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À Marcelle et Gaston.



iv



v

Remerciements
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3.3.2 Analyse de l’évolution du PAPR . . . . . . . . . . . . . . . . 39
3.3.3 Cas du PAPR des signaux OFDM sur-échantillonnés . . . . . 41
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2.11 Performance d’un système OFDM modulé par constellation antipo-
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(B.6). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 25

2.12 Performance d’un système OFDM modulé par constellation 16-QAM
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3.11 Densité spectrales de puissance comparées avant et après amplifica-
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QAM, N = 64 porteuses, référence à la figure 3.12. Simulation selon
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(4.16). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58



TABLE DES FIGURES xvii
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canal à BABG pour N = 64 sous-porteuses, TC = 1 dB, différentes
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Chapitre 1

Introduction générale

Comme tous les domaines scientifiques liés au développement du numérique, les
télécommunications connaissent un développement très soutenu depuis la fin des
années 1970, preuve en est la multitude de solutions communiquantes aujourd’hui.
À l’instar des sciences de l’informatique, les communications numériques sont tou-
chées par l’obligation d’offrir une ressource toujours plus abondante et disponible.
Les applications modernes sont en effet friandes de bande passante, de vitesse et
de fiabilité, si bien que les normes de communications doivent dorénavant s’accom-
moder de ces exigences. Si la théorie de l’information [121] fixe et quantifie les
limites de la diffusion de l’information sur un canal de communication, elle ne four-
nit malheureusement pas la solution idéale permettant d’y parvenir. La notion de
”haut-débit” pousse actuellement la recherche à atteindre, sinon s’approcher de ces
bornes théoriques.

La technique de modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division Multi-
plexing) est représentative de cette nécessité constante de performance. Cette forme
d’onde est aujourd’hui la base de nombreuses normes de communications. Nous
pouvons citer, comme les plus représentatives, les liaison filaires ADSL [69], WiFi
[67, 68], HiperLAN2 [47] et WiMAX [135] pour les réseaux à moyennes et grandes
portées sans-fil ou DAB [51] et DVB [45] pour la diffusion audio et vidéo terrestre.
La grande force de l’OFDM réside en le multiplexage de l’information sur la bande
passante disponible sans créer d’interférences. Il en résulte donc une augmentation
substantielle du débit de la communication et on comprend alors facilement l’en-
gouement pour cette technique depuis les années 90 ; bien qu’historiquement, le
concept existe depuis 1960.

Le contexte du travail présenté dans ce manuscrit est directement lié à la gé-
nération des signaux OFDM. En effet, la difficulté de leur amplification, due à
l’apparition de fortes amplitudes sur leur enveloppe, est une problématique bien
connue. Le soucis est que la non-linéarité des amplificateurs de puissance utilisés
en télécommunications rend inenvisageable leur utilisation à haut rendement pour
des signaux de forte dynamique. En conséquence, l’amplification non-linéaire assu-
mée des signaux OFDM provoque des interférences considérables entre les différents
sous-canaux et résulte en de graves dommages sur la fiabilité de la communication.

La communauté scientifique est particulièrement active sur le sujet et de nom-
breuses techniques ont été développées afin de limiter, à l’émission, ces pics en ampli-
tude. Parmi toutes ces approches, le clipping est celle qui nécessite le moins d’amé-
nagement à l’émetteur et n’entrâıne donc pas de surcrôıt de complexité. Cependant,
l’écrêtement délibéré de l’enveloppe des signaux OFDM mène à des perturbations
relativement proches d’une amplification non-linéaire. L’avantage du clipping est,
néanmoins, de préserver la consommation du système d’émission en limitant le fonc-
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tionnement de l’amplificateur de puissance dans sa zone linéaire, pour laquelle le
rendement est préservé. Toutefois, cette simplicité de l’émetteur se traduit par la
nécessité de dispositifs adaptés en réception qui compensent les effets du clipping.
La littérature fournit une abondance de techniques, parfois semblables, qui per-
mettent de restaurer la performance d’un système OFDM avec clipping au cas à
amplification linéaire supposé idéal.

Dans ce travail, nous étudions et proposons des techniques qui permettent de
corriger le clipping d’un système OFDM à la réception. Le contexte d’application est
directement tourné vers des systèmes à pouvoir de correction d’erreur mesurée, i.e.
une stratégie de codage de canal simple, avec de fortes contraintes sur la complexité
de l’émetteur ou à des systèmes existants de type communications sans-fil WiFi
IEEE 802.11a, WiMAX IEEE 802.16e et DAB. Nous apporterons, tout au long de
ce manuscrit, les éléments nécessaires à la proposition de solutions adaptées à ce
scénario.

Au chapitre 2, nous rappellerons les principes fondamentaux de la modulation
OFDM ainsi que les définitions utiles à la compréhension des travaux présentés. Le
paragraphe 2.2 établira un historique rapide tandis que les éléments fondamentaux
de ce type de communication seront expliqués aux sections 2.3, 2.4, 2.5 et 2.6. Nous
y aborderons notamment les notions de génération des signaux OFDM par transfor-
mée de Fourier, de propriété d’orthogonalité, d’interférences et de préfixe cyclique,
de modélisation, de synchronisation et d’égalisation de canal. Au paragraphe 2.7,
nous rappellerons la capacité de canal théorique des systèmes OFDM et établirons
la performance théorique quant à leur taux d’erreur dans le cas d’un système à
amplification supposée linéaire.

L’amplification des signaux OFDM sera abordée au chapitre 3 dans lequel nous
présenterons les modélisations classiques des amplificateurs de puissance utilisés
en télécommunications au paragraphe 3.2. La statistique des signaux OFDM sera
abordée au paragraphe 3.3. Nous y définirons et étudierons la notion de peak-to-
average power ratio (PAPR) qui permet de caractériser finement la dynamique des
signaux OFDM. Les sections 3.3.2 et 3.3.3 donnerons une définition théorique de
la probabilité d’apparition de forts niveaux de PAPR en OFDM et rappellerons les
contributions remarquables de la littérature dans le cas particulier de signaux sur-
échantillonnés. Enfin, une revue des techniques dédiées à la modération du niveau
de PAPR à l’émission, dont le clipping, sera présentée au paragraphe 3.4.

Le chapitre 4 sera quant à lui dédié à l’étude de l’impact du PAPR sur les
systèmes OFDM. Nous proposerons notamment, en accord avec le théorème de
Bussgang rappelé aux sections 4.2.1 et 4.2.2, une étude détaillée de la statistique
des signaux OFDM avec clipping au paragraphe 4.2.3. La méthode de clipping et
filtrage du bruit hors-bande sera présentée à la section 4.2.4 et nous analyserons
son influence sur le PAPR des signaux OFDM ; tandis qu’au paragraphe 4.3, selon
l’hypothèse de gaussiannité du bruit de clipping, nous proposerons une analyse de
la dégradation théorique de la capacité de canal et de la performance quant au taux
d’erreur du système. Enfin, le paragraphe 4.4 présentera une bibliographie détaillée
des techniques de réception corrigeant le clipping. Nous nous attacherons à respecter
un même formalisme et chacune des méthodes sera confrontée aux autres en matière
de complexité et d’efficacité.
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Les propositions de nouveaux récepteurs seront regroupées au chapitre 5. Après
avoir défini plus précisément le contexte du mode de communication au paragraphe
5.1, nous présenterons un récepteur à correction souple basée sur l’estimation et
l’annulation directe du bruit de clipping. Le paragraphe 5.2.2 donnera une pré-
sentation détaillée de la méthode. Aussi, les sections 5.2.3 et 5.2.4 établirons une
comparaison avec un récepteur représentatif de la littérature et de même complexité,
par le biais d’une analyse par EXIT charts et par taux d’erreur classique. Enfin,
le paragraphe 5.3 fournira une étude détaillée d’un nouveau récepteur à décision
souple aidée par une détection sous-optimale à maximum de vraisemblance. Cet
algorithme est en fait le résultat de prospections qui ont permis de cerner les forces
et faiblesses des techniques existantes. Il offre alors une solution originale quant à
la correction du clipping des signaux OFDM au récepteur. Les paragraphes 5.3.3,
5.3.4 et 5.3.5 expliciterons l’idée de base du récepteur SML, son algorithme et un
état de sa performance. Pour finir, une discussion sur la méthode sera proposée à
la section 5.3.6.

Enfin, nous apporterons une conclusion sur l’ensemble de ces travaux et poserons
les perspectives de prochaines études au chapitre 6.





Chapitre 2

Principes de la modulation
OFDM
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2.6 Techniques d’égalisation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21
2.6.1 Estimation de canal par sous-porteuses pilotes . . . . . . . . . . . . 22
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2.1 Introduction

Les communications OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) sont
un type particulier de transmission multi-porteuses dont l’originalité est de multi-
plexer l’information sur des sous-porteuses orthogonales. Dans l’hypothèse où les
bandes passantes de ces sous-porteuses sont suffisamment étroites, les distorsions
induites par un canal sélectif en fréquence sont alors limitées à une simple atténua-
tion sur chacune d’elles. Cette caractéristique représente un avantage certain pour
cette modulation face à une transmission à porteuse unique, du fait de la simplicité
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du système d’égalisation nécessaire en réception. En outre, la condition d’ortho-
gonalité des sous-porteuses permet leur recouvrement réciproque sans interférence
de l’une sur l’autre et accorde donc une haute efficacité spectrale au système. En-
fin, les interférences entre sous-porteuses et les interférences entre trames induites
par le canal étant fortement limitées, l’OFDM est une modulation particulièrement
appréciée pour les transmissions à hauts-débits sans-fil mobiles.

L’OFDM présente donc des avantages conséquents par rapport aux systèmes
à porteuse unique. Leur robustesse, leur efficacité et leur facilité d’égalisation en
font une forme d’onde particulièrement utilisée aujourd’hui. Néanmoins, l’emploi
de sous-porteuses multiples apporte également quelques inconvénients. En effet,
la modulation est particulièrement sensible aux défauts de synchronisation ainsi
qu’aux décalages en fréquence des sous-porteuses tout comme aux interférences
entre symboles. Les forts niveaux en amplitude de l’enveloppe des signaux OFDM
viennent également compliquer leur amplification linéaire ; et nécessite un recul
important à l’entrée de l’amplificateur de puissance, à la défaveur de son rendement.
Tous ces paramètres tendent à diminuer la performance de la transmission.

Dans la suite de ce chapitre, nous présenterons un historique des communications
OFDM, ainsi que les principes et particularités de ce mode de transmission aux
paragraphes 2.3.1 et 2.3.2. Les notions d’interférences entre symbole et porteuse
seront détaillées au paragraphe 2.4 tout comme les dispositifs d’égalisation de canal
propres à l’OFDM à la section 2.6. Une modélisation du système sera également
établie tout comme ses performances théoriques au paragraphe 2.7.

2.2 Historique

Depuis leur apparition, les communications OFDM et plus largement les sys-
tèmes multi-porteuses, connaissent un développement rapide dû au vif intérêt qui
leur est porté, aussi bien par la communauté scientifique que par les industriels.
L’idée d’utiliser des porteuses fréquentielles avec recouvrement FDM (Frequency
Division Multiplexing) robustes aux canaux sélectifs et permettant une égalisation
peu complexe a vu le jour dans les années 1960 [21, 116]. La difficulté majeure d’im-
plantation de la modulation réside alors dans la nécessité de disposer d’une banque
d’oscillateurs sinusöıdaux en émission pour générer les sous-porteuses et autant de
démodulateurs cohérents en réception. Cette difficulté rend alors impossible l’exploi-
tation des communications multi-porteuses et les transmissions OFDM ne suscitent
alors qu’un intérêt académique. En 1971, Weinstein et Ebert [132] proposent l’uti-
lisation de la transformée de Fourier discrète afin de générer la modulation et la
démodulation des signaux multi-porteuses. Cette avancée est alors déterminante
pour les communications OFDM puisque les avancées dans le domaine du traite-
ment des signaux numériques éliminent peu à peu les contraintes matérielles liées à
la modulation. L’implantation totalement numérique de la transformée de Fourier
voit alors la démocratisation des communications OFDM.

Au cours des années 1980, l’OFDM est proposé pour des applications telles que
des modems haute-vitesse pour les communications mobiles et pour des systèmes de
sauvegarde à haute-densité. En 1980, Hirosaki [63] introduit un algorithme d’éga-
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lisation permettant de s’affranchir des interférences entre porteuses et des interfé-
rences entre symboles causées par le canal ou par des erreurs de synchronisation
en temps et en fréquence. La même année, il propose une implantation utilisant
les travaux de Saltzberg [116], multiplexant orthogonalement des symboles QAM à
l’aide d’une transformée de Fourier discrète [64]. Les bases du premier modem pour
les réseaux téléphoniques sont alors posées dans [65]. Le système utilise des sous-
porteuses pilotes permettant le rattrapage conjoint des erreurs de synchronisation
en temps et en fréquence ainsi qu’un code correcteur d’erreur. Plusieurs modems
OFDM se voient alors proposés [11, 76, 77]. Des solutions de stockage sur supports
magnétiques sont également étudiées par Feig et al. dans [48, 49, 50].

A partir des années 90, les transmissions OFDM s’imposent graduellement dans
un grand nombre de normes de communication. Cependant, Casas et Leung l’in-
troduisent, sans succès, pour des communications à bande large sur les canaux FM
mobiles [19]. En 1991, Chow et al. présentent l’OFDM comme particulièrement ef-
ficace pour les transmissions à haut-débit ADSL, HDSL [28] et VHDSL [27]. Enfin,
les transmissions OFDM et COFDM ont été étudiées pour les normes de diffusion
audio DAB [51, 61] et vidéo DVB [45]. Ces dernières années, l’OFDM est devenu
incontournable et s’est vu normalisé aussi bien pour des communications filaires
ou sans-fil mobiles. Nous citerons les liaisons ADSL [69], les réseaux sans-fil IEEE
802.11a [67] jusque 802.11g [68] aux Etats-Unis ou HiperLAN 2 en Europe [47], les
systèmes 3G UTRA [1], 4G [70] ainsi que les réseaux mobiles WiMAX [135].

2.3 Génération des signaux OFDM

2.3.1 Transformée de Fourier

Le principe de base des transmissions multi-porteuses est de construire un signal
utile à partir de la somme de plusieurs autres signaux, appelés sous-porteuses.
L’information sera ensuite multiplexée sur chacune d’elles, formant alors autant de
canaux de communication.

Définition - Un signal OFDM est composé de N sous-porteuses sinusöıdales,
notées pn(t) avec n ∈ {1, . . . , N}, d’une durée T , à une fréquence porteuse intermé-
diaire fI , tel que :

pn(t) =
{

An(t) sin
(
2π( n

T + fI)t + φn(t)
)

si 0 < t < T
0 sinon

(2.1)

Le signal OFDM alors constitué est la somme de ces N signaux sinusöıdaux de
fréquences respectives fn = n

T et la durée d’émission d’une trame est T . La figure
2.1 illustre la composition d’une trame. Chaque sous-porteuse pn(t) est modulée
selon un espace de signaux S qui constituent un diagramme en constellation figu-
rant une modulation numérique [108] §4.3. Chaque signal de cette constellation fait
correspondre un symbole issu d’un alphabet binaire {0, 1}. Nous considérons donc
que pour un symbole binaire composé de M bits, il existe 2M signaux Sm(t) d’am-
plitude et déphasage respectifs Am(t) et φm(t) constitutifs de l’ensemble S. Pour un
signal choisi dans l’espace des signaux de la modulation numérique et étiqueté par
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une séquence de M bits, chaque sous-porteuse est modulée selon les informations
d’amplitude Am(t) et de phase φm(t), t ∈ [0 T ] et m ∈ {0, . . . , 2M − 1}, telle que :

Sm(t) = Am(t)ejφm(t) (2.2)
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Fig. 2.1 – Décomposition d’un signal OFDM : représentation des sous-porteuses
constituantes, N = 4, T = 1 s.

Il est usuellement convenu de représenter les modulations numériques comme
des modulations en bande de base. Ceci nous autorise à reécrire l’équation (2.1)
sans information de fréquence intermédiaire fI et en considérant la modulation des
sous-porteuses dans le corps des nombres complexes C comme :

pn(t) = Sn(t)e2jπfnt (2.3)

Dans l’équation (2.3), Sn est un des 2M signaux de la constellation complexe porté
par la sous-porteuse n qu’il est possible de formuler comme :

Sn(t) = SI n(t) + jSQ n(t)
= An(t) cos φn(t) + jAn(t) sin φn(t) (2.4)

Le signal OFDM complexe est donc la somme de toutes les N sous-porteuses définies
par l’équation (2.3), soit :

x(t) =
N−1∑
n=0

pn(t)

=
N−1∑
n=0

Sn(t)e2jπfnt (2.5)
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À temps discret, le temps d’échantillonnage et la durée d’une trame OFDM
entretiennent la relation Te = T

K . À chaque instant, on a donc t = kTe, avec
k ∈ {0, . . . ,K − 1}. Les coefficients des symboles complexes Sn(t) restant constants
sur la durée T , on a :

x(kTe) =
N−1∑
n=0

Sn(kTe)e2jπ n
T

kTe , 0 ≤ k < K (2.6)

Ainsi :

xk =
N−1∑
n=0

Sne2jπ nk
K , 0 ≤ k < K (2.7)

Nous démontrons donc à l’équation (2.7) que la génération d’une trame OFDM à
N sous-porteuses, en bande de base dans le domaine complexe et en temps discret
par échantillonnage à taux de Nyquist tel que K = N , est la stricte application de
la transformée de Fourier discrète inverse (TFDI) à un coefficient 1

N près sur les
symboles issus d’une modulation numérique complexe utilisée pour encoder l’infor-
mation binaire.

Dans la suite de ce manuscrit nous poserons X = {X0, X1, . . . , XN−1} comme
les N sous-porteuses modulées constituantes du signal OFDM dans le domaine
fréquentiel.

Définition - Un signal OFDM en bande de base complexe est obtenu par
application d’une transformée de Fourier discrète inverse sur N échantillons :

x = F−1
N {X} (2.8)

xk =
1
N

N−1∑
n=0

Xne2jπ kn
K , 0 ≤ k < K (2.9)

La démodulation d’un signal OFDM est donc l’opération duale utilisant la trans-
formée de Fourier discrète (TFD) telle que :

X = FN{x} (2.10)

Xn =
K−1∑
k=0

xke
−2jπ kn

N , 0 ≤ n < N (2.11)

Initialement proposée par Weinstein et Ebert [132], la possibilité d’utiliser l’opé-
ration de transformée de Fourier pour moduler et démoduler le signal d’une trame
OFDM est incontestablement liée au succès de ce mode de transmission. Ainsi, les
progrès des circuits DSP ont permis, grâce à l’utilisation d’algorithmes rapides de
transformée de Fourier, de s’affranchir des bancs d’oscillateurs auparavant incon-
tournables pour générer les signaux et qui pénalisaient lourdement l’implantation
de l’OFDM.
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2.3.2 Propriété d’orthogonalité

La propriété d’orthogonalité est fondamentale en OFDM puisqu’elle permet de
conjuguer une grande efficacité spectrale avec une lutte efficace contre les inter-
férences entre les sous-porteuses d’une trame. En effet, l’orthogonalité des sous-
porteuses leur autorise un recouvrement réciproque partiel. L’OFDM utilise cette
propriété dans le domaine fréquentiel en diffusant des informations indépendantes
sur chacune d’elles. Durant la transmission d’une trame sur un quelconque canal
de propagation, et à plus forte raison lors de communications sans-fil, il convient
de protéger cette orthogonalité, condition essentielle au maintien des bonnes per-
formances du système.

2.3.2.1 Notion mathématique

Définition - On considère que des signaux sont orthogonaux les uns des autres
s’ils sont mutuellement indépendants. Mathématiquement, cette condition est éta-
blie pour deux signaux a(t) et b(t) si :∫ T

0
a∗(t)b(t)dt = 0 (2.12)

Les fonctions a(t) et b(t) sont alors orthogonales sur l’intervalle d’intégration [0 T ].

2.3.2.2 Orthogonalité des sous-porteuses en OFDM

En considérant la formalisation mathématique d’une trame OFDM en temps
continu et en bande de base complexe, équation (2.3), il vient alors de l’équation
(2.12) : ∫ T

0
p∗n1(t)pn2(t)dt =

∫ T

0
(e−2jπfn1t)(e2jπfn2t)dt

=
∫ T

0
e2jπ

(n2−n1)
T

tdt (2.13)

L’équation (2.13) est donnée pour deux sous-porteuses n1 et n2 de fréquences fn1 =
n1
T et fn2 = n2

T et en considérant les symboles complexes S1 = S2 = 1. On obtient
ainsi que : ∫ T

0
e2jπ

(n2−n1)
T

tdt =
{

1 si n1 = n2
0 si n1 6= n2

(2.14)

L’équation 2.14 démontre que l’ensemble des N sous-porteuses d’une trame OFDM
sont orthogonales. D’un point de vue spectral, ce résultat est d’autant plus inté-
ressant que le spectre en fréquence de chaque porteuse est centré sur la fréquence
fn = n

T . Ainsi, leur recouvrement partiel est autorisé à la condition que la somme
des spectres à chaque fréquence fn soit uniquement dépendante d’une sous-porteuse.
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Chaque sous-porteuse sinusöıdale possède une réponse fréquentielle en sinus car-
dinal, due à leur fenêtrage temporel par une fonction porte de durée T . Comme
le montre la figure 2.2, la réponse en sinus cardinal possède un lobe central de
grande amplitude et de largeur 1

T ainsi que de multiples lobes secondaires dont
l’amplitude décrôıt avec l’éloignement à la fréquence centrale fn. La propriété d’or-
thogonalité fait correspondre, à chaque fréquence centrale d’un lobe principal d’une
sous-porteuse, une amplitude nulle pour les autres. Lors de la détection des signaux,
et à condition que la synchronisation soit pleinement assurée, la décision se situe
donc au sommet de ces lobes principaux. Les zones de recouvrement aux fréquences
adjacentes n’étant pas considérées par le récepteur, l’efficacité spectrale de la mo-
dulation peut être ainsi maximisée en minimisant l’espace entre les sous-porteuses
ce qui réduit, de fait, l’occupation de l’information sur la bande du signal.
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Fig. 2.2 – Spectre en fréquence d’une trame OFDM : représentation des sous-
porteuses constituantes, N = 4, T = 1 s.

2.4 Notions d’IES, d’IEP et d’intervalle de garde

Par nature, les transmissions OFDM sont particulièrement sensibles aux défauts
de synchronisation à la réception. Aussi, la composition du signal OFDM impose
que l’amplitude et la phase de chaque sous-porteuse restent constantes pendant la
durée de transmission afin de maintenir leur orthogonalité réciproque. La fluctuation
d’au moins un de ces paramètres brise alors la répartition spectrale de la trame et
entrâıne des interférences entre porteuses (IEP) particulièrement néfastes pour la
qualité de la communication. En outre, la transmission sur un canal de propagation,
filaire ou non, mène également à des interférences entre symboles (IES), ce qui sous-
entend l’influence de la dispersion temporelle d’une trame OFDM sur une autre.
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Ces retards sont dus aux trajets multiples résultant d’échos lors la propagation du
signal [108] §14.1.

