaturer le signal d’entrée, il faut alors
réduire les fluctuations d’enveloppe de signal OFQiMnc son PAPR, qui est I'objectif de

notre travaille.

Dans notre application nous avons choisi la métkoBartial Transmite Séquense » (PTS).
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Chapitre IV Application de la méthode PTS pour réduirBAPR

Cette méthode utilise les vecteurs pseudo-alé&@stpiour minimiser le « PAPR ».
IV.3.1. Application de la méthode PTS sous MATLAR

Nous avons fixé le nombre de sous blcs 2 et pour simplifie I'implémentation on utilise
le vecteur aléatoirep™ € {—1,+1,—j,+j} avecv=1...V alors le nombre de
combinaisons possibles edf = 4V qui doivent étres toutes passés en revue poarndliéer
le vecteur qui minimise le PAPR mais nous en starl@sque le nouveau PAPR (PARR
soit inférieur au PAPR original (PABR

L’Organigramme de la figure IV.6 résume les étagesimulation de la chaine OFDM en

émission en utilisant la méthode « PTS ».

Les parametres de la modulation de signal OFDMraaigont résumeés dans le

tableau IV.3.
Parametres valeurs
Modulation MAQ-16
T,,(durée symbole) 6.4 us
Nombre de porteuse 128
Nombre de symboles OFDM 9600

Tab. IV.3 : Les paramétres demadulation OFDM
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Chapitre IV

Application de la méthode PTS pour réduirBAPR

4 )
Génération d’'un signal OFDM de

X sequencesXg.q)

v

Calcul de PAPR originale

L (PAPFo) Py

4 )
Partition X, en S, sous blocs

L v=1..V )

'

4 N
Implémentation de I'lFFT

L )
Génération des vecteurs aléatoir

(d)v)m .m= 1,2, ..4V

- J

v

[ @)m = ") ]

\ 4

4’[ Multiplication S, avec(¢?), ]

y

Signal OFDM avec PT

v

Calcul de nouveau PAPR

(PAPRw

[ @) = (6”01

Fig.1V.7 : Organigramme de simulation de la chaine OFDM avec PTS
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Chapitre IV Application de la méthode PTS pour réduirBAPR

IV.3.2. Résultats de simulation :

o Effet de la méthode PTS sur le PAPR :

La méthode PTS opére une réduction du « PAPRsighal OFDM a émettre. Cette impact
sur le « PAPR » est présenté en figure 1V.8 etrpounombre de vecteur¥ =2 par
exemple en trouve que la réduction est 2 dB poer «i€CDF » entre 1Det 10%. Cela
confirme bien l'efficacité de la méthode PTS comimehnique de réduction du PAPR de
signal OFDM.

Ensuite nous avons augmenté le nombre de vectéur &4, on remarque que plus on

augmente le nombre de vecteur plus la probabila¢oit (PAPR.e.>papr seuil) diminue car

la probabilité de trouver un vecteur qui minimige<lPAPR » augmente.

FPAPR CCDF PTS N =128 modulationTBCAM

3

Frob(FAPR = papr_euil

]l ——— CCOF sans réduction h
L] — £~ - CCOF théorigue sans reduction |
PTS =2 '
PTS V=4

I I 1

n 2 4 B 5]
papr_euil

10

Fig. IV.8 : Réduction du « PAPR » a I'aide de latim@de PTS.
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Chapitre IV Application de la méthode PTS pour réduirBAPR

On trace un échantillon de signal sans puis d&eechnique PTS: on se rend compte que la
technique PTS génére des forts pics, dans le PARIR mférieur au PAPR initial, ce qui est constaté

dans la figure IV.8. La figure IV.9 montre I'apfiion de nouveaux pics dont I'amplitude est
inférieur a celle du fort pic de signal initial.

T
avwec PTS
sans PTS
|
|
|
|
|
T | | 1 N B S
|
|
|
N
g e
S | b
s LN T
CIELT IV LS
NARINILE
R A i
\ | \\M I
\ K
\ |
|l
|
,,,,,,, |
|
|
|
|
1
5 6
temps en secondes x 10°

Fig. IV.9 : Génération de nouveaux pics aprés le module de PTS

IV.4. Conclusion :

Dans ce chapitre nous avons implémenté la noutedlenique de réduction de PAPR Partial
Transmit Séquence pour des signaux OFDM qui a aitssf fluctuations en amplitude dans

un contexte d’amplification non-linéaire de censigx.

Cette méthode nous permet de choisir le vecteumgoimise le PAPR. Les résultats de
simulation ont montrée cela.
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Conclusion

Ce mémoire a été consacré a I'étuméadéduction du « PAPR » par la méthode

Partial Transmit Séquences.