2.4.1 Influence du canal de communication

L’influence du canal de propagation est formalisée par l’opération de convolution
linéaire de sa réponse impulsionnelle avec le signal d’une trame OFDM. Celle-ci
permet de caractériser les évanouissements en temps et en fréquence du canal, alors
considéré comme un système linéaire invariant dans le temps (LIT).

2.4.1.1 Modélisation des canaux de communication et convolution li-
néaire

Dans le cadre de transmissions pour lesquelles le canal de communication est
figuré comme un système LIT, son influence est modélisée par l’opération de convo-
lution linéaire avec sa réponse impulsionnelle h(t) :

y(t) = (x ∗ h)(t)

=
∫ ∞

0
x(τ)h(t − τ)dτ =

∫ ∞

0
h(τ)x(t − τ)dτ (2.15)

Cependant, pour un canal de communication sélectif en fréquence et variant
dans le temps, soit le cas typique des canaux sans-fil, l’expression de sa réponse
impulsionnelle est dépendante de la contribution des i trajets multiples retardés
d’un temps τi(t). Le canal est alors exprimé comme un filtre non-stationnaire qui
dépend des échos obtenus par réflexions :

h(t, τ) =
∑

i

hi(t)δ(τ − τi(t)) (2.16)

D’après l’équation (2.16), le signal à la réception est :

y(t) =
∫ ∞

0
h(t, τ)x(t − τ)dτ =

∑
i

hi(t)x(t − τi(t)) (2.17)

L’étalement maximum Tm de la réponse impulsionnelle h(t, τ), dû à τ , influe direc-
tement sur la bande de cohérence du canal Bc, soit une largeur de bande considérée
constante. En OFDM, le nombre de sous-porteuses N est choisi, en respect à la
durée de trame T , tel que 1

NT < 1
Tm

<< 1
T = B. Ceci implique que la cohérence

spectrale du canal est plus faible que la bande d’émission, résultant en une sélectivité
en fréquence, et qu’elle est supérieure à la largeur d’une sous-porteuse.

D’après [108] §14.5.1, si x(t) est à bande limitée autour de B
2 , il est possible

d’écrire :

y(t) =
∫ ∞

−∞
h(t, τ)x(t − τ)dτ (2.18)

La discrétisation de ce résultat est considérée selon l’hypothèse d’un canal quasi-
statique, dont la réponse impulsionnelle varie très lentement au court du temps et
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ayant pour temps de cohérence Tc comme T < Tc. La modélisation de l’influence
du canal prend la forme d’une convolution linéaire discrète [102] §1.2 :

yk =
∞∑

l=−∞
hlxk−l, 0 ≤ k < N (2.19)

L’équation (2.19) fait référence au modèle tapped-delay-line [108] §14.5.1 et nous
permet d’envisager l’utilisation de canaux STVFS (Slow Time-Varying Frequency-
Selective) sélectifs en fréquence mais très peu variants dans le temps et dont l’effet
est caractérisé par la convolution de sa réponse impulsionnelle avec le signal d’émis-
sion en bande de base, comme proposé à l’équation (2.15).

2.4.1.2 Convolution circulaire

Comme rappelé par (2.19), il existe entre le signal d’une trame OFDM et le
canal une relation de convolution linéaire. Il est donc évident que la relation les liant
dans le domaine fréquentiel n’est pas triviale. L’étape d’égalisation, qui consiste en
réception à compenser l’effet du canal de communication sur le signal reçu, s’en
trouve alors complexifiée.

L’idée selon laquelle il serait possible de ramener l’influence du canal à une rela-
tion simple dans le domaine fréquentiel, en bénéficiant de l’opération de TFD utilisée
pour la démodulation, est alors séduisante. Elle l’est d’autant plus que l’opération
de convolution circulaire, voisine de la convolution linéaire, dispose d’une propriété
particulièrement intéressante puisque correspond à une opération purement multi-
plicative dans le domaine fréquentiel comme :

Yn = HnXn, 0 ≤ n < N (2.20)

Suivant le développement donné en annexe A, il vient de l’équation (A.7) que la
relation de convolution circulaire dans le domaine temporel est :

yk =
N−1∑
l=0

hlx(k−l)N
, 0 ≤ k < N (2.21)

La relation multiplicative de l’équation (2.20) n’est envisageable que pour une
opération de convolution circulaire définie par l’équation (2.21) dans le domaine
temporel. Le passage de la convolution linéaire (2.19) vers la convolution circu-
laire n’est possible que pour certaines conditions de manipulation des signaux. Cer-
taines indélicatesses peuvent être trouvées dans la littérature faisant appartenir la
propriété multiplicative de la convolution circulaire en fréquence à l’opération de
convolution linéaire en temps, ce qui se révèle parfaitement inexact. Néanmoins,
une méthode de circularisation du produit de convolution linéaire est utilisée en
OFDM, ce qui mène souvent à cette confusion.

Cette différence à présent soulignée, nous reviendrons sur le cas particulier de la
convolution circulaire et de son application aux transmissions OFDM au paragraphe
2.4.3.
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2.4.1.3 Interférences entre porteuses et symboles

trame

Trajet 1

Trajet 2

IES IEPIEP

i

t

t

i − 1 i + 1

T

Fig. 2.3 – Propagation des trames OFDM sans intervalle de garde : retards, trajets
multiples et interférences.

La figure 2.3 illustre les interférences liées aux trajets multiples provoquant des
échos à la réception. Pour l’exemple, deux trajets sont considérés, un principal et un
retardé. La réception de la trame i pendant le temps d’intégration T est la somme
des différents signaux issus des différents trajets.

Deux observations peuvent êtres faites ici :

1. Le débordement de la trame retardée i−1 sur la période d’intégration du signal
issu du trajet principal est une interférence entre symboles qui provoque des
distorsions sur les premiers échantillons du signal d’intérêt et dont l’effet est
la perte d’orthogonalité des sous-porteuses. La conséquence directe est une
réduction importante de la performance de la transmission.

2. Aussi, l’influence de l’écho de la trame i sur elle-même induit une interfé-
rence entre porteuses. Selon la phase des échantillons, il en résulte des ajouts
constructifs ou destructifs sur le signal véhiculé par le trajet principal.

Les IES et IEP entretiennent une relation étroite. Du fait de la dispersion en
temps des canaux de communication, il est évident que la condition d’orthogonalité
est largement menacée. Afin de s’assurer de sa préservation, il convient d’utiliser
un intervalle de garde en temps afin d’assurer que les avances ou retards de trames
adjacentes n’influent pas en réception.

2.4.2 Intervalle de garde

L’intervalle de garde est inséré à chaque début de trame, prolongeant la durée
d’un symbole OFDM à Ts = T + Tg. La période d’intégration reste néanmoins la
même puisque l’intervalle est supprimé à la réception.

En choisissant un intervalle de garde au moins aussi long que le retard maximum
induit par le canal de communication, comme montré à la figure 2.4, les trames ad-
jacentes à i n’interfèrent plus pendant la période d’intégration T du symbole. Les
IES sont alors évitées et toutes les composantes du signal sur T sont issues de la
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trame
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Fig. 2.4 – Insertion d’un intervalle de garde en temps en OFDM.

même trame en fonction des échos. L’intervalle de garde est donc élément essentiel
des communications OFDM pour s’affranchir des IES mais les IEP subsistent néan-
moins. En pratique, il convient de pouvoir aisément les compenser. Le paragraphe
2.4.3 montre que la nature de cet intervalle peut être judicieusement choisie pour
simplifier la fonction d’égalisation de canal.

2.4.3 Préfixe cyclique et canal OFDM équivalent

L’idée de combiner les fonctions de lutte contre les IES d’un intervalle de garde à
une égalisation simples des IEP a été proposée par Peled et Ruiz en 1980 dans [106].
La circularisation de l’opération de convolution linéaire ainsi obtenue, et rendant
vraie la relation décrite par (2.20) dans le domaine fréquentiel, est certainement
l’une des avancées qui a permis la démocratisation de l’OFDM. Cet intervalle de
garde particulier, appelé préfixe cyclique (PC), tire en fait ses propriétés de la nature
des éléments de signal dont il est composé. Comme le montre la figure 2.5, le préfixe
cyclique est la recopie de G échantillons de la fin de la trame du signal OFDM. Au
temps symbole T s’ajoute la durée du préfixe cyclique telle que Tg = GT .

L’insertion du type préfixe cyclique permet de conserver les propriétés d’un
intervalle tout en disposant de deux avantages significatifs :

1. Il circularise l’opération de convolution linéaire entre le signal OFDM et la ré-
ponse impulsionnelle du canal de propagation en périodisant la trame OFDM.
L’effet dispersif du canal est alors ramené à une simple atténuation sur chaque
sous-porteuse dans le domaine spectral.

2. Il permet de conserver la propriété d’orthogonalité des sous-porteuses, en dis-
posant d’un système d’égalisation rudimentaire.

Bien entendu, la condition sur la longueur du préfixe cyclique est qu’elle soit au
moins supérieure à celle de la réponse impulsionnelle du canal. A temps discret, on
traduit alors cette condition par GK ≥ L, avec L le nombre de coefficients de la
réponse du canal et K = N le nombre d’échantillons du signal OFDM.
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Fig. 2.5 – Construction du préfixe cyclique : représentation des sous-porteuses
constituantes, du signal OFDM résultant et du préfixe cyclique. Le temps sym-
bole est T = 1 s, la durée du préfixe Tg = 0.25 s et celle de la trame Ts = 1.25 s,
N = 4.

Soit xg la trame OFDM avec ajout du préfixe cyclique. Le signal en réception,
soit à l’entrée du démodulateur OFDM, à temps discret est :

yg
k = (xg ∗ h)k + wk, 0 ≤ k < N(1 + G) (2.22)

Avec w un bruit additif blanc gaussien (BABG) complexe de variance 2σ2
w. Avant

quelque étape de démodulation au récepteur, les GN premiers échantillons de yg

sont évincés. Il en résulte un signal d’observation issu du canal :

yk = (x ~ h)k + wk, 0 ≤ k < N (2.23)

L’opérateur ~ fait figurer l’opération de convolution circulaire de l’équation (2.21).
La démodulation OFDM est ensuite assurée par TFD :

Yn =
N−1∑
k=0

yke
−2jπ kn

N

=
N−1∑
k=0

(
(x ~ h)k + wk

)
e−2jπ kn

K

=
N−1∑
k=0

xke
−2jπ kn

N ×
N−1∑
l=0

hle
−2jπ kn

N +
N−1∑
k=0

wke
−2jπ kn

N (2.24)

Soit :
Yn = XnHn + Wn, 0 ≤ n < N (2.25)
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La convolution circulaire en temps de l’équation (2.21) permet d’écrire que la
trame OFDM en réception et après démodulation par TFD est, dans le domaine
fréquentiel, le résultat du produit terme à terme des symboles émis et de la transfor-
mée de Fourier discrète de la réponse impulsionnelle du canal de propagation. Il est
alors possible de modéliser le canal par la représentation équivalente illustrée par
la figure 2.6. Les N sous-porteuses reçues composent alors un ensemble d’autant de
transmissions parallèles dont chacune est uniquement affectée par un BABG.

Y0

Y1

YN−1

H0 W0

W1H1

WN−1HN−1

XN−1

X1

X0

Fig. 2.6 – Modélisation équivalente d’une réception OFDM sur canal sélectif en
fréquences avec intervalle de garde de type préfixe cyclique.
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Fig. 2.7 – Influence du préfixe cyclique sur la densité spectrale de puissance d’un
signal OFDM modulé par une constellation 16-QAM. Comparaison avec le cas sans
intervalle de garde, N = 256 porteuses et G = 0.25.



18 CHAPITRE 2. PRINCIPES DE LA MODULATION OFDM

L’insertion du préfixe cyclique est aussi la source d’inconvénients. En effet, en
allongeant sciemment la durée de la trame par une redondance ne portant aucune
information, le débit binaire de la transmission s’en trouve réduit. Sa longueur doit
être alors judicieusement déterminée. La figure 2.7 illustre également l’influence du
préfixe cyclique sur le spectre du signal OFDM. L’élévation du niveau du signal
hors-bande provoquée par l’insertion du préfixe est une problématique bien connue
et doit être compensée par un filtre sur la bande du signal afin de satisfaire le masque
d’émission imposé par les standards de communication. Nous verrons néanmoins au
paragraphe 2.6 que la circularisation du produit de convolution autorise l’OFDM à
ne disposer que de systèmes d’égalisation particulièrement simples.

Cas particulier du zero-padding pour l’OFDM

Il est à préciser que d’autres types d’intervalles de garde ont été proposés pour
les transmissions OFDM. Notamment les techniques postfix [89] qui produisent un
intervalle de garde pseudo-aléatoire et zero-padding [130]. Hormis le préfixe cyclique,
l’intervalle de garde le plus cité dans la littérature est sans aucun doute le zero-
padding (ZP), aussi appelé trailing-zero (TZ) dans [86]. Cette approche propose de
laisser un intervalle muet à chaque fin de trame. Ce type de transmissions, qualifiées
de ZP-OFDM, ont connu un intérêt notoire dans le début des années 2000. En effet,
elles se sont vus proposées comme candidates pour les communications en bande
ultra-large UWB IEEE 802.15.3a [138] sous la dénomination MB-OFDM, dont la
spécificité est de proposer une transmission OFDM multi-bandes [9] par saut de
fréquence porteuse.

Le zero-padding est une technique qui présente quelques avantages face au pré-
fixe cyclique comme de disposer de toute la puissance d’émission pour transmettre
l’information, puisqu’aucune redondance n’est insérée dans la trame. De plus, les
systèmes ZP-OFDM provoquent une répartition plus uniforme de l’information sur
les sous-porteuses selon les auteurs de [86], ce qui s’avère avantageux lors de trans-
missions avec estimation de la réponse du canal. Cependant, l’égalisation du ca-
nal est autrement plus complexe et nécessite des approches du type overlapp-add
[54, 118, 119] qui alourdissent considérablement la charge du récepteur. Enfin, dans
[91], les auteurs comparent les performances des transmissions OFDM avec préfixe
cyclique et zero-padding et montrent que cette dernière introduit plus de distorsion
sur le signal lors de son amplification non-linéaire.

2.5 Émission et réception des signaux OFDM radio-
fréquence et synchronisation

Le modèle proposé par l’équation (2.25) formalise la réception d’un signal numé-
rique OFDM en bande de base, donc sans information de fréquence porteuse. Afin
d’être véhiculé jusqu’au récepteur, le signal produit par application de la TFDI à
l’équation (2.9) doit être transposé sur une fréquence intermédiaire à l’aide d’une
modulation radio-fréquence (RF). Après amplification, la forme d’onde résultante
est alors physiquement véhiculable par un quelconque vecteur de diffusion.
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2.5.1 Émission des signaux OFDM RF
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Fig. 2.8 – Synoptique de la génération d’un signal OFDM numérique RF sur fré-
quence intermédiaire.

Le fonctionnement de l’émetteur est illustré à la figure 2.8. Des symboles sont
choisis dans une constellation figurant l’opération de modulation en bande de base,
le choix des symboles étant fonction du flux d’information binaire. Ces symboles sont
ensuite parallélisés (S/P) et forment un ensemble de N sous-porteuses à l’entrée de
la TFDI. Par sur-échantillonnage d’un facteur J , le signal OFDM est considéré à
temps continu. On établit alors que t ≈ k/J pour J → ∞. Une solution élégante
utilise l’interpolation par transformée de Fourier. Il convient alors d’insérer des
sous-porteuses nulles avant la TFDI tel que :

XJ = {X0, X1, . . . , XN/2−1, 0 0 . . . 0︸ ︷︷ ︸
N(J−1)

, XN/2, XN/2+1, XN−1} (2.26)

Ainsi :

xk/J = F−1
JN{XJ}

x(t) ≈ 1
JN

JN−1∑
n=0

XJ
n e2jπ kn

JN , 0 ≤ k < JN (2.27)

Après insertion du préfixe cyclique, présenté au paragraphe 2.4.3, chaque com-
posante en phase et en quadrature du signal xg(t), respectivement R

{
xg(t)

}
et

I
{
xg(t)

}
, forme une voie transposée sur fréquence intermédiaire fI par un modu-

lateur numérique DDS (Direct Digital Synthesis) :

ξ(t) = R
{
xg(t)

}
cos(2πfIt) − I

{
xg(t)

}
sin(2πfIt) (2.28)

En omettant le préfixe cyclique, l’équation (2.28) est équivalente à :

ξ(t) = R
{ 1

JN

N−1∑
n=0

XJ
n e2jπ(fn+fI)t

}
= R

{
x(t)e2jπfI t

}
(2.29)
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2.5.2 Réception des signaux OFDM RF

En réception, le signal d’antenne vient des équations (2.15), (2.23) et (2.28) :

ξ̃(t) = (ξ ∗ h)(t) + w(t) (2.30)

S
/P

P
/S

Demapping

Décision bits

FluxT
F

D

binaire

~

CAN

R

I

fI

π
2

ξ̃(t)

Fig. 2.9 – Diagramme d’un récepteur de signal OFDM à bande transposée.

Le récepteur, figure 2.9, exécute les opérations duales de l’émetteur afin que la
démodulation RF apporte en entrée de la TFD le signal en bande de base :

yk = R{ξ̃k} + jI{ξ̃k}, 0 ≤ k < N (2.31)

Pour ce faire, le signal d’antenne est converti numériquement (CAN) et décimé d’un
facteur J . En temps discret, la démodulation RF est alors menée par :{

R{ξ̃k} = ξ̃k cos(2πfI
k
N )

I{ξ̃k} = −ξ̃k sin(2πfI
k
N )

, 0 ≤ k < N(1 + G) (2.32)

Le signal conservant la redondance apportée par le préfixe cyclique est :

yg
k = ξ̃ke

−2jπfI
k
N , 0 ≤ k < N(1 + G) (2.33)

Après suppression des G premiers échantillons dans l’équation (2.33) et par appli-
cation de la transformé de Fourier discrète :

Yn =
N−1∑
n=0

yke
−2jπ nk

N

=
N−1∑
n=0

(
(x ~ h)k + wk

)
e−2jπ nk

N , 0 ≤ n < N (2.34)

Soit le résultat précédemment avancé par l’équation (2.25). La modulation / dé-
modulation de l’OFDM tire alors grandement partie du traitement numérique des
signaux et permet une implantation efficace par DSP.
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2.5.3 Effets de la synchronisation en temps et en fréquence

Malgré ses nombreuses qualités, l’OFDM est un mode de communication parti-
culièrement sensible aux défauts de synchronisation. La bonne réception des signaux
nécessite donc des systèmes adaptés sous peine de voir détruite l’orthogonalité des
sous-porteuses. Le préfixe cyclique est généralement conservé et aide aux étapes de
synchronisation [124].

En référence à la modélisation de l’équation (2.17) quant à l’influence du canal
de communication sur le signal OFDM et en supposant un retard de nε échantillons
en réception, soit un décalage temporel ε = nε

T
N , il est montré dans [123] que

la désynchronisation temporelle de la détection des trames OFDM entrâıne des
phénomènes d’interférences et de modification de phase en sortie de démodulation
par TFD comme :

Yn = α(nε)ej2π n
N

nεHnXn + Wn + Υn, 0 ≤ n < N (2.35)

Dans l’équation (2.35), l’atténuation α(nε) est négligée et les IEP et IES sont mo-
délisées par un BABG Υn de variance :

σ2
Υ =

i∑
|hi(t)|2

(
2
∆εi

N
−

(∆εi

N

)2
)

(2.36)

Pour :

∆εi =


nε − τi

T N, si ε > τi
τi−Tg

T N − nε si 0 < ε < −(Tg − τi)
0 sinon

(2.37)

La faible bande passante des sous-porteuses rend l’OFDM sensible aux déca-
lages sur le temps d’échantillonnage du symbole OFDM. De même, la précision des
fréquences des oscillateurs est un élément critique. Les travaux de Speth et al. [123]
modélisent ces interférences de telle sorte à ce que pour un décalage de phase φn de
i trames :

Yn = HnXne2jπ n
N

nεe2jπi+2Gπn + Wn + Υn + Ωn, 0 ≤ n < N (2.38)

Sachant les puissances du bruit pour chaque sous-porteuse Ωn sont :

σ2
n =

π2

3
|Hn|2φ2

n (2.39)

Des techniques adaptées, permettant le rattrapage de ces désynchronisations,
sont donc indispensables en réception mais se révèlent particulièrement complexes
[124]. Il est néanmoins évident que la sensibilité particulière de l’OFDM aux effets de
désynchronisation constituent une source de dégradation très dommageable quant
à la performance de la transmission [123].

2.6 Techniques d’égalisation

L’utilisation du préfixe cyclique autorise les systèmes OFDM à ne disposer que
de simples égaliseurs de canal à structure linéaire. L’annulation des interférences
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entre les sous-porteuses est alors simplement insérée en cascade après la démodula-
tion par TFD. Gageons que les approches présentées ici se restreignent volontaire-
ment à l’utilisation de sous-porteuses pilotes et d’égaliseurs opérant dans le domaine
fréquentiel. Des approches semi-aveugles et aveugles d’estimation de canal ou d’éga-
lisation dans le domaine temporel sont parfaitement envisageables et constituent un
vaste pan de la littérature [60] §14 et §15.

2.6.1 Estimation de canal par sous-porteuses pilotes

Les coefficients du canal dans le domaine fréquentiel nécessitent d’être esti-
més pour effectuer l’égalisation. Cette estimation est déterminante pour les per-
formances de la transmission. L’égalisation en fréquence exploite généralement des
sous-porteuses pilotes qui, réservées à l’émission et connues en réception, permettent
une estimation directe de certains coefficients du canal. La méthode la plus repré-
sentative de l’utilisation de sous-porteuses pilotes est la technique PSAM (Pilot
Symbol-Assisted Modulation) [20]. Pour chaque sous-porteuse pilote, la réponse du
canal est estimée en effectuant le quotient de la sous-porteuse par la valeur du pilote.
L’estimation de la réponse du canal est alors :

Ĥn =
Yn

P
, 0 ≤ nP ≤ nP

NP−1 (2.40)

Avec NP = {nP
0 , nP

1 , . . . , nP
NP−1

} les indices des sous-porteuses pilotes tels que
nP

NP−1
< N et P le symbole pilote utilisé. La répartition des symboles pilotes dans

la trame OFDM ainsi que l’interpolation de la réponse du canal aux indices exclus
de NP est l’objet de multiples travaux dont les méthodes les plus courantes et
basiques ont été comparées dans [128].

2.6.2 Égalisation par structure ZF

La structure par zero-forcing (ZF) [73] utilise une technique rudimentaire d’in-
version de l’affaiblissement subit par chaque sous-porteuse. L’égalisation est menée
considérant Gn = 1

Ĥn
et le signal après compensation est :

Ŷn = GnYn

=
Yn

Ĥn

=
HnXn

Ĥn

+
Wn

Ĥn

, 0 ≤ n < N (2.41)

Le principal inconvénient de l’égalisation par ZF est que pour des affaiblissement
significatifs, ce qui n’est pas un cas rare lors d’une propagation sans-fil, le rapport
Wn

Ĥn
tend rapidement vers de grandes quantités, amplifiant artificiellement le bruit

sur la sous-porteuse.
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2.6.3 Égalisation par structure MMSE

Le principe de l’égaliseur MMSE [66] est au demeurant plus complexe que l’ap-
proche par ZF mais à l’avantage de limiter l’amplification du bruit sur la sous-
porteuse. Il nécessite également l’estimation du bruit blanc additif gaussien qui
impacte la transmission. La réponse fréquentielle de l’égaliseur MMSE est :

Gn =
Ĥ∗

n

|Ĥn|2 + N̂0
Es

, 0 ≤ n < N (2.42)

Avec Es l’énergie moyenne des symboles modulant les sous-porteuses, et N̂0 l’esti-
mation de la puissance du bruit thermique. L’égalisation est classiquement menée
par :

Ŷn = GnYn, 0 ≤ n < N (2.43)

2.7 Performances théoriques des systèmes OFDM

2.7.1 Capacité des systèmes OFDM

Soit la capacité en bits/s d’un canal à BABG et à bande limitée B donnée par
Shannon [121] pour une puissance d’émission P constante :

C = B log2

(
1 +

P
BN0

)
(2.44)

Pour une transmission OFDM avec préfixe cyclique, le canal de communication
équivalent considéré est donné par la figure 2.6. En supposant que l’espacement
respectif des sous-porteuses tende vers 0, il est montré dans [32] §10.4 que la capacité
de canal pouvant être atteinte est limitée par :

C =
1
2

N−1∑
n=0

log2

(
1 +

|Hn|2Pn

N0

)
(2.45)

Avec Hn les coefficients de la réponse fréquentielle du canal de communication et
Pn la puissance allouée à chaque sous-porteuse. La contrainte sur la puissance totale
d’émission est telle que :

N−1∑
n=0

Pn ≤ P

Le problème de maximisation de la capacité de l’équation (2.45) sous contrainte de
puissance est classiquement résolu par Lagrangien dont la solution est donnée par :

Pn =

{
1
λ − N0

|Hn|2 si 1
λ − N0

|Hn|2 > 0
0 sinon

, 0 ≤ n < N (2.46)

Les puissances allouées sont donc strictement positives telles que les conditions de
Kuhn-Tucker soient vérifient par la solution donnée à l’équation (2.46). La solution
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est donc d’allouer uniquement la puissance pour les sous-porteuses pour lesquelles
le bruit est le plus fort sachant le niveau 1

λ :

N−1∑
n=0

( 1
λ
− N0

|Hn|2
)+

= P (2.47)

La figure 2.10 illustre la technique water-flilling décrite par l’équation (2.46).
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Fig. 2.10 – Solution basée sur le principe de water-filling pour la maximisation de
la capacité de canal de transmissions OFDM, équation (2.45).

Il est intéressant de noter que le résultat de l’équation (2.45) révèle que pour un
rapport de signal à bruit |Hn|2/N0 et à puissance Pn constants, la capacité atteinte
par le système OFDM est alors minimum. Elle peut néanmoins être maximisée sous
condition d’allocation de la puissance de chaque sous-porteuse selon la solution de
l’équation (2.46).

2.7.2 Taux d’erreur théorique des transmissions OFDM

La performance théorique des transmissions OFDM est, comme pour un système
à porteuse unique, liée au choix de la constellation modulant les sous-porteuses.
Considérant que chacune d’elles est un canal indépendant des autres et que le bruit
y est distribué identiquement et à puissance constante, i.e. soit le cas d’un BABG,
la performance sur chacun de ces canaux est identique. Le paragraphe B.1 montre
que la performance d’un système OFDM à modulation antipodale est semblable à
celle d’un système à porteuse unique [108] §5.2.2. Le taux d’erreur binaire (TEB)
correspondant est montré à la figure 2.11. Considérant ce résultat, il est donc aisé
de prévoir théoriquement la performance d’un système OFDM.
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Fig. 2.11 – Performance d’un système OFDM modulé par constellation antipodale
à deux états sur canal BABG. Taux d’erreur binaire, équation (B.6).

Performance d’un système OFDM avec modulation 16-QAM

Pour les modulations d’ordres supérieurs, la performance est fortement dépen-
dante de la manière dont les symboles constituants sont distribués puis étiquetés
sur le diagramme en constellation. Il est ici montré la performance d’un système
OFDM modulée par une constellation 16-QAM qui est un paramètre de simulation
utilisé fréquemment dans ce manuscrit. Pour ce faire, nous utilisons le taux d’er-
reur symbole (TES) des modulations 4-PAM et 4-PSK présentés aux paragraphes
annexes B.2 et B.3.

La modulation QAM (Quadrature Amplitude Modulation) encode l’information
par une variation conjointe de l’amplitude et de la phase des symboles de la constel-
lation. Le diagramme en constellation d’une 16-QAM est présenté à la figure B.6
pour un étiquetage des symboles par code naturel et code de Gray. Ce dernier as-
sure une erreur d’un seul bit pour une mauvaise détection d’un symbole. En effet,
les voisins de chaque symbole de la constellation sont éloignés d’une distance de
Hamming dH = 1.

La performance quant au taux d’erreur symbole pour une constellation 16-QAM
étiquetée par codage naturel est donnée à l’équation (B.25) de l’annexe B.4 par :

TES =
3
2
Q(

√
Es

10N0
) (2.48)

La figure 2.12 montre la performance de la transmission pour le résultat de
l’équation (2.48).
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Fig. 2.12 – Performance d’un système OFDM modulé par constellation 16-QAM
avec étiquetage par code naturel sur canal BABG. Taux d’erreur symbole, équation
(2.48).

Soit, à présent, la modulation 16-QAM étiquetée par un code de Gray comme
montré à la figure B.6. On peut décemment supposer que pour des valeurs de rapport
signal à bruit modérées, la dispersion des symboles en réception ne provoque, au
maximum, qu’une erreur d’un bit par symbole. Selon cette hypothèse, le taux erreur
binaire peut donc être raisonnablement approximé en fonction du taux d’erreur
symbole par TEB ≈ TES/M pour un rapport signal à bruit pour un bit de Eb =
Es/M . Pour de forts rapports de signal à bruit, le TEB d’une transmission OFDM
modulée par une constellation 16-QAM étiquetée par code de Gray est donné par
l’équation (B.25) comme :

TEB =
3
8
Q(

√
4Eb

10N0
) (2.49)

La simulation confirme ce résultat théorique à la figure 2.13.
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Fig. 2.13 – Performance d’un système OFDM modulé par constellation 16-QAM
avec étiquetage par code de Gray sur canal BABG. Comparaison des taux d’erreur
binaire obtenus théoriquement par l’équation (2.49) et par simulation.

2.8 Conclusion

Ce chapitre pose les principes essentiels à la compréhension des systèmes à
porteuses multiples OFDM en introduisant le contexte dans lequel s’inscrit ce ma-
nuscrit. La popularité de l’OFDM dans les standards de communications récents
sont liées à ses nombreux avantages.

En effet, l’utilisation élégante de la transformée de Fourier pour la génération et
la démodulation des signaux autorise une diffusion diversifiée de l’information sur
les sous-porteuses ainsi qu’une implantation efficace de la modulation. Associée à
la propriété d’orthogonalité des sous-porteuses, l’OFDM se distingue par une très
forte efficacité spectrale qui autorise des débits d’information élevés. Aussi, sa robus-
tesse face aux dispersions des canaux de propagation, par utilisation d’un intervalle
de garde, aide à lutter efficacement contre les interférences entre symboles. La dé-
tection et l’égalisation du canal se voit aussi simplifiée par l’utilisation du préfixe
cyclique. Enfin, les performances théorique du système montrent qu’il est possibilité
d’atteindre la capacité du canal par l’utilisation d’une allocation de puissance des
sous-porteuses et qu’aucune perte quant aux taux d’erreur n’est à déplorer face à
un système mono-porteuse.

Cependant, la modulation est particulièrement sensible aux défauts de synchro-
nisations en temps et en fréquence qui peuvent mener à une dégradation rapide
de la performance du système. En outre, des pertes en puissance d’émission et en
débit sont dues au l’insertion de l’intervalle de garde, des porteuses pilotes et le
récepteur doit pouvoir compenser efficacement les effets d’interférences entre les



28 CHAPITRE 2. PRINCIPES DE LA MODULATION OFDM

sous-porteuses et les trames. Enfin, la dynamique des signaux OFDM rend difficile
leur amplification linéaire et à haut rendement en raison des fortes amplitudes de
leur enveloppe.

Ce dernier point, occulté jusqu’à présent, est abordé en détails au chapitre 3.
Il est ainsi souvent cité comme l’inconvénient principal en ce qui concerne l’im-
plantation des systèmes de communication OFDM et se trouve être la base de la
problématique étudiée dans ce manuscrit.



Chapitre 3

Influence et analyse du PAPR
des signaux OFDM
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3.4 Techniques de limitation du PAPR à l’émetteur . . . . . . . . . . . 43
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3.1 Introduction

Comme nous l’avons vu au chapitre précédent, les qualités de l’OFDM lui ont
permis de rapidement s’imposer comme modulation pour de nombreuses normes
en télécommunication. Il est pourtant une propriété des signaux OFDM qui rend
particulièrement délicate l’implantation de ce mode de transmission. En effet, et
contrairement aux systèmes à porteuse unique, l’OFDM est composée à partir d’une
somme de signaux modulés qui sont susceptibles, si sommés en cohérence et d’après
le théorème central limite, de provoquer de forts niveaux d’amplitude. En sortie de la
transformée de Fourier, l’enveloppe du signal montre alors une dynamique qui peut
compromettre la linéarité de son amplification. Afin de quantifier cet effet, on étudie
le niveau de PAPR (Peak-to-Average Power Ratio) du signal OFDM, soit le rapport
du pic le plus haut de son enveloppe au niveau moyen du signal. L’évolution de cette
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variable a été intensément étudiée et caractérisée dans la littérature puisqu’elle est
directement liée à la qualité de la communication.

La réduction du PAPR en OFDM est alors un problème qui concentre un intérêt
très vif de la part de la communauté scientifique. De nombreuses méthodes ont été
proposées afin de limiter au mieux la dynamique des signaux avant leur amplification
et l’émetteur procède à des manipulations sur le signal avant sa transposition sur
la bande d’émission. Ces techniques se contentent donc essentiellement de travailler
sur le signal en bande de base.

Après avoir introduit les notions relatives à l’amplification des signaux de com-
munication, nous étudierons la dynamique des signaux OFDM par ses statistiques
et analyserons leur PAPR au paragraphe 3.3.1 tandis que son évolution sera montrée
aux paragraphes 3.3.2 et 3.3.3. Nous présenterons enfin un état de l’art des méthodes
les plus représentatives permettant de réduire le niveau de PAPR à l’émission.

3.2 Dispositifs d’amplification en télécommunications

Dans cette section sont présentés les modèles d’amplificateurs de puissance (AP)
les plus cités dans la littérature. L’amplification du signal d’émission est effectuée
avant sa modulation par le dispositif RF. La réponse de l’amplificateur de puissance
varie selon la technologie utilisée pour son implantation physique mais peut être fa-
cilement modélisée. D’une manière générale, des distorsions sont subies par le signal
en sortie de l’amplificateur lorsqu’il est utilisé dans sa zone de réponse non-linéaire.
Il en résulte naturellement des dégradations particulièrement dommageables pour
la performance de la transmission.
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Fig. 3.1 – Caractéristique typique des amplificateurs utilisés en communications
numériques.
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La figure 3.1 illustre la fonction de transfert typique d’un amplificateur sous
puissance d’alimentation Pa. La puissance d’entrée normalisée est notée Pe, Ps étant
respectivement la puissance du signal en sortie. Trois régions différentes peuvent être
distinguées :

1. La première correspond au fonctionnement linéaire de l’amplificateur de puis-
sance. Cette zone est bornée par 0 < Pe ≤ Pe lin avec Pe lin la puissance
d’entrée limite pour laquelle la fonction de transfert reste linéaire. Dans ce
cas de figure, l’amplificateur assure linéairement l’élévation de la puissance du
signal.

2. Pour une puissance d’entrée comprise entre Pe lin < Pe < Pe sat, la réponse
devient non-linéaire jusqu’à la zone de saturation indiquée par Pe sat. Dans
ce mode de fonctionnement, le gain ρ = Ps

Pe
de l’amplificateur chute à mesure

que Pe augmente.

3. Enfin pour Pe ≥ Pe sat, l’amplificateur fonctionne dans sa zone de saturation
pour laquelle la puissance de sortie reste constante quelque soit la puissance
en entrée.

Le point de fonctionnement d’un amplificateur est habituellement défini par
son retrait en puissance, à l’entrée et à la sortie. Ces paramètres sont reportés
respectivement par IBO (Input BackOff) et OBO (Output BackOff) sur la figure
3.1.

Définition - Le retrait en entrée d’un amplificateur de puissance est le rapport
entre la puissance de saturation Pe sat et la puissance moyenne du signal d’entrée
Pe moy tel que :

IBO = 10 log10(
Pe sat

Pe moy
)dB (3.1)

Le retrait en sortie est le rapport entre la puissance maximum en sortie Ps sat et la
puissance moyenne du signal amplifié Ps moy :

OBO = 10 log10(
Ps sat

Ps moy
)dB (3.2)

Dans le cas de la figure 3.1, le retrait en entrée est de IBO = 3dB. Dans la
pratique, il est nécessaire de restreindre l’utilisation de l’amplificateur dans une
zone de quasi-linéarité et de profiter d’une efficacité d’amplification maximum à un
rendement η = Ps

Pe ≈ 1. Typiquement, ces conditions sur le gain et le rendement
imposent que le recul en entrée soit le plus réduit possible et que la dynamique du
signal soit mesurée, afin d’éviter les distorsions sur le signal de sortie. La suite de ce
chapitre montrera que les signaux OFDM requièrent un recul en entrée important
ou des techniques particulières qui garantissent leur amplification à haut rendement.

3.2.1 Modèles d’amplificateurs sans-mémoire

La plupart des modélisations d’amplificateur de puissance considèrent ces dis-
positifs comme sans-mémoire et disposant d’une réponse fréquentielle constante. La
formalisation de la distorsion du signal est donnée à l’équation (3.3) pour laquelle
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l’effet de la non-linéarité est figuré par la fonction g(.). Celle-ci est dépendante de
ga(.) et gφ(.) agissant respectivement sur l’amplitude et la phase du signal comme :

g(xk) = ga

(
|xk|

)
ej

(
φ(xk)+gφ(|xk|)

)
, 0 ≤ k < N (3.3)

La non-linéarité de la fonction de transfert de l’amplificateur provoque alors
une distorsion modélisée comme une contribution sur l’amplitude et sur la phase
du signal OFDM complexe en bande de base. Ces contributions ga(.) et gφ(.) sont
exprimées en fonction du module |.| de chaque échantillon xk et sont respectivement
appelées les fonctions de distorsion d’amplitude à amplitude (AM/AM) et d’ampli-
tude à phase (AM/PM) [115].

APxk g(xk)

Fig. 3.2 – Modélisation générique des amplificateurs sans-mémoire en bande de
base.

3.2.1.1 Modélisation des amplificateurs TWT

Le modèle proposé par Saleh dans [115] concerne les systèmes d’amplification
de haute puissance à tube à ondes progressives TWT (Travelling-Wave Tube), cou-
ramment utilisés dans les communications satellitaires. La modélisation réside en
une représentation statique de la non-linéarité pour telle que :

ga

(
|xk|

)
= αa|xk|

1+βa|xk|2

gφ

(
|xk|

)
= αφ|xk|2

1+βφ|xk|2
, 0 ≤ k < K (3.4)

Les coefficients αa, αφ, βa et βφ sont des nombres réels et positifs définis dans [115].
Le couple αa, βa sont les paramètres décidant de la distorsion en amplitude et αφ,
βφ en phase ; αa étant notamment le gain dans la zone de linéarité de l’amplificateur.
Le niveau de saturation noté A, est alors :

A =
1√
βa

(3.5)

Tandis que l’amplitude maximum de sortie est :

Am =
αaA

2
(3.6)

Le déphasage maximal en saturation est quant à lui donné par l’équation (3.4)
comme :

Φ = gφ(A) (3.7)

La figure 3.3 renseigne sur l’évolution des fonctions de distorsion en amplitude
AM/AM et en phase AM/PM. Bien que ce modèle soit particulièrement utilisé
dans la littérature, les amplificateurs TWT sont maintenant délaissés au profit des
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amplificateurs à semi-conducteur SSP (Solid State Power), aussi bien pour des com-
munications radio-terrestres que spatiales. En outre, la précision du modèle de Saleh
n’est pas suffisante pour décrire la dynamique des amplificateurs SSP au-delà leur
zone de linéarité.
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Fig. 3.3 – Fonctions de distorsion AM/AM et AM/PM d’un amplificateur TWT.
αa = 2, βa = 1, αφ = π

3 et βφ = 1. Le niveau de saturation est A = 1 et le déphasage
correspondant est Φ = π

6 .

3.2.1.2 Modélisation des amplificateurs SSP

Les amplificateurs SSP utilisent une technologie à base de transitors de type
GAA-FET et la non-linéarité induite par une utilisation limite ne provoque de
distorsion que sur l’amplitude du signal. Rapp [111] propose donc la modélisation
suivante :

ga(|xk|) = K|xk|(
1+(

K|xk|
A

)2p
)0.5/p

gφ(|xk|) = 0
, 0 ≤ k < K (3.8)

Dans l’équation (3.8), le paramètre p permet d’affiner au mieux la forme de la fonc-
tion de transfert de l’amplificateur en jouant sur la brutalité de la zone non-linéaire
précédant la saturation et A est l’amplitude maximale en sortie de l’amplificateur.
K est le gain d’amplification et A le seuil de saturation.

Pour une amplification K = 1 comme montré à la figure 3.4, il est intéressant
de constater que pour p → ∞, la fonction de transfert d’un amplificateur SSP est
similaire à la méthode d’écrêtement des signaux, ou clipping, qui est présentée au
§3.4.2 et dont nous analyserons les effets sur les signaux OFDM au chapitre 4. Le
limiteur d’enveloppe réalisé par l’amplificateur SSP dans ces conditions précises est
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alors formalisé par la caractéristique :

ga(|xk|) =
{

K|xk| si K|xk| ≤ A
A si |xk| > A

gφ(|xk|) = 0
, 0 ≤ k < K (3.9)
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Fig. 3.4 – Fonction de transfert d’un amplificateur SSP pour diverses valeurs de p.
K = 2 et A = 1.

3.2.1.3 Modélisation par approche polynomiale

Plutôt que de modéliser les fonctions AM/AM et AM/PM propres à l’amplifi-
cateur de puissance afin de caractériser la distorsion du signal en amplitude et en
phase, il peut être considéré que la non-linéarité g(.) soit une fonction de polyno-
miale du signal en bande de base [25].

Les travaux de Zhou et al. [139] considèrent alors le développement en série de
Taylor suivant :

g(xk) = xk

Gα∑
gα=0

α2gα+1|xk|2gα , 0 ≤ k < N (3.10)

Dans l’équation (3.10), 2Gα est le degré du polynôme et les coefficients α sont
complexes. La détermination de ces coefficients est issue de l’algorithme présenté
dans [139]. Cette fonction permet de simuler une conversion AM/AM et AM/PM
en bande de base.
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3.2.2 Modèles d’amplificateurs à mémoire

Lorsque le signal amplifié est à bande passante réduite par rapport à celle de la
non-linéarité de l’amplificateur, l’hypothèse de distorsion sans-mémoire est valide.
Néanmoins, cette condition n’est pas toujours acceptable et il convient d’établir des
modèles dépendants de la fréquence. Le comportement non-linéaire dépend alors de
l’échantillon à l’entrée de l’amplificateur mais aussi des précédents.

La méthode, appelée Wiener-Hammerstein [55], consiste à insérer un filtre avant
et/ou après un système non-linaire sans-mémoire comme ceux présentés au para-
graphe 3.2.1. On obtient alors le diagramme équivalent de la figure 3.5.

Filtre Filtrexk g(.) g(xk)

Fig. 3.5 – Modélisation de Wiener-Hammerstrein des amplificateurs à mémoire en
bande de base.

Le modèle de Hammerstein est établi en gardant uniquement le filtre à la sortie
de la non-linéarité [2]. L’identification des éléments linéaires et non-linéaires du
modèle de Hammerstein peut être menée itérativement [13] ou par corrélation [92].

Contrairement à la méthode de Hammerstein, la modélisation dite de Wiener
[120] utilise un filtre à l’entrée du dispositif non-linéaire. L’identification est alors
menée selon [133].

3.3 Statistique des signaux OFDM

La somme des sous-porteuses orthogonales constituantes du signal OFDM,
comme le montre l’équation (2.9), rend théoriquement possible l’apparition de pics
de grandes amplitudes sur son enveloppe, résultant localement de la mise en cohé-
rence des porteuses. Nous analysons dans ce paragraphe, la statistique des signaux
OFDM.

Par une stratégie de codage de canal réfléchie, les symboles issus de la mise
sous constellation des sous-porteuses sont considérés comme des variables aléatoires
indépendantes et identiquement distribuées (i.i.d.). Selon le théorème central limite,
et sous condition d’un nombre N de sous-porteuses suffisant, les échantillons du
signal en sortie de TFDI sont alors des valeurs particulières de la variable aléatoire
χ distribuée selon une loi normale complexe de moyenne µχ = 0 et de variance
théorique σ2

χ, ainsi :
χ ∼ Nc(0, σ2

χ) (3.11)

La fonction de densité de probabilité représentant la loi normale complexe de l’équa-
tion (3.11) est :

pχ(xk) =
1

πσ2
χ

e
− |xk|2

σ2
χ (3.12)

La variance de la densité de probabilité (3.12) est σ2
χ = 2σ2

x, soit la puissance
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théorique du signal donnée par :

2σ2
x = E

{
|x|2

}
=

1
N

N−1∑
k=0

|xk|2 (3.13)

D’après le théorème de conservation des puissances de Parseval, la puissance du
signal 2σ2

x dépend de l’énergie moyenne Es des 2M symboles de la constellation
modulant les sous-porteuses et en utilisant l’opération de TFDI définie à l’équation
(2.9), il est possible d’écrire que :

2σ2
x =

2
N

σ2
X

=
1

2MN

2M−1∑
m=0

|Sm|2

=
Es

N
(3.14)

L’enveloppe d’un signal OFDM est alors définie par le module de ses échantillons
complexes :

|xk| =
√

R{xk}2 + I{xk}2, 0 ≤ k < N (3.15)

Les parties réelles R{x} et imaginaires I{x} du signal suivent respectivement une
loi normale réelle de variance σ2

x, comme l’illustre la figure 3.6.
La variable aléatoire |χ| associée à |xk| suit donc une loi de Rayleigh dont la

fonction de répartition est :

p|χ|
(
|xk|

)
=

|xk|
σ2

x

e
− |xk|2

2σ2
x (3.16)
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Fig. 3.6 – Densité de probabilité et histogramme comparés de la partie réelle d’un
signal OFDM pour N = 512 sous-porteuses modulées par une constellation 16-
QAM.