Aujourd’hui plusieurs standards reposemtla modulation OFDM, car elle permet de
traiter simplement le phénomeéne d'interférences adlla sélectivité fréquentielle, en
transformant le canal de propagation en canawaac®issements plats, cependant le signal
OFDM temporel possédent un fort « PAPR ». La sotugous optimale du recul était alors
privilégiée jusqu'a l'application des nouvelles haottes de réduction du « PAPR » plus
efficaces. Nous nous somme intéressées particmerea la méthode PTS, qui consiste a
décomposeé la séquence de symboles OFDM en sousdilées multiplié par des vecteurs de

phases ensuite sélectionné le vecteur qui minitaiBAPR.

Finalement, les résultats obtenus dans l&qmtique justifier ce qui est annoncé dans
I'étude théorique, donc le probleme sur le quedigose ce travail est traité et le but de ce

dernier est atteint.
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Annexe A Rappels sur I'enveloppe complexe

Rappels sur I'enveloppe complexe

L’expression de I'enveloppe compleX@) associée au signal modulé) est définie
par I'équation suivante :

%(t) = x(t) e 2/t = (s(t) + jx(t)) e et (A.1)

Ici x(t) représente le signal analytique associéti Ce signal complexe a sa partie
réelle qui coincide avec le sigrsdl),

s(t) =R{x(t) } (A.2)
et sa partie imaginaire est égale a :
s =21"7ap (A.3)

Le signals(t) de I'’équation (A.3) est la transformée de Hillubrts(t). Cette transformée est
une opération linéaire, invariante dans le temggni par une fonction de transfert en
fréquencel (f) et une réponse impulsionnellgt) .

H(F) = —jsign(f), h(t) = vp(3) (A4)

La notationup() représente la distribution valeur principale. D&gpces définitions,
I'expression de I'équation (A.3) peut étre vue coerimproduit de convolution entre le signal
s(t) et la réponse impulsionnehé¢t)



Annexe B Relation e« PAPR » en bande de base et en radiofréguences

Relation entre le « PAPR » en bande de base et en
radiofréquences

Fonction d’autocorrélation et puissance

On réécrit d’abord I'enveloppe complexét) du signal modulé en fonction de ces
composantes en phase et en quadrature [équatiby) éBsous forme de(t)e/?®[équation
(B.2)].

x(t) =1(t) + jQ(¢) (B.1)
— a(t)elo® (B.2)
ou
a(t) = JI2() +Q%(1) (B.3)
0(t) = arctan (%) (B.4)

Ensuite le signal modulgt) peut s’écrire comme suit :
s(t) = R[E(Delvet] = R[a(t)ef®eivet]

= a(t)cos(w.t + 0(t)) (B.5)

Nous allons alors calculer les fonctions d’'autoglation ¢, (7) et (1) et ¢oo(r) pour
les signaws(t),I(t) et Q(t) respectivement. Cela nous permet d’en déduirpdesances
moyennes des signaux respectifs si 0.

On sait que la fonction d’autocorrélatiorcatkcule de la maniere suivante :

¢ss(0) = E[s(t + 1) (8)] (B.6)



Annexe B Relation e« PAPR » en bande de base et en radiofréguences

Apres quelques calculs, on peut montrerlgs fonctions d’autocorrélation dg) et
Q(t) se relient a la fonction d’autocorrélationde) (¢ (7)) et a sa transformée de

Hilbert (¢ (1)) :

¢II (T) = ¢QQ (T) = ¢ss (T) COS(WCT) + $ss (T)Sin(WcT) (87)

sit=0

¢11(0) = ¢QQ 0) = ¢ss(0) (B.8)

On sait qu’ar = 0 ces fonction d’autocorrélation correspondent auisgances
moyennes des différents signaux. Donc la puissdasignal modulé(t) est égale a celle
des composantes en ph&sg)) et en quadratur@(t) ) de I'enveloppe complexe.

Pmoy(l) = Pmoy(Q) = Pmoy(S) (B,Q)
En plus depuis I'équation (B.2),
Proy(®) = E[12(0)I?] = E[la(®)|?] = Broy(a)
= E[I2(t) +Q*(1)] = E[I*(O)] + E[Q*(1)]
:Pmoy(l) + Pmoy(Q) (B.lO)
Et depuis I'’équation (B.9),

Pmoy(f) = Pmoy(a) = 2Pmoy(5) (B.11)

Donc la puissance moyenne du signal compexaande de bagét) est égale a 2 fois
la puissance moyenne du signal modulésRf.
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« PAPR »

Le « PAPR » classique (en radiofegmues) est définit comme le rapport entre la
puissance maximale et la puissance moyenne dul si¢gina

PAPRpy = i:—;g (B.12)
maxeeqo,r)ls ()
_— B.1
Pmoy(S) ( 3)