La moyenne et la variance de la variable aléatoire |χ| distribuée selon la densité de
probabilité de l’équation (3.16) sont respectivement :

µ|χ| = σx

√
π

2
(3.17)

σ2
|χ| =

(
2 − π

2
)
σ2

x (3.18)

Le fait que l’enveloppe des signaux OFDM soit distribuée selon une loi de Rayleigh,
comme l’illustre la figure 3.7, suggère l’apparition de fortes amplitudes due aux
importantes fluctuations de l’enveloppe.

3.3.1 Peak-to-average power ratio

Définition - Le peak-to-average power ratio (PAPR) est une variable qui me-
sure la puissance instantanée d’un signal par rapport à sa puissance moyenne. Le
niveau de PAPR caractérise, en somme, la dynamique d’un signal et il est formalisé
par le rapport :

PAPR(x) =
max

0≤k<N
|xk|2

E
{
|x|2

} (3.19)

La définition de l’équation (3.19) est parfaitement analogue pour un signal à temps
continu.

Pour un signal en bande transposée, tel que montré au paragraphe 2.5 à la
figure 2.8, la définition précédente doit être considérée plus finement. En rappelant
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Fig. 3.7 – Densité de probabilité et histogramme comparés de l’enveloppe d’un
signal OFDM pour N = 512 sous-porteuses modulées par une constellation 16-
QAM.

l’équation (2.28), ξ(t) est le signal en bande transposée. Si la fréquence porteuse fp

est supérieure à la bande passante du signal, on peut alors justifier l’approximation :

max |x(t)|2 ≈ max
(
ξ(t)

)2 (3.20)

On cherche maintenant à établir E
{
|ξ(t)|2

}
suivant la définition du PAPR donnée

l’équation (3.19). On écrit :

E
{(

ξ(t)
)2

}
= E

{
|R

{
x(t)e2jπfpt

}
|2

}
= E

{
R

{
x(t)

}2 cos2(2πfpt) + I
{
x(t)

}2 sin2(2πfpt)
}

(3.21)

En supposant uniquement l’emploi de constellations modulant les sous-porteuses de
manière à ce que la puissance totale soit équitablement répartie sur les composantes
en phase et en quadrature de x(t) telle que :

E
{

R
{
x(t)

}2
}

= E
{

I
{
x(t)

}2
}

=
1
2

E
{
|x(t)|2

}
(3.22)

Il vient en remplaçant dans l’équation (3.21) que :

E
{(

ξ(t)
)2

}
=

1
2

E
{
|x(t)|2

}
(3.23)

On déduit alors du résultat de l’équation (3.23) que le PAPR d’un signal OFDM
en bande transposée est équivalent à [125] :

PAPR
(
ξ(t)

)
= 2PAPR

(
x(t)

)
(3.24)
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La possibilité de grandes valeurs de PAPR impacte directement la complexité
d’implantation de la châıne de transmission. Puisque l’émission et la réception re-
quièrent une numérisation du signal, comme le décrit le paragraphe 2.5, il est alors
nécessaire de disposer d’une résolution suffisante des CAN et CNA pour l’échan-
tillonnage des grandes amplitudes des pics du signal, ce qui réduit artificiellement le
débit binaire maximum du système. Le second aspect est lié aux amplificateurs de
puissance utilisés à l’émission. Comme montré au paragraphe 3.2, la forte amplitude
des signaux OFDM force les amplificateurs de puissance à travailler dans leur zone
de non-linéarité ou de saturation.

3.3.2 Analyse de l’évolution du PAPR

Les hauts niveaux de PAPR sont obtenus lorsque les sous-porteuses sont som-
mées localement de manière cohérente. Dans ce cas, le niveau maximum du signal
OFDM peut atteindre N fois sa puissance moyenne. En pratique, un tel évène-
ment reste toutefois très improbable. Néanmoins, une connaissance précise de la
probabilité d’apparition des pics en amplitude de l’enveloppe des signaux OFDM,
que leur niveau soit modéré ou non, reste importante. Il devient possible en effet
de caractériser le comportement du signal en fonction de différents paramètres de
la transmission et d’évaluer l’efficacité d’un dispositif de réduction de PAPR. Ce
paragraphe montre qu’il est théoriquement aisé, pour un signal OFDM, d’établir la
probabilité de dépassement de son enveloppe à un seuil.

Soit A l’amplitude limite tolérée pour la variable aléatoire |χ|, i.e. l’enveloppe
d’un signal OFDM. À partir de l’équation (3.16), on établit alors que la probabilité
de rester sous ce seuil est :

Pr
(
|xk| ≤ A

)
=

∫ A

0
p|χ|

(
|xk|

)
dxk

Pr
( |xk|2

2σ2
x

≤ A2

2σ2
x

)
= 1 − e

− A2

2σ2
x (3.25)

On pose le rapport γ = A2

σ2
X

comme le taux de dépassement relatif au seuil A, il
vient ainsi le rapport :

TS = 10 log10(γ)dB (3.26)

De l’équation (3.25), on établit que pour chaque échantillon du signal OFDM en
bande de base, la probabilité de rester sous le seuil A pour un taux γ pour chaque
échantillon |xk| est :

Pr
( |xk|2

2σ2
x

≤ γ
)

= 1 − e−γ , 0 ≤ k < N (3.27)

La probabilité de non-dépassement sur le signal entier est le produit des probabilités
pour chaque échantillon et d’après les équations (3.19) et (3.27), il vient :

Pr
(
PAPR(x) ≤ γ

)
=

N−1∏
k=0

(1 − e−γ)

= (1 − e−γ)N (3.28)
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Définition - La probabilité de dépassement en amplitude de l’enveloppe d’un
signal OFDM de puissance 2σ2

x composé par N sous-porteuses à un seuil A est liée à
son niveau de PAPR telle que le définit la fonction de répartition complémentaire :

Pr
(
PAPR(x) > γ

)
= 1 − (1 − e−γ)N (3.29)

La figure 3.8 permet d’apprécier la probabilité d’apparition de forts niveaux de
PAPR d’un signal OFDM à temps discret et en bande de base sachant le nombre
de sous-porteuses constituantes. L’équation (3.29) théorique est confrontée aux ré-
sultats obtenus par simulation afin de confirmer sa bonne interprétation du phéno-
mène. Comme le laisse présager le résultat théorique, la probabilité de fors niveaux
de PAPR augmente rapidement avec le nombre de sous-porteuses utilisées.
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Fig. 3.8 – Fonction de répartition complémentaire du niveau de PAPR d’un signal
OFDM composé de N = 32, 64, 128, 256, 512, 1024 sous-porteuses, équation (3.29).
Comparaison avec les résultats obtenus par simulation.



3.3. STATISTIQUE DES SIGNAUX OFDM 41

3.3.3 Cas du PAPR des signaux OFDM sur-échantillonnés

La définition apportée par l’équation (3.29) est très largement considérée dans la
littérature pour un signal OFDM discret à temps de Nyquist. Cependant, pour des
signaux sur-échantillonnés, cette définition n’est plus valide et de nombreux travaux
offrent une approximation plus fidèle de l’évolution du PAPR [122, 131, 136, 137].
Considérons qu’après sur-échantillonnage du signal OFDM discret composé de N
échantillons xk par un taux J → ∞, il est obtenu le signal x(t) avec t ≈ k/J . Une
approximation très empirique du niveau de PAPR est obtenue d’après van Nee et
al. dans [129] par :

Pr
(
PAPR

(
x(t)

)
> γ

)
≈ 1 − (1 − e−γ)2.8N (3.30)

Une formulation plus formelle est également développée par Dinur et Gusmao
dans [42] qui proposent une borne maximale du PAPR comme :

Pr
(
PAPR

(
x(t)

)
> γ

)
≤ N

√
π

3
γe−γ (3.31)

Les différents travaux d’Ochiai et al. sur ce thème apportent aussi plusieurs
résultats au travers de nombreuses contributions [97, 98, 99]. Notamment dans [99]
qui propose la fonction de répartition complémentaire suivante :

Pr
(
PAPR

(
x(t)

)
> γ

)
=

{
(1 −

√
γe−γ

√
γ̄e−γ̄

)N
√

π
3
γ̄e−γ̄

γ > γ̄

0 γ ≤ γ̄
(3.32)

γ̄ est donné comme le taux de dépassement de x(t) pour γ̄ =
√

π [99]. Pour des
grandes valeurs de niveau de PAPR, les auteurs donnent une approximation de
l’équation (3.32) :

Pr
(
PAPR

(
x(t)

)
> γ

)
≈ 1 − e−

√
π
3
γNe−γ

(3.33)

La figure 3.9 montre la limitation de l’équation (3.29) pour modéliser la pro-
babilité d’apparition de forts niveaux de PAPR pour des signaux OFDM sur-
échantillonnés. Il est évident que le modèle utilisé à J = 1 sous-estime le PAPR des
signaux à temps continu. On remarque également que pour des valeurs de J > 4,
la probabilité de dépassement de PAPR ne présente plus d’évolution significative.
Nous utiliserons donc un sur-échantillonnage de J = 4 pour approximer des signaux
OFDM à temps continu.

La figure 3.10 offre quant à elle une comparaison des différentes approximations
vues précédemment aux équations (3.30), (3.31) et (3.32) pour des signaux OFDM
à 64 sous-porteuses. Ces modélisations sont confrontées aux résultats obtenus par
simulation considérant un facteur de sur-échantillonnage J = 4 afin de modéliser le
signal OFDM en temps continu x(t).
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Fig. 3.9 – Illustration de la sous-estimation de la fonction de répartition complémen-
taire théorique du niveau de PAPR donnée à l’équation (3.29) dans le cas de signaux
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la borne de Dinur (3.31) et par simulation pour signaux OFDM à temps continu,
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3.4 Techniques de limitation du PAPR à l’émetteur

3.4.1 Introduction

Les non-linéarités dues aux forts niveaux de PAPR sont la source d’importantes
dégradations de la performance d’une transmission OFDM. Nous avons montré, au
paragraphe précédent, que le PAPR d’un signal OFDM, qui s’avère être une variable
particulièrement utile pour caractériser sa dynamique, montre une fluctuation im-
portante de son enveloppe qui tend à s’accrôıtre avec l’augmentation du nombre
de sous-porteuses. L’apparition de pics d’amplitude conséquente est alors un pro-
blème au regard des caractéristiques non-linéaires des amplificateurs. En effet, leur
fonctionnement dans la zone de saturation fait apparâıtre à la fois des dégradations
dans la bande du signal diminuant alors la performance en TEB mais produit éga-
lement un bruit hors-bande non-négligeable qui nuit aux émissions radio-fréquence
voisines, comme l’illustre la 3.11. À la réception, l’amplification non-linéaire résulte
donc en la rotation et la dispersion des symboles de modulation, le diagramme en
constellation de la figure 3.12 révèle ces effets.
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Fig. 3.11 – Densité spectrales de puissance comparées avant et après amplification
non-linéaire mettant en évidence les produits d’intermodulation hors-bande. Le si-
gnal OFDM est modulé par une constellation 16-QAM, N = 64 porteuses, référence
à la figure 3.12. Simulation selon le modèle de Saleh, équation (3.4).

En admettant qu’il soit possible de s’accommoder du bruit hors-bande par fil-
trage, il en va autrement pour le bruit dans la bande du signal. Ce paragraphe
présente les techniques utilisées à l’émetteur qui, potentiellement, permettent au
signal OFDM de maintenir son niveau de PAPR au dessous du seuil de saturation
de l’amplificateur. Ces méthodes ont donc toute l’avantage commun de préserver
un rendement d’amplification acceptable.
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Fig. 3.12 – Distortion des symboles d’une constellation 16-QAM après amplification
non-linéaire. Simulation selon le modèle de Saleh, équation (3.4).

Si le clipping [88] est la méthode de réduction du PAPR la plus triviale, elle pro-
voque cependant des distorsions non négligeables sur le signal OFDM. Les autres
techniques citées (codage [75], selective mapping [10], partial transmit sequence [90],
manipulation de sous-porteuses [125]) sont exempts de ces défauts. En contrepar-
tie, réduisent le débit de la transmission ou nécessitent des procédés spécifiques en
réception qui requièrent, dans certains cas, la connaissance d’un paramètre d’opti-
misation utilisé à l’émission. Ces méthodes doivent donc être comparées, considérant
leur complexité et la perte de performance qu’elles engendrent sur la transmission
[59].

3.4.2 Limitation d’amplitude du signal OFDM

Le clipping est certainement la plus ancienne des techniques de réduction de
PAPR [56, 88, 101]. De plus, son approche est de plus particulièrement intuitive.
La contrainte n’est pas la minimisation directe du PAPR mais la diminution de
l’amplitude des pics du signal. En ce sens, leur écrêtement est la solution la plus
intuitive.

La dynamique du signal OFDM dans le domaine temporel est alors réduite selon
un seuil représentant le niveau maximum permissible pour son enveloppe. En notant
ce seuil A et φ(xk) la phase de l’échantillon k du signal x, le signal résultant est :

x̃k =
{

|xk|ejφ(xk) si |xk| ≤ A

Aejφ(xk) si |xk| > A
, 0 ≤ k < N (3.34)

La figure 3.13 illustre la fonction de transfert liée à l’équation (3.34).
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Fig. 3.13 – Fonction de transfert de la méthode par clipping pour un seuil d’écrê-
tement A = 1.

Si la méthode est simple, les distorsions subies par le signal entrâınent des dé-
gradations sur la performance du système ainsi qu’un bruit hors-bande parasite.
Un filtrage par sur-échantillonnage du signal OFDM en bande de base [98] per-
met néanmoins un filtrage réduisant le bruit hors-bande. Cependant, il augmente
le niveau dans la bande du signal en provoquant un effet de peak-regrowth qui re-
lève artificiellement le niveau de PAPR du signal [83, 84]. Une méthode à base de
répétition du clipping a été proposée pour compenser cet écueil [6]. Mais les dégrada-
tions successives subies par le signal engendrent des performances particulièrement
mauvaises.

Le clipping1 a donc l’avantage d’être simple à mettre en œuvre puisqu’il au-
torise une implantation directement numérique de son action sans surcharge de la
complexité de l’émetteur. Les inconvénients principaux sont cependant assez handi-
capants puisque les non-linéarités dégradent fortement la performance de la trans-
mission tandis que le peak-regrowth dû au filtrage du bruit hors-bande tend à relever
le niveau de PAPR du signal écrêté.

3.4.3 Codage

L’idée d’utiliser le codage de canal comme méthode de réduction du PAPR a
été initialement proposée par Jones et al. [75] et consiste à sélectionner les mots de
codes qui minimisent le niveau de PAPR. Considérant un ensemble de possible de
Q symboles OFDM en fréquence Xq, il existe alors dans cet ensemble des symboles
qui génèrent un signal en temps xq montrant un PAPR important. Réciproquement,

1Une étude détaillée des effets du clipping sur les signaux OFDM est dressée au chapitre 4.



46 CHAPITRE 3. INFLUENCE ET ANALYSE DU PAPR DES SIGNAUX OFDM

certains symboles montrent un PAPR faible ou modéré. L’idée est d’utiliser un code
de canal de type code bloc et de ne transmettre que les symboles OFDM ayant
un PAPR faible pour le mot de code constitué. De ce fait, la technique nécessite
l’estimation exhaustive de tous les niveaux de PAPR résultant des mots de codes
possibles.

Une approche consiste à utiliser des codes de Reed-Muller générant des séquences
de Golay comme stratégie de codage canal [34]. L’avantage de cette approche en
OFDM est qu’il a été démontré que les séquences de Golay produisent des signaux
dont le PAPR est limité à 3 dB [107] et qu’associé aux codes de Reed-Muller la bonne
performance de la transmission est assurée avec un décodage canal simple. Malgré
de nombreuses améliorations apportées à la méthode [26, 35, 104, 105, 114], sa
complexité et la nécessité d’utiliser un nombre relativement faible de sous-porteuses
afin de conserver un rendement de code acceptable font que son utilité pratique reste
limitée.

Dans [74], Jones et al. proposent de modifier le code par application d’une pon-
dération binaire sur tout ou partie du mot de code afin de réduire le PAPR du
symbole correspondant. La méthode est relativement simple pour une modulation
bipodale de type BPSK mais s’avère bien plus complexe pour des constellations
d’ordres supérieurs.

La diminution du PAPR par codage est une méthode particulièrement dévelop-
pée et qui utilise des solutions de codage canal classiques. Le principal inconvénient
est lié au rendement de la transmission qui chute considérablement et à la nécessité
de transmettre au récepteur une information utile au décodage. Enfin, le PAPR
espéré peut difficilement être inférieur à 3 dB.

3.4.4 Selected mapping

La technique selected mapping (SLM) proposée dans [10] génère différents mes-
sages candidats représentant la même information mais présentant différents ni-
veaux de PAPR. L’approche tire partie du fait que les signaux OFDM soient parti-
culièrement sensibles au changement de phase dans le domaine fréquentiel. La réduc-
tion du PAPR est obtenue en appliquant indépendamment sur chaque sous-porteuse
une modification de phase et en sélectionnant ensuite pour chaque combinaison le
symbole obtenu montrant le PAPR le plus faible.

D’après l’illustration de la technique apportée par la figure 3.14, le symbole
OFDM dans le domaine fréquentiel est parallélisé en Q voies. Sur chacune d’elles,
une information de phase est apportée à la trame telle que :

X̃q,n = Xq,nΦq,n, 0 ≤ n < N (3.35)

L’information de modification de phase est portée par :

Φq,n = {eφq,0 , eφq,1 , . . . eφq,N−1}, 0 ≤ n < N

Les signaux candidats sont alors triés et sélectionnés selon le critère :

x̃ = arg min
0≤q<Q

(
PAPR(x̃q)

)
(3.36)



3.4. TECHNIQUES DE LIMITATION DU PAPR À L’ÉMETTEUR 47
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Fig. 3.14 – Synoptique de l’émetteur SML.

En réception, l’opération inverse de l’équation (3.35) est effectuée, nécessitant
alors la transmission sans erreur d’une information complémentaire indiquant la
modification de phase. Cet inconvénient a néanmoins trouvé solution dans [14].
Pourtant, le niveau de PAPR atteignable dépend du nombre de séquences de phase
utilisées et donc autant d’opérations de TFDI, ce qui rend délicat la diminution
effective du PAPR.

3.4.5 Entrelacement

L’entrelacement est un principe bien connu en codage de canal et permet de
rendre indépendants les symboles binaires issus d’un même mot de code. Ce prin-
cipe, appelé adaptative symbole selection (ASS), est ici transposé sur les sous-
porteuses constituantes du signal OFDM ou sur les bits de codes eux-même
[44, 62, 72]. Le symbole original OFDM est alors parallélisé sur Q voies qui, pour
chacune d’elles, utilise un entrelaceur πq mélangeant l’ordre des sous-porteuses. Q

symboles entrelacés sont alors obtenus tels que X̃
πq

q . La figure 3.15 illustre la tech-
nique, s’apparentant fortement au SLM.
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Fig. 3.15 – Diagramme de la méthode par entrelacement des sous-porteuses.
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L’avantage principal de la technique est la simplicité du principe mais le niveau
de PAPR atteignable est dépendant du nombre d’entrelaceurs. Aussi, il est néces-
saire de transmettre une information sur l’entrelaceur candidat choisi et l’utilisation
de nombreuses opérations de TFDI.

3.4.6 Partial transmit sequence

Dans la méthode partial transmit sequence (PTS) [90], l’idée est de dimi-
nuer le PAPR en divisant les N sous-porteuses en Q = N/D groupes de taille
réduite D. Les Q séquences obtenues Xq sont constituées telle sorte à ce que
X = {X0, X1, . . . ,XQ−1}. La taille réduite de chaque séquence laisse entrevoir
la possibilité d’un niveau de PAPR relativement faible. La phase des sous-porteuses
de chaque groupe Q est ensuite modifié par un facteur ejφq où φq ∈ [0 2π]. L’informa-
tion de phase est alors constituée comme Φ = {eφ0 , eφ1 , . . . , eφQ−1}. Une opération
de TFDI de N points est effectuée sur chaque séquence Xqe

φq donnant respective-
ment un signal x̃q. La composition du signal dans le domaine temporel est obtenu
par :

x̃ =
Q−1∑
q=0

F−1
N {Xq}ejφq (3.37)
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Fig. 3.16 – Synoptique de l’émetteur PTS.

Le synoptique de la méthode est présenté en figure 3.16. La recherche de l’in-
formation de phase φ est effectuée sous la contrainte du niveau de PAPR de x̃. En
général, la sélection des facteurs de phase est limitée à un nombre fini d’éléments
afin de restreindre la complexité de la méthode. Une condition d’arrêt simple, et
qui présente l’avantage d’assurer un niveau de PAPR défini, a été alors proposée
dans [71]. D’autres méthodes ont également été étudiées afin réduire le nombre
d’itérations [29, 58].

La réduction efficace du PAPR est directement lié à la taille des groupes de
sous-porteuses lors de la division de la trame et aux facteurs de phase possibles.
La gestion de ces deux paramètres augmente d’autant plus le nombre d’itérations
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faisant converger le PAPR vers de faibles niveaux. Aussi, l’inversion de la méthode
nécessite la transmission de l’information au récepteur.

3.4.7 Manipulation de sous-porteuses

Les méthodes tone reservation (TR) et tone injection (TI) sont basées la mo-
dification des sous-porteuses. Elles ont été proposées d’après le travail de thèse de
Tellado [125] et ont fait l’objet de multiples améliorations et optimisations. Le princi-
pal intérêt de ces techniques est la conservation des performances de la transmission
en ce qui concerne le taux d’erreur binaire sans sacrifier l’efficacité spectrale.

3.4.7.1 Tone reservation

L’objectif de cette technique est de déterminer une séquence dans le domaine
temporel qui, par sommation avec le signal OFDM original, limitera le PAPR total.

Considérons les N sous-porteuses fréquentielles en supposant que dans celles-
ci un nombre de Q soient réservées par un jeu d’indices qR = {qR

0 , qR
1 , . . . , qR

Q−1}
avec qR

Q−1 ≤ N . Ces dernières forment un ensemble de symboles C en fréquence.
En choisissant judicieusement l’amplitude et la phase ces sous-porteuses, on peut
espérer minimiser le PAPR par [125] :

x̃ = TFDIN{X + C}
= x + c (3.38)

TFDI

c

X x̃

x

Fig. 3.17 – Technique TR par sommation d’un signal de correction.

En réception, après démodulation du signal par TFD, il suffit de supprimer les
sous-porteuses aux positions indicées par qR pour recouvrer le symbole émis.

Si cette méthode est conceptuellement simple, elle nécessite la recherche opti-
male des sous-porteuses C minimisant le PAPR. Divers algorithmes sous-optimaux
de complexité réduite ont cependant été proposés, notamment dans [41, 57, 79].
Les principaux avantages de la technique TR sont qu’elle ne nuit pas à l’efficacité
spectrale de l’OFDM tout en préservant la performance en quant au TEB de la
transmission. Enfin, son dernier point fort est qu’il n’est pas nécessite de trans-
mettre une information d’inversion au récepteur. En contrepartie, la réservation de
sous-porteuses entrâıne inévitablement une perte de débit.
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3.4.7.2 Tone injection

À la différence de la technique tone reservation, la méthode par tone injection
(TI) ne consiste pas à agir directement sur l’enveloppe du signal par modification
des sous-porteuses. Ici, c’est la topologie même de la constellation modulant les sous-
porteuses qui est manipulée. La constellation ainsi modifiée est qualifiée d’étendue.

Soient S = {S0, S1, . . . , S2M−1} les points d’une constellation complexe. A
chaque symbole Sm, m ∈ {0, . . . , 2M − 1} est associée une zone de décision qui
est dépendante de la distance q entre chacun d’eux. En choisissant d’étendre la
constellation à un nouveau symbole ayant une distance Q > q de son symbole d’ori-
gine, il est démontré dans [125] que la probabilité d’erreur associée à la constellation
étendue ainsi constituée reste inchangée. La décision sur le symbole est alors établie
en connaissance de la distance Q choisie.

La figure 3.18 montre différentes modifications possibles d’une point d’une
constellation 16-QAM respectant la condition de distance imposée par Q > q.
Pour une minimisation optimale du PAPR, tous les points respectant la distance
Q doivent être envisagés ce qui mène à une complexité importante. Un algorithme
simplifié a cependant été présenté dans [125]. Enfin, la recherche des nouveaux
symboles peut considérablement modifier l’énergie de la modulation, ce qui altère
également l’énergie moyenne allouée à chaque bit. Les symboles candidats doivent
donc être choisis en tenant compte de cet inconvénient. L’avantage certain est que
le TEB de la transmission est préservé sans réduction du débit binaire.

q

Q

q

R

I

Fig. 3.18 – Illustration de la méthode TI par constellation étendue : exemple sur
une 16-QAM et quatre projections candidates pour un symbole de la constellation.

3.4.8 Active constellation extension

La technique active constellation extension (ACE) proposée par [80] est une
méthode similaire à la TI citée au paragraphe précédent. En effet, les points externes
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de la constellation sont étendus dynamiquement afin de réduire le niveau de PAPR.
Comme le montre la figure 3.19, cette méthode est adaptée pour des modulations
de type carrées de par leur topologie.

I

R

Fig. 3.19 – Réduction du PAPR par méthode ACE : exemple sur le diagramme en
constellation d’une modulation 16-QAM.

La recherche sous-optimale de la constellation étendue est proposée dans [80]
et une méthode combinée à l’approche par tone injection est également proposée
comme extension de la méthode dans [79].

Si la méthode ACE préserve le TEB de la transmission et ne nécessite pas le
passage d’une information au récepteur, la complexité de la recherche de la constel-
lation étendue optimale est sans aucun doute l’inconvénient le plus fort. Aussi,
la technique est uniquement applicable pour des constellations PSK et QAM. En
outre, l’énergie moyenne allouée pour un bit est modifiée à l’instar de l’approche
TI.

3.5 Conclusion

Ce chapitre pose le problème des forts niveaux de PAPR auxquels est susceptible
l’enveloppe des signaux OFDM. Hormis le surcrôıt de complexité que le phénomène
engendre à l’émetteur, la principale difficulté réside en l’impossibilité d’une am-
plification du signal à haut rendement, due à la caractéristique des amplificateurs
de puissance utilisés en télécommunication. Le paragraphe 3.2 s’attache à rappeler
leurs principales modélisations.

L’analyse de la statistique des signaux OFDM prouve que leur niveau de PAPR
est un phénomène qui peut être expliqué formellement et qu’il dépend essentiel-
lement du nombre de sous-porteuses. L’évolution du PAPR est ainsi étudiée au
paragraphe 3.3 et démontre la forte probabilité d’apparition de pics d’amplitude
élevée sur l’enveloppe des signaux OFDM.

Finalement, le paragraphe 3.4 rappelle les principales techniques proposées dans
la littérature qui, par manipulations sur le signal OFDM, permettent d’en réduire
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le PAPR à l’émission. La plupart de ces approches sont basées sur des principes ité-
ratifs qui opèrent sous contraintes faisant également office de condition d’arrêt. La
majorité d’entre elles, hormis le clipping et les approches de manipulation des sous-
porteuses TR et TI, nécessitent la transmission parfaite d’une information vers le
récepteur qui permet de retrouver le signal original. En ce sens, elles sont strictement
dépendantes de la capacité du récepteur à inverser les opérations de l’émetteur. Les
techniques par manipulation des sous-porteuses ont quant à elles pour avantage de
préserver l’efficacité de la transmission sans partage d’une information commune à
l’émetteur et au récepteur. Cependant, l’approche TI réduit l’efficacité spectrale de
l’OFDM en réservant des sous-porteuses tandis que la méthode TR modifie l’éner-
gie allouée aux signaux de la modulation numérique. Enfin, toutes ces méthodes
tendent à augmenter considérablement la complexité de l’émetteur et nécessitent
des dispositifs adaptés à la réception.

Le clipping est exempt de toutes ces considérations. En effet, la technique de-
meure très peu complexe et permet d’atteindre de faibles niveaux de PAPR. En
outre, elle est rétro-compatible puisque son implantation peut-être gérée numéri-
quement à l’émetteur. En contrepartie, la non-linéarité de la fonction de clipping
entrâıne de fortes dégradations de la performance de la transmission.

Le chapitre suivant propose d’analyser les effets du clipping et les moyens de
compensation envisageables du côté récepteur.
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4.4 Récepteurs itératifs pour les transmissions OFDM avec clipping . 73
4.4.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 73
4.4.2 Reconstruction de signal par technique DAR . . . . . . . . . . . . . 74
4.4.3 Estimation et annulation directe du bruit de clipping . . . . . . . . . 78
4.4.4 Récepteur itératif à inférence bayésienne SEM-DA . . . . . . . . . . 80
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4.1 Introduction

La réduction du niveau de PAPR des signaux OFDM à l’émission est une tech-
nique très largement reconnue. Le paragraphe 3.4 en rappelle les principales mé-
thodes. Le défaut majeur et inhérent à toutes ces techniques et qu’elles nécessitent
une surcharge, plus ou moins prononcée, d’opérations à l’émetteur ou au récepteur,
voire des deux. De plus, la plupart de ces techniques nécessitent la transmission
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parfaite et continue d’une information permettant d’inverser les manipulations ef-
fectuées à l’émission.

Dans le suite de ce manuscrit, nous portons uniquement attention à la méthode
du clipping, présentée au paragraphe 3.4.2. Approche simple à mettre en œuvre,
elle utilise une prédistorsion stricte du signal d’émission dont le seuil d’écrêtement
est déterminé avant la limite de saturation de l’amplificateur de puissance. L’avan-
tage du clipping réside en la possibilité d’une implantation peu coûteuse, puisqu’elle
peut être réalisée complètement numériquement sans surcrôıt de complexité. Mal-
heureusement, limiter délibérément l’amplitude d’un signal mène à des dégradations
néfastes pour la qualité de la communication et le clipping montre alors un com-
portement très similaire à un amplificateur opérant dans sa zone de saturation.
Néanmoins, la différence majeure entre l’approche par clipping et une amplification
non-linaire assumée des signaux est qu’elle permet d’assurer à l’amplificateur de
puissance de conserver un rendement acceptable car il est de fait toujours utilisé
dans sa zone linéaire.

La contrepartie de cette simplicité coté émetteur se traduit inévitablement par
un système adapté et complexe en réception. En effet, et contrairement aux autres
approches citées au paragraphe 3.4, le comportement non-linéaire de la fonction
de clipping n’autorise pas le récepteur à inverser directement ce traitement par
la connaissance d’une information partagée avec l’émetteur. Le clipping requiert
donc une approche particulière en réception orientée vers la compensation des effets
accompagnant les non-linéarités subies par le signal à l’émission.

Dans ce chapitre, nous rappellerons en premier lieu les propriétés des signaux
OFDM soumis au clipping ainsi que leur modélisation par le théorème de Buss-
gang. Leur statistique ainsi que leur sensibilité au PAPR seront étudiées aux pa-
ragraphes 4.2.3 et 4.2.5. L’influence du sur-échantillonnage des signaux, en vue de
filtrer le bruit hors-bande, sera également montrée au paragraphe 4.2.4 et analysée
par l’étude de la fonction de répartition complémentaire du niveau de PAPR. En-
fin, nous proposerons d’établir la performance théorique des systèmes OFDM avec
clipping en ce qui concerne le taux d’erreur de la transmission mais également la
capacité de canal, aux paragraphes 4.3.2 et 4.3.3.

Le paragraphe 4.4 introduira quant à lui le concept de correction de clipping
au récepteur. Nous proposerons donc un état de l’art des techniques les plus re-
présentatives de la littérature. Nous présenterons pour chaque méthode les détails
de l’algorithme en s’attachant à respecter un même formalisme et établirons leur
complexité ainsi qu’une discussion sur leurs avantages et inconvénients respectifs.

4.2 Caractérisation des distorsions non-linéaires liées
au clipping

Le clipping est un procédé non-linéaire sans-mémoire dont le comportement est
fortement lié aux amplificateurs de puissance. Malgré le comportement très rude
de la fonction de clipping, établie à l’équation (3.34), la caractérisation des non-
linéarités induites peut cependant être abordée d’une manière analytiquement ri-
goureuse. Le fait que les composantes en phase et en quadrature d’un signal OFDM
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soient distribuées selon l’hypothèse d’une loi de normale aide grandement à la mo-
délisation des transmissions OFDM soumises au clipping.

4.2.1 Théorème de Bussgang

Théorème - Soit g(.) une fonction non-linéaire sans-mémoire provoquant une
distorsion sur l’amplitude d’un signal d’entrée réel x(t) dont les échantillons suc-
cessifs sont distribués selon une loi normale. La sortie de ce système est telle que :

x̃(t) = g
(
x(t)

)
(4.1)

Le théorème de Bussgang [18], [103] §11.3, montre que l’inter-corrélation des signaux
d’entrée et de sortie est liée par :

Rxx̃(τ) = E
{
x(t)x̃(t + τ)

}
= αRxx(τ) (4.2)

Un corollaire tend alors à modéliser linéairement la fonction g(.), telle que de
l’équation (4.2) il vienne :

x̃(t) = αx(t) + d(t) (4.3)

Dans l’équation (4.3), α est défini comme une constante et, quelque soit τ , on a :

α =
Rxx̃(τ)
Rxx(τ)

(4.4)

4.2.2 Extension du théorème de Bussgang

Considérons à présent que le signal d’entrée, jusqu’ici supposé comme quel-
conque mais distribué selon une loi normale lors de l’énonciation du théorème de
Bussgang, comme un signal OFDM. Suivant cette hypothèse, Dardari et al. pro-
posent dans [33] une étude très détaillée des effets d’une fonction non-linéaire sur
ce type de signal et prouvent que la décomposition donnée par le corollaire de
l’équation (4.3) est valide et que le bruit de distortion d(t) est décorrélé de x(t). Ils
montrent également que le coefficient d’atténuation α est en fait complexe lorsque
le signal OFDM utilise un signal de mise en forme à bande limitée mais reste indé-
pendant du temps au récepteur, en conséquence de la non-stationnarité du signal
en entrée de la non-linéarité.

Dans le cas du clipping de l’enveloppe d’un signal OFDM avant sa mise en forme,
il est possible de recourir à une extension du théorème de Bussgang [33] proposée
par Dardari et al. dans le cas particulier de signaux OFDM dont la mise en forme
est rectangulaire. Il est de fait établi que la non-linéarité affecte le signal en bande
de base.
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Théorème - Extension du théorème de Bussgang aux signaux OFDM avec
clipping.

Soit un signal OFDM en bande de base, dont les échantillons sont distribués selon
une loi normale complexe, à l’entrée d’un dispositif de distorsion d’amplitude non-
linéaire et sans-mémoire g(.). Sous l’hypothèse d’un niveau d’amplitude maximum
A pour le signal de sortie, la fonction de clipping est alors :

x̃k = g(xk) =
{

|xk|ejφ(xk) si |xk| ≤ A

Aejφ(xk) si |xk| > A
, 0 ≤ k < N (4.5)

En référence à l’équation (4.1), il est possible de d’écrire que :

x̃k = αxk + dk, 0 ≤ k < N (4.6)

D’après [33], le coefficient d’atténuation α est, dans ce cas de figure, réel et son
expression, identique au cas d’une fonction non-linéaire disposant d’un signal sta-
tionnaire à son entrée [113], s’écrit en connaissance du niveau maximum A du signal
de sortie comme [33, 98, 113] :

α = 1 − e−γ +
1
2
√

πγQ(
√

γ) (4.7)

À l’équation (4.7), le rapport γ est défini identiquement à (3.26) comme le taux de
dépassement au seuil A :

γ =
A2

2σ2
x

(4.8)

Le niveau de clipping est alors ajusté en fonction du seuil en amplitude A et de la
puissance du signal. Considérant l’équation (4.8), il est donné comme :

TC = 10 log10(
A2

2σ2
x

) dB (4.9)

4.2.3 Statistique des signaux OFDM avec clipping

D’après l’extension du théorème de Bussgang évoquée précédemment, l’influence
du clipping sur les signaux OFDM en bande de base est donc réduite à un affai-
blissement homogène α sur l’ensemble des échantillons du signal et à l’ajout d’un
bruit de distorsion. L’évolution de l’affaiblissement par rapport au taux de clipping,
définie par l’équation (4.7), est montrée à la figure 4.1. On remarque alors qu’il dé-
crôıt très rapidement à mesure que le rapport de dépassement augmente et devient
négligeable au-delà d’un taux de clipping de 3 dB.

L’équation (4.6) fait également apparâıtre un bruit de distortion qui affecte
le signal OFDM. D’après [33], il est aisé de montrer que le bruit de clipping est
décorrélé du signal d’entrée comme :

Rxd(τ) = E
{
x∗

kdk+τ

}
= E

{
x∗

k(x̃k+τ − αxk+τ )
}

= Rxx̃(τ) − αRxx(τ) (4.10)
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Définition - La décorrélation du bruit de clipping et du signal d’entrée est
donc démontrée en remplaçant l’équation (4.4) dans l’équation (4.10) :

Rxd(τ) = 0, τ 6= 0 (4.11)

D’après le théorème de Bussgang énoncé à l’équation (4.2), Dardari et al. [33]
ainsi que Ochiai et Imai [98] garantissent, en utilisant l’équation (4.6) et le caractère
sans-mémoire du clipping, que :

E{d} = E{x̃} − αE{x}
= 0 (4.12)
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Fig. 4.1 – Évolution du coefficient d’atténuation α en fonction du taux d’écrêtement
γ, équation (4.7)

Les résultats des équations (4.11) et (4.12) permettent donc d’affirmer que le
bruit de clipping est décorrélé du signal d’entrée et qu’il est de moyenne nulle. Bien
que sa distribution exacte soit difficilement explicable en l’état, il est généralement
admis qu’elle n’est pas gaussienne [98] et si les échantillons successifs du bruit de
clipping sont distribués selon l’hypothèse d’une même loi de probabilité, ils sont
aussi considérés comme des variables aléatoires réciproquement indépendantes. En
effet, le caractère instantané du clipping impliqu qu’en sortie de la fonction non-
linéaire Rx̃x̃(τ) = 0 pour τ 6= 0. Il vient alors par définition, en considérant encore
une fois le théorème de Bussgang que :

Rdd(τ) = 0, τ 6= 0 (4.13)
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Il est également possible de caractériser formellement la puissance de ce bruit.
Considérant que les échantillons d’un signal OFDM sont distribués selon une loi
normale complexe dont la puissance est donnée par l’équation (3.14), en sortie du
clipping, la puissance est réduite de telle sorte que [98, 113] :

2σ2
x̃ =

1
N

(1 − e−γ)Es (4.14)

La puissance du bruit de clipping complexe peut alors être obtenue analytiquement
en utilisant le développement suivant :

2σ2
d = E{|d|2}

= E{|x̃|2} − α2E{|x|2} (4.15)

En remplaçant l’équation (4.14) dans le résultat apporté par (4.15), on obtient :

2σ2
d = 2σ2

x̃ − α2

N
Es

=
1
N

(1 − e−γ − α2)Es (4.16)
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Fig. 4.2 – Évolution de la puissance du signal en sortie de clipping et de la puissance
du bruit de clipping en fonction de TC pour un signal OFDM modulé par une
constellation 16-QAM, équations (4.14) et (4.16).

La figure 4.2 montre l’évolution des paramètres 2σ2
x̃ et 2σ2

d en fonction du taux de
clipping TC et pour une modulation numérique de type 16-QAM. Pour un rapport
TC supérieur à 3 dB, la puissance bruit de distorsion se voit fortement réduite.
Ainsi, la compensation du clipping peut être envisagée en insérant simplement un
coefficient 1/α à l’équation (4.6) afin de remettre à l’échelle les échantillons du signal
écrêté sans sur-amplification du bruit additif de clipping.
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4.2.4 Effets du clipping sur le spectre des signaux OFDM

Comme évoqué au paragraphe 3.4.2 et en introduction de ce chapitre, le clip-
ping entrâıne des distorsions qui mènent des effets proches d’une amplification non-
linéaire du signal OFDM. En ce sens, la transmission est alors semblablement dé-
gradée par l’apparition de bruits hors et dans la bande. La figure 4.3 illustre le
phénomène d’étalement spectral dû au clipping des signaux OFDM. On remarque
ici aussi que pour un taux de clipping supérieur à 3 dB, l’élévation du signal hors
de la bande reste néanmoins modérée.
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Fig. 4.3 – Élévation du niveau de bruit hors-bande généré par le clipping pour un
systèmes OFDM à N = 64 sous-porteuses et modulation 16-QAM pour différentes
valeurs de taux de clipping TC = 0, 1, 2, 3 dB.

Afin de réduire le bruit hors-bande provoqué par la technique du clipping, un
filtrage lui est associé [43, 83, 101]. Il est en fait obtenu numériquement au moyen
d’un sur-échantillonnage du signal OFDM en bande de base suivi de manipulations
dans le domaine fréquentiel. Dans [100], les auteurs montrent qu’un filtrage efficace
peut être obtenu en suffixant simplement un train de N(J −1) porteuses nulles aux
porteuses d’information comme :

XJ = {X0 X1 . . . XN−1 0 0 . . . 0︸ ︷︷ ︸
J(N−1)

} (4.17)

Le signal OFDM sur-échantillonné est alors classiquement obtenu par l’utilisation
d’une TFDI sur JN échantillons et après clipping, il vient de l’équation (4.6) :

x̃J
k = αxJ

k + dJ
k , 0 ≤ k < JN (4.18)
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De par la propriété de linéarité des opérations de transformée de Fourier directe et
inverse, il est possible d’écrire de que :

X̃
J

= FJN{x̃J} (4.19)

Ainsi :
X̃J

n = αXJ
n + DJ

n , 0 ≤ n < JN (4.20)

Le filtrage est alors effectué directement dans le domaine fréquentiel en ne retenant
que les N premières sous-porteuses portées par X̃

J
, soit :

X̃
J

= {X̃J
0 X̃J

1 . . . X̃J
N−1︸ ︷︷ ︸

X̃

X̃J
N X̃J

N+1 . . . X̃J
JN−1︸ ︷︷ ︸

Bruit hors−bande

} (4.21)

On note alors l’opération de clipping suivie d’un filtrage :

X̃ = CF J
TC(X) (4.22)

L’illustration de la méthode par un schéma bloc est donnée à la figure 4.4.
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Fig. 4.4 – Synoptique de la méthode clipping et filtrage par sur-échantillonnage
d’un facteur J [100].

En utilisant la propriété de linéarité de la transformée de Fourier, le théorème de
Bussgang conserve la même forme dans le domaine fréquentiel et dans le domaine
temporel, comme le montre l’équation (4.20). La dispersion des symboles après clip-
ping est donc observable sur un diagramme en constellation, comme présenté à la
figure 4.5, ici pour l’exemple à un taux de clipping TC = 1 dB. Contrairement au
diagramme présenté à la figure 3.12 pour une distorsion provoquée par un amplifi-
cateur TWTA, le clipping n’induit pas de changement de la phase des symboles de
modulation, qui se traduit par une rotation de la constellation. La nature du coef-
ficient d’atténuation α étant réelle, son action se limite donc à une mise à l’échelle
des symboles constituant la constellation. En outre, la dispersion des symboles due
au bruit additif est aisément remarquable et son influence sur la performance est
analysée au paragraphe 4.3.
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Fig. 4.5 – Diagramme en constellation de la dispersion des symboles d’une trans-
mission OFDM modulée par une 16-QAM due au clipping, TC = 1dB.

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11
10

−4

10
−3

10
−2

10
−1

10
0

TS (dB)

P
r(

P
A

P
R

 >
 γ)

 

 
TC→∞
TC=0,1,2,3 dB
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OFDM à temps de Nyquist soumis au clipping avec N = 64 sous-porteuses modulées
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Comparaison avec la théorie pour TC → ∞, équation (3.29).
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4.2.5 PAPR des signaux OFDM soumis au clipping

Le signal OFDM avec clipping et filtrage dans le domaine temporel est composé
par TDFI sur les N premières sous-porteuses d’information portées par le résultat du
sur-échantillonnage donné par l’équation (4.21), soit x̃ = F−1

N {X̃}. Nous montrons
dans ce paragraphe l’influence de différents paramètres sur la diminution effective
du PAPR des signaux OFDM par le clipping. Nous étudions donc la probabilité de
dépassement Pr

(
PAPR(x̃) > γ

)
à différents niveaux de seuil TS = 10 log10(γ) dB

à taux de clipping fixe TC.
Précisons en préambule que pour un taux d’échantillonnage à temps de Nyquist,

soit J = 1 donc sans sur-échantillonnage ni filtrage, le bruit hors-bande retombe
directement dans la bande du signal d’intérêt, s’ajoutant à la dégradation déjà
présente par le bruit additif de clipping et diminue d’autant plus la performance de la
transmission. Néanmoins, le PAPR du signal est alors strictement limité au taux de
clipping souhaité, de telle sorte à ce que la probabilité Pr(PAPR(x̃) > γ) = 0 pour
tout TS = TC. L’illustration de ce cas particulier est donnée à la page précédente
par la figure 4.6.
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Fig. 4.7 – Influence du filtrage de bruit de clipping hors-bande sur la fonction de ré-
partition complémentaire du niveau de PAPR de signaux OFDM à temps de Nyquist
soumis au clipping avec N = 64 sous-porteuses modulés par une constellation 16-
QAM pour un taux de clipping TC = 1 dB et différents taux de sur-échantillonnage
J = 2, 4, 16. Comparaison avec la théorie pour TC → ∞, équation (3.29).