Et depuis I'équation (C.1),

— maxte[o,T]|R[x(t)efwct]|2
PAPRy = (B.14)

Pmoy(s)

D’apreés les auteurs de [pal 2005b] :
|R[£(De/et]|* < |2(t)]2 (B.15)
Et donc

o i 2 a
maxepo,y|R[2()e**]|” < max;eo | [2(D)]I? (B.16)

Et si on considere aussi qBg,, (s) = 1/2. B,,, (%) alors en deduit depuis I'équation (B.14)
que lePAPRyr vaut :

maxe[o,712(t) >

PAPR,. < 2.
RE = Pmoy (%)

(B.17)

Le deuxieme terme de I'équation (B.fefrésente bien 2 fois le « PAPR » en bande
de baséPAPRg,z), d'ol

PAPRyp < 2.PAPRp5 (B.18)



Annexe B Relation e« PAPR » en bande de base et en radiofréguences

Et enfin en dB,

PAPRgp[dB] < 2.PAPRya5[dB] + 3dB (B.19)

Enfin, nous tenons a préciser que l'identitéagteinte lorsque les puissances instantanées
en radiofréguence et en bande de base ont le mé@&xienom au méme instant.

Ceci est facilement réalisable lorsqfie> 1 / T; ou f. représente la fréquence de la
porteuse RF €f représente le temps symbole. Cette conditioroegburs vérifiée pour les
télécommunications. C’est pourquoi I'on peut afiemgu’en pratique I®APRy[dB]est égal

auPAPR;[dB] + 3dB..



LISTE D’ABREVIATIONS

ACPR AdjacentChannelPowerRatio.
AM/AM AmplitudeM odulationAmplitudeM odulation
AM/PM AmplitudeM odulationPhaseM odulation
ADSL AssymetriquéDigital Subscriber_ine.
AWGN Additive White GaussiarNoise.

BER Bit Error Rate

BBAG Bruit Blanc Additif Gaussien

CDMA CodeDivision Multiple Access.

CNA ConvertisseuNumériqueAnalogique
CAN ConvertisseuAnalogiqgueNumérique

CF CrestFactor.

CCDF ComplementaryCumulativeDistribution Function
CP Cyclic Prefix.

CR Clipping Ratio.

DAB Digital Audio Broadcasting.

DFT DiscreteFourier Transform.

DSP DensitySpectral ofPower.

DVB Digital VideoBroadcasting.

DVB-T Digital VideoBroadcasting T errestrial.
FFT FastFourier Transform.

IBO InputBack Of.

IDFT InverseDiscreteFourier Transform.

IFFT I nverseFastFourier Transform.

M I nter M odulation.



ICl
S|
OBO
OFDM
PA
PAPR
PTS.
QAM
Q-PSK
SLM
SNR
SSPA
TR
TWT

WIFI

WIMAX

I nter-Carrierd nterference

I nter Symbol I nterferen
OutputBack Of.
OrthogonalFrequencyDivision Multiplexing.

PuissancéAmplifier.

Peak toAvereagdPower Ratio.

Partial TransmitSequences
QuadratureAmplitudeM odulation
QuaternaryPhase Shifkeying
SelectedVl apping

Signal toNoiseRatio
Solid-StatePower Amplifier
ToneReservation
TravellingWaveTube.
WirelessFidelity

Worldwide I nteroperability fotM icrowaveAccess



NOTATION

L'entrée de saturation du PA.
L’amplitude fondamentale du signal ddie
La bande de cohérence.

Un symbole numérique.

Le débit numérique

La distance minimale entre les symbole
Le symbole numérique recu
Fréquence doppler.

La fréquence de la porteuse
La fréquence de signal modulé

La fréquence centrale de canal

Le gain fondamental

Le gain linéaire
Le nombres des porteuses dansrame OFDM.

Les nombre des trajets multiples.

Puissance du bruit
Le facteur de sur-échantillogea
La probabilité sélection d'un iwidiu.

La durée d’'un élément binaire

L’instant d’échantillonnage
La durée de l'intervalle de garde
La durée de forme d’'onde
Le temps de cohérence.

L’étalement temporel maximal.



T La durée d’un symbole OFDM.

T, La durée utile d'un symbole OFDM.
Tn Le retard effectuant chaque trajet.
Po Un réel
P, La puissance d’entrée
P, Puissance de sortie
P sat La puissance de saturation en sortie
P sat La puissance de saturation en entrée
Q. La matrice de Fourier
%4 Nombre de sous-blocs disjoints
W Une bande de fréquence.
Zn La transformée de Fourier Discreehse
A La durée d’'un CP
Af L’espacement entre lgssinus cardinaux (sous porteuses)
an L’atténuation complexe
Tn Le retard affectant chaque trajet.
Yo Un seuil donné
™ Vecteur de phase

Il Norme infinie
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