Analysons à présent le cas d’un sur-échantillonnage du signal en vue de filtrer
le bruit hors-bande. L’influence de ce paramètre est montrée à la figure 4.7. Re-
marquons cependant qu’après filtrage par l’équation (4.21), le signal résultant est
toujours échantillonné à temps de Nyquist. Ici le peak-regrowth, c’est-à-dire le ré-
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haussement des pics de l’amplitude du signal, est particulièrement significatif. Il
existe en effet une différence d’au moins 3 dB par rapport au cas sans filtrage vu
précédemment. Le phénomène de peak-regrowth est en fait directement lié au fil-
trage du bruit hors-bande [83, 84] et représente le principal défaut de la méthode
par clipping et filtrage. En effet, l’analyse du PAPR montre que le peak-regrowth ne
permet par de disposer d’un écrêtement franc au seuil TC, soit le cas envisagé par la
limite en trait discontinu sur la firgure 4.7. Néanmoins, il a tendance à s’amoindrir
lorsque le taux de sur-échantillonnage augmente. Au delà de J > 4, la différence
est très peu significative entre les différents sur-échantillonnages. Dans ce cas, la
simulation montre que 99.9 % des signaux OFDM avec clipping affichent un PAPR
de moins de 4.5 dB et 70% de 3 dB pour un niveau d’écrêtement souhaité à TC = 1
dB.
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Fig. 4.8 – Influence du filtrage de bruit de clipping hors-bande sur la fonction
de répartition complémentaire du niveau de PAPR de signaux OFDM soumis au
clipping avec N = 64 sous-porteuses modulés par une constellation 16-QAM pour
différents taux de clipping TC = 0, 1, 2, 3 dB et taux d’échantillonnage J = 4.
Comparaison avec la théorie pour TC → ∞, équation (3.29).

La figure 4.8 montre le phénomène de peak-regrowth pour différents taux de
clipping, considérant le taux de sur-échantillonnage J = 4. On note que l’écart avec
le cas J = 1 tend à augmenter avec TS mais est relativement plus faible à mesure
que le taux de clipping TC augmente. Il est néanmoins intéressant de considérer que
la technique de clipping suivit d’un filtrage du bruit hors-bande permet de réduire
efficacement le PAPR d’un signal OFDM sans pouvoir, cependant, se conformer
strictement au taux de clipping souhaité.

La figure 4.9 montre les mêmes effets mais pour un signal OFDM à temps
continu. En ce sens, un sur-échantillonnage est effectué après le filtrage. Comme
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montré précédemment au paragraphe 3.3.3, le PAPR des signaux à temps continu
diffère quelque peu de ceux à temps discret. Ici, nous montrons que cette diffé-
rence est très peu significative après clipping. La contribution au réhaussement du
PAPR est donc due essentiellement au peak-regrowth et des systèmes modélisés à
temps discret peuvent tout à fait convenir pour juger des effets du clipping sur la
probabilité d’apparition des hauts niveaux de PAPR.
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Fig. 4.9 – Fonction de répartition complémentaire du niveau de PAPR de signaux
OFDM à temps continu soumis au clipping, avec filtrage du bruit hors-bande, com-
posés de N = 64 sous-porteuses modulées par une constellation 16-QAM pour
différents taux de clipping TC = 0, 1, 2, 3 dB. Comparaison avec la théorie pour
TC → ∞ par l’approximation d’Ochiai et al., équation (3.32).

4.3 Influence du bruit de clipping sur la performance

4.3.1 Hypothèse de gaussiannité du bruit de clipping

Dans ce paragraphe, nous souhaitons analyser les dégradations provoquées par
le clipping sur la performance d’un système OFDM. Intéressons-nous d’abord au
signal soumis au clipping à l’entrée du récepteur après sa propagation via un canal
de communication. D’après l’équation (2.23) et en remplaçant par l’équation (4.6) :

yk = (x̃ ~ h)k + wk, 0 ≤ k < N, 0 ≤ l < L (4.23)

Et en utilisant les résultats des équations (2.25) et (4.22), il vient alors en sortie de
la démodulation OFDM par TFD que :

Yn = X̃nHn + Wn, 0 ≤ n < N (4.24)
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En faisant l’hypothèse d’une transmission sur un canal à BABG pur, afin de conser-
ver un caractère généraliste au cas étudié, il nous est permis d’écrire :

Yn = X̃n + Wn

= αXn + Dn + Wn, 0 ≤ n < N (4.25)

L’analyse du rapport signal à bruit pour le cas particulier de l’équation (4.25)
peut alors être menée facilement. Dans le domaine fréquentiel, le bruit additif blanc
gaussien est :

Wn =
N−1∑
k=0

wke
−2jπ kn

N , 0 ≤ n < N (4.26)

Sachant que w est un BABG complexe i.i.d. de puissance 2σ2
w, comme montré en

2.4.3, et d’après le théorème central limite, les coefficients Wn de sa représentation
dans le domaine fréquentiel issue de l’équation (4.26) sont également distribués selon
une loi normale complexe dont la variance, considérant le théorème de Parseval et
l’équation (2.11), est définie par N0 au paragraphe 2.7 comme N0 = 2Nσ2

w.
Le bruit de clipping est, quant à lui, représenté de la même manière par :

Dn =
N−1∑
k=0

dke
−2jπ kn

N , 0 ≤ n < N (4.27)

La détermination de la distribution du bruit de clipping dans le domaine tempo-
rel à l’équation (4.6) est analytiquement compliquée. Dans le domaine fréquentiel
cependant, exprimé à l’équation (4.27), il est très courant de le considérer comme
gaussien. Mais la littérature ne fournit que peu de justification formelle. Si cette
approximation de gaussiannité peut être acceptable, elle n’en reste non moins jus-
tifiable empiriquement en utilisant les propriétés définies au paragraphe 4.2.3 ainsi
que le théorème de Bussgang. En effet, la décorrélation du bruit de clipping est
démontrée aux équations (4.11) et (4.13) par application de l’extension du théo-
rème de Bussgang et il peut raisonnablement être considéré qu’il est identiquement
distribué pour chaque échantillon. Enfin, il est défini par l’équation (4.16) que la
puissance de ce bruit est fonction du taux de clipping appliqué. Les conditions sont
alors réunies pour valider l’application du théorème central limite. Ceci nous au-
torise à approximer le bruit de clipping dans le domaine fréquentiel comme une
variable aléatoire distribuée selon une loi normale complexe dont la puissance est
2σ2

D = 2Nσ2
d.

En conséquence, un rapport signal à bruit RSBd incluant le bruit induit par
la distorsion en amplitude due au clipping pour chaque sous-porteuse en réception,
comme montré à l’équation (4.25), est défini comme :

RSBd =
α2Es

N0 + 2σ2
D

(4.28)

4.3.2 Performance quant au taux d’erreur

En utilisant le résultat de l’équation (4.28) et le fait que le bruit de clipping soit
supposé gaussien en fréquence, il est théoriquement possible d’établir la performance
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des systèmes OFDM utilisant le clipping en exploitant les résultats du paragraphe
2.7. En remplaçant l’équation (4.16) dans (4.28), le rapport signal à bruit de la
transmission est alors dépendant du taux de clipping. En supposant un système
OFDM utilisant une modulation numérique 16-QAM, il vient de l’équation B.25
que le taux d’erreur symbole est :

TES =
3
2
Q(

√
α2Es

10(N0 + 2σ2
D)

) (4.29)
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Fig. 4.10 – Performance d’un système OFDM à N = 64 sous-porteuses modulées
par une constellation 16-QAM sur canal BABG avec clipping pour un taux variable
TC = 0, 1, 2, 3, 5, 10 dB. Taux d’erreur symbole, équation (4.29).

La figure 4.10 montre le taux d’erreur symbole théorique d’un système OFDM
utilisant une modulation 16-QAM avec clipping. La principale caractéristique de la
performance d’un tel système est l’apparition d’un error-floor, soit un taux d’erreur
qui reste constant quelque soit le rapport signal à bruit Es/N0. En effet, l’équation
(4.16) montre que la puissance du bruit de clipping dépend uniquement du taux de
clipping et qu’elle décrôıt à mesure que ce dernier augmente. Le bruit de clipping
reste donc constant quelque soit le rapport signal à bruit de la transmission. En
conséquence, le niveau de l’error-floor diminue à mesure que le taux de clipping
augmente. En outre, lorsque le taux de clipping tend vers TC → ∞, la performance
se rapproche du cas linéaire sans clipping. Sur la figure 4.10, le cas illustré pour
TC = 10 dB.
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D’après les équations (2.49) et (4.29), la performance théorique de ce même
système quant au taux d’erreur binaire est établie par :

TEB =
3
8
Q(

√
α24Eb

10(N0 + 2σ2
D)

) (4.30)
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Fig. 4.11 – Performance d’un système OFDM avec clipping modulé par une constel-
lation 16-QAM avec étiquetage par code de Gray sur canal BABG. Comparaison des
taux d’erreur binaire obtenus théoriquement par l’équation (4.30) et par simulation.

La performance de l’équation (4.30) est considérée uniquement pour un étique-
tage par code de Gray des symboles du diagramme en constellation, voir l’annexe
B.4. La figure 4.11 illustre les effets du clipping sur le taux d’erreur binaire de la
transmission. Le phénomène d’error-floor vu précédemment pour l’analyse quant
au taux d’erreur symbole est bien entendu présent pour les raisons évoquées précé-
demment. Nous comparons ici les résultats théoriques à la simulation dans deux cas
distincts. En effet, les résultats avec pré-calcul de la puissance du bruit de clipping
sont considérés en connaissance du seuil l’écrêtement appliqué à l’émission. Il est
donc possible de déterminer le surcrôıt de quantité de bruit dans la bande du si-
gnal et d’en user lors de l’estimation des données à la réception. Ce cas montre que
les résultats de simulation sont très proches du cas théorique, spécialement à des
niveaux de rapport signal à bruit modérés. Le scénario d’un récepteur n’ayant au-
cune connaissance sur le clipping à l’émission est également montré. Dans ce cas, la
détection ne tient compte que de la connaissance du BABG et ignore celle du bruit
de clipping. Pour cette configuration de simulation, le TEB est alors artificiellement
augmenté par l’erreur ainsi faite sur la minimisation de la puissance effective de
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bruit total dans la bande du signal. Il en résulte alors une dégradation d’au moins
2 dB avec les résultats obtenus par prise en compte du bruit de clipping.

4.3.3 Influence du clipping sur la capacité du canal de transmission

La dégradation de la capacité de canal pour un système OFDM avec clipping est
un thème étudié mais peu développé dans la littérature [53, 100, 126] parce qu’il n’est
pas aisé d’établir formellement la distribution du bruit de clipping. Dans les travaux
précédemment cités, l’hypothèse de gaussiannité décrite au début de ce paragraphe
est considérée et mène à une expression de capacité de canal exploitable. Si la
simulation montre que cette hypothèse est uniquement valable pour des systèmes
utilisant un nombre suffisant de sous-porteuses et à faible taux de clipping [93], elle
reste néanmoins, selon la théorie de l’information, le cas le plus défavorable du point
de vue de la capacité [52]. En ce sens, l’étude qui en découle représente la borne de
capacité plus basse envisageable.

4.3.3.1 Capacité de canal avec clipping à l’émission

Il est montré au paragraphe 2.7.1, et en respect avec [32] §10.4, que la capacité
atteinte par un système multi-porteuses est potentiellement équivalente au cas à por-
teuse unique en utilisant une méthode d’allocation de puissance des sous-porteuses.
Soit Pn la puissance allouée à chacune d’elles et P =

∑N−1
n=0 Pn. La capacité d’un

système OFDM avec clipping se résume donc au cas sur bruit gaussien classique. En
considérant le bruit de distorsion comme également gaussien et en tenant compte
du fait que la puissance du bruit de clipping Pd,n est fonction de Pn, on écrit que
pour chaque sous-porteuse :

Cn = max
Pn

{
I(Xn; X̃n)

}
= h(X̃n) − h(Dn + Wn)

= log2(1 +
α2Pn

Pd,n + N0
), 0 ≤ n < N (4.31)

La capacité résultante est alors atteinte par :

C =
1
N

max
P

{ N−1∑
n=0

Cn

}
(4.32)

Le paragraphe 2.7.1 rappelle que la maximisation de l’équation (4.32) est pos-
sible en utilisant le principe du water-filling [32] §10.4. Ochiai montre dans sa thèse
de doctorat [95] que cette maximisation ne mène qu’à un gain de capacité extrême-
ment faible face à un système opérant à allocation de puissance d’émission constante.
Ce faible écart est dû au fait que la puissance du bruit de clipping dépend direc-
tement de la puissance allouée à chaque sous-porteuse. Suivant ce résultat, il est
donc raisonnable de considérer qu’une puissance Pn constante soit suffisante afin
d’atteindre la capacité donnée par l’équation (4.32). En prenant Pn = Es et en



4.3. INFLUENCE DU BRUIT DE CLIPPING SUR LA PERFORMANCE 69

considérant le rapport signal à bruit de l’équation (4.28), il vient alors que la capa-
cité est simplement bornée par :

C ≈ log2(1 + RSBd) (4.33)

L’équation (4.33) montre, par le biais de la figure 4.12, que le clipping borne la
capacité de canal ; contrairement au cas linéaire pour lequel TC → ∞. Il existe en
fait une valeur de capacité limite dépendante du taux de clipping et qui ne peut
être dépassée. Elle se distingue notamment pour de forts rapports de signal à bruit.
En considérant un taux de clipping TC = 1 dB, la capacité est strictement limitée
à 4.5 bits par sous-porteuse. L’indépendance de la puissance du bruit de clipping
face au rapport signal à bruit montre ici encore qu’elle est le facteur limitant de
la performance du système. Les résultats de simulation présentés sont utilisés afin
de valider les approximations faites sur la capacité théorique. Elles montrent que
pour un clipping sans filtrage du bruit hors-bande, l’équation (4.33) est tout à fait
valide et corrobore les résultats obtenus dans [95]. Pour un clipping puis filtrage,
la simulation montre que la capacité atteinte est légèrement plus élevée mais reste,
elle aussi, strictement bornée à une valeur maximale.
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Fig. 4.12 – Capacité théorique de canal des signaux OFDM avec clipping sur canal
BABG pour des taux variables TC = 0, 1, 3, 10 dB, équation (4.33). Comparaison
avec la simulation pour un système OFDM à N = 64 sous-porteuses dans les cas
sans et avec filtrage du bruit hors-bande pour taux de sur-échantillonnage J = 4
[38].

La figure 4.13 illustre la perte de capacité relative du clipping par rapport au
cas linéaire. Dans le cas d’un fort rapport signal à bruit, la majeure contribution du
bruit est apportée par le clipping, la dégradation de la capacité est alors de plus de
60% pour un Es/N0 = 35 dB et un taux de clipping TC = 1dB. Considérant que
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la capacité se trouve bornée pour de fortes valeurs de Es/N0, la perte relative aug-
mente rapidement avec l’accroissement du rapport signal à bruit. Réciproquement,
la dégradation pour de faibles rapports de signal à bruit est relativement mesurée et
reste en deçà des 20% pour Es/N0 < 10 dB quelque soit le taux de clipping utilisé.
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Fig. 4.13 – Capacité relative de canal des signaux OFDM avec clipping par rapport
au cas linéaire sur canal BABG pour des taux variables TC = 0, 1, 3 dB.

4.3.3.2 Capacité avec contrainte en entrée du canal et clipping

Au paragraphe précédent, l’étude de l’influence du clipping sur la capacité de
canal a été envisagée simplement sous contrainte de puissance à l’émission. Il est
cependant utile d’entrevoir à présent le cas d’une contrainte à l’entrée du canal,
soit un ensemble fini de symboles. Ils sont supposés ici comme les différents états
de la constellation numérique utilisée pour moduler les sous-porteuses du système
OFDM. Nous nous cantonnerons à l’étude de modulations dont le diagramme en
constellation est de type carré. Dans [52] §7.3, Gallager montre que la capacité par
sous-porteuses OFDM d’un canal sans-mémoire à entrée discrète et sortie continue
est :

C = max
Pr(S)

∫ ∞

−∞

∑
i

Pr(Si)p(Yn|Si) log2

( p(Yn|Si)∑
j

Pr(Sj)p(Yn|Sj)

)
dYn (4.34)

Après manipulations, détaillées à l’annexe C, l’équation (4.34) est réduite à l’équa-
tion (C.8) comme :

C = log2(
M

e
) − E

Y,S

{
log2

( 2M−1∑
j=0

e

−|Yn−αSj |
2

N0+2σ2
D

)}
(4.35)
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La borne de capacité donnée par l’équation (4.35) est alors résolue au moyen d’une
intégration numérique.

La dégradation de la capacité de canal engendrée par le clipping est évaluée pour
différentes tailles de modulation QAM carrées à son entrée. La figure 4.14 montre,
considérant le résultat précédent donné à la figure 4.12, que la capacité de canal
sans contrainte en entrée est bornée à environ 5 bits par sous-porteuses pour un
taux de clipping TC = 1 dB. En conséquence, les modulations dont le nombre de
bits étiquetant un symbole est supérieur à 5 voient leur capacité fortement réduite.
C’est ici le cas des modulations 64, 256 et 1024-QAM qui montrent une capacité
stagnant sous les 5 bits par sous-porteuses. Les pertes relatives quant à la capacité
de canal sans clipping s’établissent donc respectivement à 20, 40 et 58 %, là où
une modulation 16-QAM n’est affectée que d’une perte de 2.5 % pour les rapports
signal à bruit Es/N0 > 20 dB. Considérant ce résultat, la modulation 16-QAM est,
du point de vue de la dégradation de la capacité de canal provoquée par le clipping,
plus efficace que les constellations d’ordres supérieurs citées comme exemple. En
effet, la dégradation reste très mesurée même à haut rapport signal à bruit [38].
C’est sous cette hypothèse que la modulation est retenue dans le cadre des résultats
proposés dans ce manuscrit. Une autre conséquence est qu’il est raisonnable, pour
un système OFDM opérant à faible taux de clipping, de privilégier des stratégies
de codage de canal ou de compensation du clipping efficaces tout en conservant un
ordre de modulation réfléchi pour lequel la capacité est peu dégradée.
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Fig. 4.14 – Borne de la capacité de canal des signaux OFDM avec clipping sur
canal à BABG pour N = 64 sous-porteuses, TC = 1 dB, différentes tailles de
modulation QAM, équation (4.35), et avec filtrage du bruit hors-bande pour un
taux de sur-échantillonnage J = 4 [38].
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La figure 4.15 montre la capacité avec comme contrainte à l’entrée du canal
les symboles issus d’une modulation 16-QAM pour un système OFDM à N = 64
sous-porteuses. Le cas de référence est TC → ∞ pour lequel la capacité maximale
atteinte est de 4 bits par sous-porteuse. Le clipping provoque donc une perte re-
lativement peu élevée, comme montré précédemment, même à TC = 0 dB. Ces
résultats mettent également en avant l’effet bénéfique du filtrage du bruit hors-
bande qui, lorsqu’il est présent, permet de réduire la dégradation de la capacité de
canal. L’effet de ce filtrage prouve qu’il n’est pas à négliger, puisque la présence du
bruit hors-bande dans le signal porte un abaissement de la capacité à près de 4 %
du cas avec filtrage pour un taux de clipping TC = 1 dB.
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Fig. 4.15 – Borne de la capacité de canal des signaux OFDM avec clipping sur canal
à BABG pour un taux variable TC = 0, 1 dB, une transmission à N = 64 sous-
porteuses et modulation 16-QAM, équation (4.35). Les courbes en traits discontinus
sont le cas sans filtrage du bruit hors-bande [38].

4.3.4 Conclusion

Dans cette étude, nous montrons que l’application du clipping à l’émission est
un facteur limitant de la performance des systèmes OFDM. En matière d’erreur sur
l’information transitant par le canal, l’effet du clipping est de borner sévèrement
l’efficacité de la détection des observations issues du canal ; bien que la puissance
du bruit de distorsion puisse être déterminée et utilisée à la réception, soient les
deux cas supposés pour les résultats donnés à la figure 4.11. Les figures 4.12 et
4.15 montrent également que la capacité du canal est elle aussi particulièrement
impactée, principalement pour de grandes valeurs de rapport signal à bruit. La
figure 4.14 révèle également que l’utilisation de modulations d’ordres élevés doit
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être envisagée en considérant la borne de capacité de canal avec clipping qui se
révèle être particulièrement basse à faible taux d’écrêtement.

Considérant la gaussiannité du bruit de clipping dans le domaine fréquentiel, des
stratégies de codage de canal opérant proches de la borne ont donc théoriquement
de grandes chances de donner de très bons résultats. Cette hypothèse est d’ailleurs
confirmée par Ochiai dans [98, 117]. Pour des communications utilisant des straté-
gie de codage de canal moins complexes, il est néanmoins nécessaire d’utiliser des
techniques adaptées en réception qui compensent les effets et tendent à restaurer la
performance de la transmission.

4.4 Récepteurs itératifs pour les transmissions OFDM
avec clipping

4.4.1 Introduction

Le développement des techniques de compensation du clipping sur les signaux
OFDM au récepteur débute dès la fin des années 1990, soit en même temps que
les méthodes de réduction de PAPR à l’émission. Si le clipping est la technique de
limitation la plus simple et la moins coûteuse au regard de son implantation, le
paragraphe précédent montre qu’elle est également la source de fortes dégradations
sur la performance du système de communication.

La communauté scientifique s’est rapidement attachée à résoudre les problèmes
liés au clipping et, la plupart du temps, les techniques proposées opèrent itérative-
ment au récepteur. En effet, l’avènement alors récent de la technique de décodage
collaborative et itérative apportée par Berrou et Glavieux avec les turbo-codes [12],
dit principe turbo, s’étend rapidement à d’autres fonctions, dès le début des années
90. Notamment à la turbo-égalisation [82] et à la détection grâce à la technique
BICM-ID [85].

L’idée d’une compensation itérative du clipping selon ce principe nâıt des tra-
vaux de Kim et Stüber [78] pour des systèmes non-codés. De leur contribution
découle l’algorithme DAR (Decision Aided Reconstruction) qui opère par recons-
truction itérative, dans le domaine temporel, des pics écrêté en tête de récepteur.
Parallèlement, une autre approche proposée par Tellado [126] estime et annule di-
rectement le bruit de clipping en considérant la décomposition du théorème de Buss-
gang ; soit la méthode BNC (Bussgang Noise Cancellation) [37]. Ces deux méthodes
sont alors à l’initiative de nombreuses contributions de la part de la communauté
scientifique, étendant ces principes à des systèmes codés où à l’utilisation de déci-
sions souples pour la boucle de correction. Le principe fonctionnel de ces récepteurs
est explicité par la figure 4.16.

Si de très nombreux travaux découlent des approches DAR [30, 31, 53, 81] et
BNC [22, 23, 37, 38, 94, 112, 127, 141], les procédés itératifs dédiés à la correc-
tion de clipping ne s’arrêtent évidemment pas à ces deux seules familles et sont
aujourd’hui encore l’objet de nombreuses contributions. Différentes techniques ori-
ginales ont été successivement proposées, tentant de rétablir par diverses approches
les performances des systèmes OFDM. En sus de la reconstruction en amplitude et
l’annulation directe du bruit de clipping, il nous faut également citer les approches
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Détection et
décodage de canal

Boucle de correction
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Observations
du canal

Information
binaire

Fig. 4.16 – Synoptique générique des dispositifs de réception compensant les effets
du clipping à la réception en OFDM.

par algorithme EM (Expectation-Maximization) modifié [36], par détection sous-
optimale des trames [96] ou de reconstruction menée par interpolation [4, 5] et par
turbo-égalisation adaptée [142].

Dans la suite de ce paragraphe, nous nous attacherons à présenter chacune de
ces techniques selon un même formalisme. La complexité de chaque algorithme sera
évaluée et les avantages et inconvénients de chacun d’eux seront confrontés.

Bien que particulièrement représentée dans la littérature, la correction itérative
du clipping en réception n’est pas le seul moyen d’en compenser les effets. Des dé-
tections par approches bayésiennes [8, 140] ou par clipping inversible [109, 110] sont
également envisageables. Leur principal inconvénient, si comparées aux approches
itératives, est que la compensation des dégradations est inefficace pour des niveaux
de clipping faibles, c’est-à-dire inférieurs à 3 dB. Dans la suite de ce paragraphe,
nous porterons notre attention sur les récepteurs itératifs jugés plus performants.

4.4.2 Reconstruction de signal par technique DAR

4.4.2.1 Récepteur par algorithme DAR

Historiquement, l’algorithme DAR proposé par Kim et Stüber [78] est le premier
récepteur itératif dédié à la compensation du clipping. L’idée est ici de reconstruire
les pics du signal émis par re-simulation de l’émetteur. Ce principe est d’ailleurs
très souvent utilisé dans d’autres méthodes de compensation. L’algorithme tire sa
force de l’utilisation d’une information disponible au récepteur, dans le cas proposé
dans [78], il s’agit de la détection des symboles issus des observations du canal.
En admettant que le système OFDM est modulé selon une constellation de 2M

symboles Sm ∈ S, le signal au récepteur en sortie de TFD est, suivant les équations
(2.25), (4.22) et l’égalisation de canal donnée au paragraphe 2.6 :

Yn = GnCF J
TC(X)n + GnWn, 0 ≤ n < N (4.36)

La détection des symboles émis est alors menée par :

X̂n = min
Sm∈S

|Yn − Sm|, 0 ≤ n < N (4.37)

À partir de cette décision, l’algorithme DAR procède par re-simulation de l’émet-
teur, soit après utilisation d’une TFDI, une estimation signal émis dans le domaine
temporel :

x̂k =
1
N

N−1∑
n=0

Xne2jπ kn
N , 0 ≤ k < N (4.38)
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Sous condition que les symboles décidés par l’équation (4.37) soient proches de ceux
émis et du fait de la linéarité des opérations de transformée de Fourier, le signal
OFDM re-simulé à l’équation (4.38) approche celui à l’émetteur avant écrêtement.
La fonction DAR reconstruit alors les pics de l’enveloppe, comme le montre la
figure 4.17, par sa connaissance du taux de clipping TC utilisé à l’émission.

Reconstruction DAR - Le signal reconstruit en connaissance du seuil de
limitation d’amplitude A est alors :

ŷk =
{

yk si |x̂k| ≤ A
xk si |x̂k| > A

, 0 ≤ k < N (4.39)

Le comportement itératif du récepteur est assuré en remplaçant les observations
issues du canal par le signal donné par l’équation (4.39) et en répétant les opérations
de décision, de re-simulation et l’application de la fonction DAR.
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Fig. 4.17 – Technique de reconstruction DAR [78] des pics de l’enveloppe d’un
signal OFDM, dans l’hypothèse d’une reconstruction parfaite.

Comme le montre Kim et Strüber dans [78], l’approche DAR autorise une très
bonne compensation pour des taux de clipping modérés, et ce sans utiliser de codage
de canal. La performance de l’algorithme est en fait directement liée à la pertinence
des décisions prises par la détection sommaire de l’équation (4.37). Aussi, le récep-
teur nécessite une étape de pré-égalisation, comme le suggère l’équation (4.36). Nous
verrons que les techniques basées sur le principe du maximum de vraisemblance,
comme le récepteur BNC du paragraphe 4.4.3, ne le nécessitent pas et en tire un
certain avantage. La complexité mesurée de l’algorithme, soit O(iJN log JN) pour
i itérations de l’algorithme, est en outre un avantage certain. Enfin, les résultats
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montrent également la sensibilité de l’approche au nombre de sous-porteuses uti-
lisées. Cependant, d’après les auteurs eux-mêmes, la performance analytique du
récepteur reste difficile à expliquer formellement au motif de la non-linéarité de la
fonction de reconstruction DAR.

4.4.2.2 Extension au principe turbo : récepteur turbo-DAR

La récepteur tire son préfixe turbo de l’utilisation d’un décodeur de canal SISO
(Soft Input/Soft Output). La stratégie des auteurs [30, 31, 53] est de faire travailler
conjointement le décodage canal et la méthode DAR afin d’améliorer la correction
du clipping. C’est en fait l’information extrinsèque souple sur les bits du mot de
code qui est utilisée, comme le montre le diagramme du récepteur à la figure 4.18.

TFD Egaliseur

TFD

πSISO
Décodeurπ−1PC− Détection

TFDI TFDI symbole
Estimateur

DAR

Pr(Ĉ |Y )

yg

Pre(Ĉ |Y )

y Y

y

Y

X̂x̂

ŷ

Ŷ

Fig. 4.18 – Synoptique du récepteur turbo-DAR [53] pour une transmission OFDM
avec codage et clipping.

L’algorithme diffère quelque peu de la méthode DAR originale. Il est en fait basée
sur l’exploitation de l’information extrinsèque [12] tirée du décodeur de canal SISO.
En notant (.)π la fonction d’entrelacement des bits, Pre(Ĉv = a|Y ) la probabilité
extrinsèque associée au bit v du mot de code estimé Ĉ de taille V bits et pour
a ∈ {0, 1} sachant qu’il étiquette le symbole Sm, la décision sur les sous-porteuse
est donnée à l’aide d’un estimateur de symbole moyen [31] :

X̂n =
2M−1∑
m=0

Sm

M−1∏
v=0

Ĉπ
nM+v

=a|Sm

Pre(Ĉπ
nM+v = a|Y ), 0 ≤ n < N (4.40)

L’algorithme suit ensuite les mêmes étapes que pour l’application classique du ré-
cepteur DAR, à savoir la reconstruction de l’équation (4.39).

Dans [31], Colas et al. montrent le bon comportement du récepteur turbo-DAR
pour un système utilisant un code de canal convolutif. Ils proposent aussi un ré-
cepteur turbo-DAR à décision dure en sortie du décodeur de canal. Bien entendu,
l’exploitation d’une information extrinsèque souple amène des résultats bien plus
significatifs quant au recouvrement de la performance et ce pour un taux clipping
bien plus sévère que pour l’approche DAR classique, soit TC = 1 dB. L’un des
avantages du turbo-DAR est également la conservation de la complexité restreinte
de l’approche DAR originale, en omettant celle apportée par le décodeur SISO. En-
fin, les auteurs développent, également dans [31], l’implantation de leur méthode
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pour un schéma de codage de type BICM-ID. Dans ce cas de figure, plusieurs cas
d’étiquetage d’une constellation 16-QAM sont envisagés, afin de profiter au mieux
l’information apportée par la boucle de retour DAR. Si le gain de performance est
notable face à un système utilisant un codage convolutif simple, il est nettement
plus mesuré s’il est comparé avec le cas d’un code BICM-ID avec clipping sans cor-
rection DAR. Enfin, dans [30, 31], et pour compenser le manque d’analyse formelle
du récepteur que Kim et Stüber évoquait dans leurs travaux, Colas et al. proposent
d’utiliser l’outil d’étude EXIT chart [17] afin de valider et de justifier leurs résultats
de simulation. Cette analyse confirme notamment que l’algorithme DAR conserve
une convergence limitée pour des rapports de signal à bruit élevés.

4.4.2.3 Récepteur IAR

La méthode IAR (Iterative Aided Reconstruction), issue des travaux de Kwon et
Im [81], est très semblable à l’algorithme DAR. Les auteurs différencient la méthode
IAR du récepteur DAR en conservant la phase du signal détecté à la réception lors
de la reconstruction des pics. En ce sens, ils affirment que la conservation de l’infor-
mation de phase réduit la propagation des erreurs dans la boucle de correction [81].
Leur seconde proposition et d’utiliser deux égaliseurs de canal différents, considé-
rant qu’il s’agit du principal inconvénient de la méthode DAR, afin de reconstruire
plus efficacement l’amplitude du signal écrêté. L’algorithme utilise donc deux fonc-
tions d’égalisation basées sur le principe du MMSE, dont une est dérivée d’après
la décomposition du théorème de Bussgang. Le schéma de principe est donnée à la
figure 4.19.
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Ŷ ŷ

Fig. 4.19 – Récepteur IAR [81] pour communications OFDM avec codage et clip-
ping.

Les deux égaliseurs MMSE Gd et Gr sont utilisés pour fournir une estimation
directe et re-simulée du signal en entrée de la fonction IAR et sont donnés, confor-
mément à l’équation (2.42), par [81] :

Gd
n = Ĥ∗

n

|Hn|2+
N̂0
Es

Gr
n = αĤ∗

n

(1−e−γ2
)|Ĥn|2+

N̂0
Es

 0 ≤ n < N (4.41)
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Deux détections sont alors opérées selon l’itération i :

X̂d
n = Gd

nYn

X̂r
n =

 min
Sm∈S

|Gr
nYn − Sm| si i = 0

min
Sm∈S

|Ŷn − Sm| si i > 0
, 0 ≤ n < N (4.42)

Reconstruction IAR - La fonction IAR compense le clipping dans le domaine
temporel tel que :

ŷk =
{

x̂d
k si |x̂r

k| ≤ A

|x̂r
k|ejφ(x̂d

k) si |x̂r
k| > A

, 0 ≤ k < N (4.43)

Dans l’équation (4.43), la conservation de la phase est dénotée par l’utilisation de
l’information φ(x̂d

k) issue de la re-simulation après détection dans ŷk = |x̂r
k|ejφ(x̂d

k).
D’après [81], la reconstruction par IAR lié à l’égalisation adaptée lors de l’ini-

tialisation de l’algorithme permettent de surpasser la capacité de correction du
récepteur DAR dans un contexte de transmission non-codée. Dans le cas contraire
cependant, le récepteur ne tire aucun bénéfice de l’information apportée par le déco-
deur de canal et la performance montrée est comparable au récepteur turbo-DAR.
Enfin, l’algorithme IAR nécessite des opérations de transformée de Fourier supplé-
mentaires par rapport au DAR, ce qui augmente l’ordre de complexité de l’approche
en sa défaveur.

4.4.3 Estimation et annulation directe du bruit de clipping

4.4.3.1 Algorithme BNC

Le récepteur basé sur l’estimation et l’annulation directe du bruit de clipping a
été présenté peu après la technique DAR par Tellado et al. [126] puis re-développée
et complétée dans [127]. Elle est aussi re-découverte par Chen et Haimovich dans
[22, 23] mais sans référence formelle aux travaux de Tellado. La méthode utilise
la décomposition de l’extension du théorème de Bussgang et s’attache à diminuer
itérativement le bruit additif de distortion. La dénomination BNC (Bussgang Noise
Cancellation) est proposée dans [37] pour faire référence à ce récepteur. Le coeur
du problème est présenté comme l’expression du maximum de vraisemblance (MV)
suivant :

X̂n = arg min
Ỹ

N−1∑
n=0

(
Hn(αXn + Dn) + Wn − HnỸn

)2
(4.44)

Dans l’équation (4.44), Ỹ est l’ensemble des trames OFDM possibles avec clipping et
filtrage. Il va de soit que que la complexité associé à cette recherche est rédhibitoire.
Tellado et al. proposent alors de la restreindre fortement en utilisant une estimation
du bruit de clipping, notée D̂, et en l’incorporant directement dans l’équation (4.44).
Il est possible de la réécrire comme une détection classique sachant les symboles
modulant les sous-porteuses :

X̂n = arg min
Sm∈S

(
Hn(αXn + Dn) + Wn − αHnSm − HnD̂n

)2
, 0 ≤ n < N (4.45)
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En considérant que l’estimation du bruit de clipping est très proche de celui cor-
rompant réellement la transmission, l’équation (4.45) est jugée quasi-optimale dans
[126].

La difficulté réside néanmoins en une estimation du bruit de clipping. Elle est
en fait établie avant la première itération par une primo-détection X̂.

Annulation du bruit de distorstion BNC - L’estimation du bruit de clip-
ping est donc, d’après le théorème de Bussgang, facilement obtenue dans le domaine
fréquentiel par re-simulation du clipping par :

D̂n = CF J
Y C(X̂)n − αX̂n, 0 ≤ n < N (4.46)

L’annulation est effectuée en tête de récepteur sur les observations issues du canal
après démodulation OFDM dans l’équation (4.45).

La performance du récepteur BNC est évalué par Tellado et al. pour des rapports
des niveaux de clipping élevés, pour lesquels l’algorithme montre, évidemment, une
bonne restauration de la performance. Nous verrons que le potentiel de l’approche
BNC est bien plus grand et que le récepteur est efficace également pour des valeurs
de TC plus faibles. En outre, la complexité est parfaitement égale à l’approche
DAR.

4.4.3.2 Récepteur BNC pour transmissions OFDM codées

Chen et Haimovich [22, 23] élargissent l’utilisation du BNC à des transmissions
OFDM codées. Leur méthode, complètement analogue à celle de Tellado, se base
sur un codage convolutif avec décodage par l’algorithme de Viterbi. Contrairement
à l’approche turbo-DAR précédemment citée, la sortie du décodeur de canal est
donc dure et le mot de code estimé à sa sortie est noté Ĉ.
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Fig. 4.20 – Récepteur itératif BNC dédié à l’estimation et l’annulation du bruit de
clipping [127].

Comme le montre la figure 4.20, la re-simulation est réalisée par modulation du
mot de code estimé et la répétition d’une étape de clipping. Le bruit de clipping est
alors estimé par l’équation (4.46) puis soustrait en tête de récepteur.
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Dans [23], les auteurs présentent en plus de cette approche une reconstruction du
signal analogue à la technique DAR mais dans le domaine fréquentiel. Ils montrent
cependant que l’approche BNC affiche une meilleur convergence. Il prouvent aussi
que le récepteur BNC pour transmissions codées est capable de travailler à de faibles
niveaux de clipping aussi bien sur canal à BABG que sélectif en fréquence. La
principale force de l’approche face aux techniques à base de correction DAR est
que l’étape d’égalisation est prise en charge directement lors de la détection par
maximum de vraisemblance. La dégradation de la performance est alors limitée
à 1 dB pour un taux de clipping de 0 dB pour un code convolutif de paramètre
(133, 171)8 et pour une modulation 16-QAM.

4.4.4 Récepteur itératif à inférence bayésienne SEM-DA

Issue des travaux de Declercq et Giannakis [36], l’algorithme SEM-DA (Sto-
chastic Expectation Maximization for Data Augmentation) décrit une modélisation
bayéseienne des sous-porteuses OFDM soumises au clipping. La motivation des au-
teurs est de proposer une méthode qui, contrairement aux méthodes DAR et BNC,
différencie parfaitement le bruit du canal de communication du bruit de clipping lors
de la décision. La modélisation du problème se distingue du théorème de Bussgang.
Il est décrit tel que :

yk = x̃k + wk

= xk(1 − zk) + Aejφ(xk)zk + wk (4.47)

Dans l’équation (4.47), zk est un indicateur de clipping qui prend les valeurs :

zk = 0 si xk ≤ A
zk = 1 si xk > A

}
, 0 ≤ k < N (4.48)

L’intérêt principal de l’utilisation de cet indicateur est alors de transformer la non-
linéarité de la fonction de clipping en problème linéaire sous condition [36]. Le
modèle est alors pleinement défini par les densités de probabilités suivies par les
variables aléatoires, soient :

p(zk) =
1
2
δzk

+
1
2
δzk−1 (4.49)

La densité des échantillons du signal OFDM est modélisée dans le domaine fré-
quentiel en établissant l’équiprobabilité de l’apparition des symboles modulant les
sous-porteuses :

p(Xn = Sm) =
1

2M
(4.50)

La densité de probabilité du BABG σ2
w est quant à elle définie par une loi gamma-

inverse :
p(σ2

w) = IG(λp, τp) (4.51)

La maximisation de la densité a posteriori p(X, σ2
w|Y ) étant trop complexe du

fait des nombreux paramètres dont elle dépend, un algorithme sous-optimal basé



4.4. RÉCEPTEURS ITÉRATIFS POUR LES TRANSMISSIONS OFDM AVEC CLIPPING 81

sur le principe EM (Expectation Maximisation) est présenté dans [36] et une com-
paraison des algorithmes SEM-DA et DAR y est aussi établie. Les résultats obtenus
tendent à prouver la supériorité du SEM-DA qui se démarque particulièrement
pour des rapports de signal à bruit important et taux de clipping modérés pour des
transmissions sans codage de canal, à moins de 0.5 dB du cas idéal. Le principal
inconvénient de l’approche, et de l’aveu même des auteurs, est sa complexité bien
supérieure au DAR, soit O

(
i2M (JN)2

)
.

4.4.5 Détection sous-optimale de trame

Comme pour le récepteur BNC, la méthode par détection sous-optimale de
trame, présentée par Ochiai [96] en 2003 pour des transmissions OFDM sans codage
de canal, utilise une détection par critère de maximum de vraisemblance. Soit :

Ĉ = arg min
C̃

N−1∑
n=0

(
Yn − HnCFJ

TC(C̃)n

)2 (4.52)

Dans l’équation (4.52), la re-simulation du clipping, formalisée par la fonction
CFJ

TC(.), est effectuée à partir d’une trame binaire candidate C̃. La complexité
associée à cette détection rend néanmoins l’approche irréaliste. En effet, l’optima-
lité de l’équation (4.52) nécessite la construction de 2V trames binaires de taille
V et autant d’opérations de clipping et de filtrage. Ochiai propose cependant de
réduire cette complexité en établissant un ensemble limité de Q mots candidats C̃q.
Considérant une séquence Ĉ obtenue par une primo-détection, les mots C̃q sont
déterminés à une distance de Hamming dH de Ĉ. En répétant ce principe pour
différentes distances telles que dH → V , la détection (4.52) est alors optimale. Le
schéma du récepteur est donné à la figure 4.21.
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Fig. 4.21 – Récepteur itératif à détection sous-optimale pour transmissions OFDM
non codées avec clipping [96].

Les résultats fournis par Ochiai dans [96] montrent le très bon comportement
de l’algorithme qui après deux itérations est capable de restaurer complètement la
performance d’un système non-codé pour une modulation QPSK, dh = 1 et un taux
de cliping TC = 0.5 dB sur canal à BABG.

Bien que ces résultats soient encourageants, l’approche se révèle extrêmement
complexe pour de longues trames d’information binaire ou lorsque le jeu de distance
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de Hamming augmente. Elle est en effet de l’ordre O
(
1+(i

∑
dH

(
NM
dH

)
)JN log JN

)
.

Enfin, nous aborderons le fait, au paragraphe 5.3.2, que le récepteur montre un
pouvoir de correction nul lorsqu’il est associé une stratégie de codage de canal. Cet
aspect rend donc l’approche pratiquement inexploitable.

4.4.6 Inversion itérative de la fonction de clipping

Plus récemment dans [4, 5], AliHemmati et al. proposent d’utiliser un procédé
itératif originellement issu de [87] et dédiée à la compensation de distortion d’un
signal suite à son interpolation. En supposant que la fonction de clipping g(.) est
monotone, cet algorithme permet d’en inverser les effets. Dans [3], l’algorithme
est développé selon la méthode d’accélération de Chebyshev afin d’améliorer la
convergence vers la solution optimale. L’algorithme d’inversion, montré à la figure
4.22, est pour l’itération i :

ŷi
k = λg(yk) + ŷi−1

k − λg(ŷi−1
k ), 0 ≤ k < N (4.53)

Dans l’équation (4.53), λ est le coefficient de relaxation donné comme optimal pour
λ = 1/α dans [3] et l’étape de re-simulation est la fonction de clipping g(.).
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Fig. 4.22 – Méthode par inversion de clipping [3, 4, 5].

AliHemmati et al. montrent dans leurs travaux que le comportement itératif
de leur algorithme autorise un bon recouvrement de performance pour un taux de
clipping TC = 3 dB sans technique de codage de canal. Aussi, la convergence rapide
de l’algorithme est uniquement assurée par l’application de la méthode de Cheby-
shev, seulement envisageable partir de la deuxième itération et dont les paramètres
d’optimisation sont définis de manière empirique [3]. Enfin, pour de hauts rapports
de signal à bruit, la performance du récepteur est vite dégradée et la convergence de
l’algorithme n’est plus assurée. En contrepartie, la complexité du récepteur mesurée
puisque du même d’ordre que les méthodes DAR et BNC soit O(iJN log JN).

4.4.7 Turbo-égalisation adaptée au clipping

Présentée comme une approche par turbo-égalisation par Zillmann et al. dans
[142], l’algorithme décrit ici est en fait une détection aidée par a priori et s’ap-
parente à la détection sous-optimale de trame proposée par Ochiai et décrite au
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paragraphe 4.4.5. La turbo-égalisation proposée ici en reprend notamment la stra-
tégie de génération de mots candidats à la re-simulation du clipping mais l’étend
au principe turbo en usant de l’information extrinsèque apportée par un décodeur
de canal SISO. Le fonctionnement du récepteur est schématisé à la figure 4.23.

TFDPC− SISO
Décodeurπ−1 πÉgalisation

adaptée
yg y

Pr(Ĉ |Y ) Pre(Ĉ |Y )

Y

Q

Fig. 4.23 – Synoptique de la méthode par turbo-égalisation pour transmissions
OFDM avec clipping [142].

La détection par égaliseur SISO, en tête de récepteur, donne une information a
posteriori en entrée du décodeur de canal telle que :

Pr(Ĉπ
v = a|Y ) =

Q−1∑
q=0
Ỹ q |a

Pr(Y |Ỹ q)Pr(Ỹ q) (4.54)

Dans l’équation (4.54), la trame OFDM Ỹ q = CFJ
TC(C̃

π
q ) est assignée à la décision

souple portée sur Ĉ
π
v si Ĉ

π
v = C̃

π
q,v. Cette détection nécessite alors la détermination

des Q = 2V mots de codes possibles C̃
π
q .

L’information a priori sur la trame Pr(Ỹ q) est établie à partir des probabilité
extrinsèques des bits du mot de code comme :

P (Ỹ q) =
V −1∏
v=0

Pre(Ĉπ
q,v = a|Y ) (4.55)

Ainsi, la vraisemblance des observations du canal est donnée par :

Pr(Y |Ỹ q) ∝
N−1∏
n=0

e
− |Ỹq,n−Yn|2

N0+2σ2
D (4.56)

Afin de restreindre la complexité prohibitive de la détection présentée à l’équa-
tion (4.54), l’ensemble des mots C̃

π
q est volontairement limité. Les auteurs choi-

sissent donc de construire cet ensemble en inversant un nombre fini de Q bits de la
décision prise en sortie du décodeur SISO. Chacune de ces séquences est construite
selon un critère sur la décision souple telle que :

C̃π
q,v = Ĉπ

v si Pre(Ĉπ
v = 0|Y ) ≈ 0.5

C̃π
q,v = Ĉπ

v sinon

}
, 0 ≤ v < V (4.57)
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La re-simulation du clipping s’effectue alors d’après ces mots de codes afin de
construire les informations a priori et de vraisemblance des équations (4.55) et
(4.56).

Dans [142], les auteurs considèrent un ensemble de Q = 256 mots de code qui
résulte du choix de 8 bits dans le mot de code décidé à la sortie du décodeur de
canal SISO. La turbo-détection fournie par l’équation (4.54) montre une améliora-
tion notable de la performance du récepteur à la première itération pour un taux de
clipping TC = 0 dB. Néanmoins, l’algorithme ne converge pas après cette première
phase voyant la performance se dégrader à la deuxième itération. La compensation
du clipping est alors inefficace. Enfin, la complexité d’ordre O(iQJN log JN) dé-
pend du nombre de mots de code utilisés par la re-simulation du clipping, ce qui
alourdi considérablement la charge du récepteur.

4.5 Discussion et conclusion

Dans ce chapitre, il est montré que la fonction non-linéaire de clipping peut être
analytiquement expliquée par le théorème de Bussgang et que son extension aux
signaux OFDM, dont la définition est posée au paragraphe 4.2.2, nous autorise une
étude des performances théoriques. Dans cette optique, la statistique des signaux
OFDM avec clipping et du bruit de distorsion sont établies au paragraphe 4.2.3
tandis que la méthode du filtrage du bruit hors-bande est présentée au paragraphe
4.2.4. Notre analyse met en évidence le problème de peak-regrowth lié au filtrage
et qui doit être pleinement considéré étant donné sont impact sur la performance
de réduction effective du clipping. Le paragraphe 4.2.5 propose une description du
phénomène par le biais de l’étude de la fonction complémentaire du niveaux de
PAPR des signaux OFDM avec clipping et filtrage.

La dégradation de la performance des communications OFDM avec clipping est
étudiée sous hypothèse de gausiannité du bruit de distorsion au paragraphe 4.3.
Cette approximation communément admise et justifiable théoriquement, nous per-
met de quantifier analytiquement la dégradation du clipping quant au taux d’erreur
et de capacité de canal, dont les résultats sont présentés aux sections 4.3.2 et 4.3.3.
Ils nous permettent d’affirmer que la conception d’un système OFDM doit être
pensée en tenant compte des limitations théoriques imposées par le clipping.

Enfin, les méthodes itératives représentatives des contributions de la commu-
nauté scientifique s’attachant au rétablissant la performance des transmissions
OFDM avec clipping sont présentées au paragraphe 4.4. Bien qu’ils partagent de
nombreux principes, les algorithmes rassemblés dans ce paragraphe montrent des
aptitudes de correction et des complexités bien différentes. Il apparâıt également
que les techniques basées sur une détection à maximum de vraisemblance, soient
les récepteurs BNC, à détection sous-optimale de trame et par turbo-égalisation,
offrent des performances très contrastées. Elles ont cependant l’avantage de s’affran-
chir d’une étape d’égalisation de canal, contrairement aux approches par correction
DAR. Les techniques par inversion de clipping et SEM-DA se distinguent par l’origi-
nalité de leurs algorithmes mais pèchent par une performance de correction mesurée
ou une complexité d’ordre particulièrement élevée.
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Aussi, il est clairement établi que les récepteurs turbo-DAR et BNC entrent en
concurrence directe. En effet, leur complexité mesurée et leur performance de res-
tauration sont très proches. Nous présenterons au chapitre suivant une comparaison
équitable de leur performance respective et analyserons finement leur capacité de
correction.

Enfin, nous proposerons une nouvelle approche, basée sur une détection sous-
optimale de vraisemblance, qui comble les lacunes des récepteurs proposés par
Ochiai et Zillmann et al. montrés aux paragraphes 4.4.5 et 4.4.7, et qui autorise
une restauration de la performance très proche du cas sans clipping.
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maximum de vraisemblance . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 101
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5.3.5 Performance du récepteur SML . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 106
5.3.6 Discussion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 108

5.4 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 109

5.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous montrons que le clipping a une influence parti-
culièrement dommageable sur la performance des communications OFDM. Cet effet
se traduit par l’apparition d’un phénomène d’error-floor, quant aux taux d’erreur
symbole et binaire, qui limite sévèrement l’efficacité du système. En contrepartie,
la capacité de canal est relativement peu dégradée pour des rapports de signal a
bruit modéré et des approches de codage de canal s’approchant de la capacité sont
potentiellement capables de s’accommoder du bruit additif généré par le clipping
[94, 100, 117]. Cependant, la présence d’un système adapté de correction de clipping
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au récepteur est indispensable dans un scénario de codage de canal moins efficace.
C’est dans cette configuration, détaillée au terme de cette introduction, que nous
proposons l’étude suivante.

Dans ce chapitre, nous introduirons un récepteur BNC à décision souple au
paragraphe 5.2.2, basée sur l’approche de Chen et Haimovich [22]. La correction
BNC est ici associée à un décodeur de canal SISO ainsi qu’à une re-simulation du
clipping qui s’appuie sur une information extrinsèque. La performance du récepteur
soft-BNC [38] est établie et comparée à l’approche turbo-DAR [31] avec laquelle il
partage de nombreux points communs. Suivant une même stratégie de code de canal
et de clipping et filtrage, nous apporterons une comparaison impartiale et montre-
rons la supériorité du récepteur soft-BNC [37]. Aussi, les techniques de correction
BNC et DAR seront analysées par le biais d’EXIT charts afin de formaliser leur
convergence et confirmer les résultats de simulation présentés.

Enfin, un nouvel algorithme, appelé SML (Suboptimal Maximum Likelihood)
[39] est proposé au paragraphe 5.3. Cette méthode originale et de complexité élevée
profite d’une détection sous-optimale par re-simulation d’un espace de mots voisins
d’une primo-détection. Elle offre alors une décision souple corrigée pour chacun
des bits du mot de code, et ce sans manipulation sur le signal en tête du récep-
teur. L’échange d’information souple entre la boucle de correction et le décodeur
de canal SISO est alors propagée itérativement et résulte en une restauration de la
performance pratiquement complète du système.

Contexte d’étude, modélisation de l’émetteur

Nous tournons le contexte de cette étude vers des applications utilisant des stra-
tégies de codage canal peu complexes et dont les performances sont très dégradées
vis à vis du clipping. Des exemples typiques sont les normes de communication
WiFi IEEE 802.11a [68], WiMAX IEEE 802.16e [24, 134] ou DAB [46]. Ces diffé-
rents standards ont tous comme point commun d’utiliser des codes de canal de type
convolutif dont les performances sont insuffisantes pour assurer des communications
fiables en cas de clipping sévère.

Le but de notre étude étant de garder un aspect généraliste quant aux résultats,
nous considérons un système de communication générique s’apparentant au stan-
dards normalisés WiFi et HiperLAN2. Aussi, et afin de mettre en avant le pouvoir
de correction des récepteurs adaptés, le code de canal est réduit à code convolutif
systématique récursif, modérément performant, à 4 états dont les polynômes géné-
rateurs sont (1, 5

7)8 pour un rendement R = 1
2 . Un entrelacement des bits du mot

de code est effectué de manière à rendre indépendante l’information en entrée du
canal. L’entrelaceur est aléatoirement défini à chaque émission d’un mot de code.
Les sous-porteuses sont modulées par une modulation 16-QAM dont l’étiquetage
des symboles est effectué pour M = 4 bits selon un code de Gray. Le clipping est
réalisé par un sur-échantillonnage de taux J = 4 dédié au filtrage du bruit de dis-
torsion hors de la bande du signal. Le taux de clipping est volontairement maintenu
à un niveau particulièrement faible TC = 1 dB, ce qui représente une contrainte
sévère sur la performance du système.

Enfin, dans le cas de transmissions sur canal sélectif en fréquence, nous uti-
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liserons un modèle STVFS (Slow Time-Varying Frequency-Selective) dont les L
coefficients de sa réponse impulsionnelle normalisée sont décrits selon une loi nor-
male N (0, e−βl). Dans le cadre de nos résultats, la longueur du préfixe cyclique est
considérée comme supérieure à cette réponse.

Le mode de transmission OFDM est paramétré afin que les N = 64 porteuses du
systèmes soient toutes dévolues au transport de l’information. La longueur d’un mot
de code est choisie de telle sorte à ce que les V = 1024 bits le composant soient émis
sur quatre trames OFDM successives. Les paramètres de simulation sont rappelés
dans le tableau 5.1.

Paramètre Valeur
Code convolutif (1, 5

7)8
Rendement du code R 1

2
Modulation 16-QAM, M = 4
Nombre de sous-porteuses N 64
Sur-échantillonnage J 4
Taux de clipping TC 1 dB
Taille du mot de code V 1024 bits

Tab. 5.1 – Paramètres de simulation.

Enfin, le rapport signal à bruit résultant est définit selon :

Eb

N0
=

σ2
x̃

σ2
wR.M

(5.1)

Le schéma en blocs de l’émetteur considéré est montré à la figure 5.1.
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Fig. 5.1 – Émetteur OFDM avec codage par code convolutif et clipping.
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5.2 Reconstruction de signal DAR ou annulation du
bruit de distorsion BNC pour les transmissions
OFDM avec clipping ?

5.2.1 Introduction

La comparaison des méthodes DAR et BNC est pertinente à plus d’un titre.
En effet, les travaux de Tellado et al. [126] ainsi que ceux de Kim et Stüber [78]
sont apparus au cours de la même période et se sont révélés comme fondateurs
de nombreuses techniques actuelles de correction du clipping. Aussi, ces approches
présentent de nombreux points communs comme l’utilisation d’un dispositif de re-
simulation et une complexité réduite de l’ordre O(JN log JN). Enfin, leur pouvoir
de restauration de la performance du système est montrée comme très efficace,
surtout au regard de leur complexité mesurée et du faible nombre d’itérations né-
cessaires à leur convergence.

En outre, leur principale différence tient en la reconstruction de l’enveloppe du si-
gnal pour la technique DAR alors que l’approche BNC estime et annule directement
le bruit de clipping. Nous proposons donc d’évaluer exhaustivement la performance
de chaque approche dans les mêmes conditions afin de déterminer la plus perfor-
mante. Les deux techniques sont alors utilisées au sein de récepteurs parfaitement
analogues et travaillant sur l’information extrinsèque apportée par un décodeur de
canal SISO. En ce sens, un récepteur soft-BNC est proposé au paragraphe suivant
afin d’établir une comparaison impartiale des deux approches.

5.2.2 Récepteur soft-BNC à annulation directe du bruit de clipping

5.2.2.1 Description du récepteur

Notre motivation est ici de proposer un récepteur basé sur le principe BNC
mais qui tire pleinement parti de la coopération avec le décodeur de canal. Le
récepteur soft-BNC [37] fonctionne donc par estimation et annulation directe du
bruit de clipping, comme proposé dans [23] et [127], mais bénéficie de l’information
extrinsèque proposée par un décodeur de canal SISO. Le synoptique du récepteur
est donné par la figure 5.2 [38].

L’information a posteriori à l’entrée du décodeur de canal est issue d’une primo-
détection par maximum de vraisemblance telle que :

Pr(0)(Ĉπ
v = a|Y ) ∝

∑
Sm|Ĉπ

v =a

e
− |Yn−αHnSm|2

N0 , 0 ≤ v < V (5.2)

Dans l’équation (5.2), la puissance théorique du bruit de clipping 2σ2
D n’est pas

considérée. Elle n’affecte en fait pas la convergence de l’algorithme. Aussi pour les
itérations (.)(i) suivantes, le bruit de clipping est successivement réduit par annula-
tion, faisant tendre vers zéro la quantité 2σ2

D.
L’information extrinsèque issue du décodeur de canal SISO à l’itération i est

alors constituée des probabilités sur les bits du mots de code notées Pr
(i)
e (Ĉv = a|Y ).
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Fig. 5.2 – Récepteur soft-BNC dédié à l’estimation et à l’annulation du bruit de
clipping pour communications OFDM codées [38].

La re-simulation des trames OFDM dans le domaine fréquentiel est effectuée selon
l’estimation empruntée à [31] et rappelée par l’équation (5.3) :

X̂n =
2M−1∑
m=0

Sm

M−1∏
v=0

Ĉπ
nM+v

=a|Sm

Pre(Ĉπ
nM+v = a|Y ), 0 ≤ n < N (5.3)

La fonction de clipping est appliquée d’après la connaissance du taux d’écrêtement
utilisé à l’émission et l’estimation du bruit de clipping est donnée par :

D̂n = CF J
TC(X̂)n − αX̂n, 0 ≤ n < N (5.4)

Finalement, la nouvelle détection à l’entrée du décodeur SISO est :

Pr(i+1)(Ĉπ
v = a|Y ) ∝

∑
Sm|Ĉπ

v =a

e
− |Yn−HnD̂n−αHnSm|2

N0 , 0 ≤ v < V (5.5)

Le comportement itératif du récepteur est assuré en répétant successivement
l’étape de décodage de canal suivie des équations (5.3), (5.4) et (5.5) jusqu’à obtenir
la convergence totale de l’algorithme.

5.2.2.2 Performance comparée des récepteurs BNC et soft-BNC

La performance du récepteur soft-BNC est envisagée selon l’émetteur présenté
au paragraphe 5.1. La figure 5.3 permet d’apprécier le gain apporté par l’utilisation
de l’estimateur de l’équation (5.3) et illustre la comparaison entre la méthode décrite
par Chen et Haimovich dans [23] et le récepteur soft-BNC proposé dans [37]. Dans ce
cas particulier, le filtrage du bruit hors-bande n’est pas considéré. Dans ce contexte,
le récepteur soft-BNC se distingue par un gain de plus 3 dB face à la méthode par
décision dure. Cet aspect confirme donc fortement l’intérêt d’une telle approche. La
performance du soft-BNC s’établit donc, après trois itérations, à moins de 1 dB du
cas idéal sans clipping.
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L’influence du filtrage du bruit hors-bande est examiné à la figure 5.4. Comme il
a été évoqué précédemment, lorsque le bruit hors-bande n’est pas filtré, il se replie
dans la bande d’intérêt du signal. La conséquence est que ce surcrôıt de bruit dégrade
artificiellement la décision prise par le récepteur. S’il est difficilement quantifiable
théoriquement, la simulation montre que cette dégradation s’établit autour de 0.5
dB.

Ces résultats prouvent l’efficacité de la méthode BNC couplée à une décision
souple. Il est alors empiriquement admis que la convergence complète du récepteur
est atteinte après trois itérations pour une performance à moins de 1 dB du cas
sans clipping.
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Fig. 5.3 – Gain du récepteur soft-BNC [37] par rapport au récepteur à décision
dure proposé dans [23]. Cas particulier sans filtrage du bruit hors-bande, J = 1 et
TC = 1 dB.

5.2.3 Étude du comportement itératif des récepteurs soft-BNC et
turbo-DAR par analyse EXIT

L’outil d’analyse EXIT charts (EXtrinsic Information Transfer) a été introduit
par Ten Brink pour l’étude des systèmes itératifs, et ce dans différents contextes.
C’est néanmoins l’étude du décodage des turbocodes parallèles [17] qui constitue
sa contribution la plus importante. Dédiés à l’analyse des systèmes itératifs, les
EXIT charts ont été ensuite développés pour aider à leur design, notamment pour
les codes LDPC. Cependant, Ten Brink s’est intéressé à de nombreux procédés
itératifs lors du développement de cette méthode, comme le décodage des turbocodes
séries [15] et des systèmes BICM-ID [16]. La principale force de l’analyse EXIT
est qu’elle permet de prédire la convergence d’un procédé itératif par la mesure de
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Fig. 5.4 – Influence du filtrage du bruit hors-bande généré par le clipping sur la
performance de restauration du récepteur soft-BNC pour les cas J = 1 et J = 4,
TC = 1 dB.

l’information mutuelle en entrée et en sortie de chacun de ses composants. L’analyse
est alors complémentaire voire substitutive à celle par taux d’erreur binaire ou
symbole classique. Dans [30], les auteurs exploitent le travail de Ten Brink [16]
afin d’analyser le potentiel de correction de l’approche DAR. Afin de confronter les
récepteurs soft-BNC et turbo-DAR, l’analyse par courbes EXIT est développée ici
pour ces deux récepteurs [38] et nous permet ainsi de comprendre finement leur
comportement.

L’analyse est rendue possible par l’utilisation du décodeur SISO et le fait que les
boucles de correction DAR ou BNC apportent une information souple à son entrée.
Le principe de base de l’analyse EXIT effectuée ici est de mesurer l’information
mutuelle sur les bits du mot de code à la sortie de chaque bloc en fonction d’un
niveau connu d’information mutuelle à son entrée, la figure 5.5 fait référence à
ce principe et la notation L(.) représente le log-rapport de vraisemblance ou LLR
(Log-Likelihood Ratio). On définit alors classiquement le LLR par :

L =
Pr(a = 0)
Pr(a = 1)

(5.6)

Les conditions suivantes sur la distribution des LLR sont supposées vraies :

1. Les densités de probabilités conditionnées par la valeur du bit sont symé-
triques, i.e. :

p(−L|a = 0) = p(L|a = 1) (5.7)
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Fig. 5.5 – Modèle utilisé pour l’analyse EXIT des récepteurs turbo-DAR et soft-
BNC. Découpage en deux blocs indépendants.

2. Les densités de probabilités des LLR satisfont la condition de consistance :

p(−L|a) = e(−1)aLp(L|a) (5.8)

5.2.3.1 Mesure EXIT du décodeur SISO

Soit un mot de code C à l’entrée du décodeur. L’information par log-rapport
de vraisemblance LE1 est construite de telle sorte à ce que l’information mutuelle
I(LE1 ; C) atteigne une valeur définie en entrée du décodeur, Ten Brink définie une
méthode basée sur l’hypothèse d’un canal gaussien dans [17]. En sortie, l’information
mutuelle est mesurée en fonction des LLR LS1 par :

I(LS1 ; C) =
1
2

1∑
a=0

∫ +∞

−∞
p(ξ|Cv = a) log2

2p(ξ|Cv = a)
p(ξ|Cv = 0) + p(ξ|Cv = 1)

dξ (5.9)

La densité de probabilité des LLR à la sortie du décodeur SISO approche d’une
distribution gaussienne à mesure que les itérations augmentent [12, 17] si bien que
l’équation (5.9) peut se réduire à :

I(LS1 ; C) = 1 − E
{

log2(1 + e−LS1 )
}

= 1 − 1
V

V −1∑
v=0

log2

(
1 + e(−1)Cv L

S1
v

)
(5.10)

Une mesure d’information mutuelle I(LS1 ; C) en sortie du décodeur SISO est
effectuée pour chaque valeur en entrée I(LE1 ; C). Étant donnée la configuration du
récepteur, aucun a priori sur les bits du mot de code n’est utilisé. La courbe EXIT
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résultant de l’analyse du procédé de décodage par méthode BCJR [7] pour le code
convolutif (1, 5

7)8 est montrée à la figure 5.6.
L’étude analogue quant aux boucles de correction est présentée au paragraphe

suivant.

5.2.3.2 Mesure EXIT des boucles de correction DAR et BNC

L’analyse est ici dépendante du canal, comme le montre la figure 5.5. L’hypo-
thèse de gaussiannité du bruit de clipping est encore une fois considérée, le canal
de communication est alors supposé comme un BABG. En conséquence, la courbe
EXIT est fonction du niveau de bruit du canal. Cette hypothèse de gaussiannité
nous autorise à considérer que de l’information LLR LE2 , à l’entrée de la boucle
de correction, est également distribuée selon une densité de probabilité gaussienne.
Cependant, cette affirmation n’est pas acceptable à sa sortie. En effet, le compor-
tement des boucles de corrections DAR et BNC est fortement non-linéaire et il est
difficilement concevable expérimentalement que la taille de l’information puisse être
importante. De fait, il est préféré de mesurer l’information mutuelle en sortie par
intégration numérique à l’aide d’une évaluation par Monte-Calro. Il est alors sys-
tématiquement approximé les densités de probabilité des LLR LS2 p(LS2 |Cv = 0)
et p(LS2 |Cv = 1) en vue de résoudre l’équation (5.9) en sortie de la boucle de
correction.

Afin de permettre une comparaison efficace des récepteurs, le rapport signal
à bruit du canal doit être choisi dans leur zone de convergence. Nous anticipons
empiriquement le rapport signal à bruit adéquat à Eb/N0 = 12 dB. Le taux de
clipping considéré est TC = 1 dB. La modification d’au moins un de ces paramètres
modifie la trajectoire EXIT de la boucle de correction. En superposant, la trajectoire
du code convolutif donnée par l’équation 5.10, il vient l’EXIT chart de la figure 5.6.

5.2.3.3 Discussion

Comme le suggère la modélisation du système de la figure 5.5 utilisée pour établir
les courbes EXIT de la figure 5.6, la détection des observations canal est le fait de
la boucle de correction. L’interprétation des trajectoires montre que sans retour du
décodeur de canal, soit le cas sans correction du clipping, l’information mutuelle à
la sortie des boucles DAR et BNC est équivalente, s’établissant à 0.84.

Après une première correction de la détection, la trajectoire du soft-BNC montre
un effet surprenant pour des valeurs d’information mutuelle en entrée comprises
entre 0 et 0.35. En effet, l’information mutuelle de sortie se révèle dégradée de telle
sorte à ce que I(LS2 ; C) décroisse. Ce comportement montre qu’une information
mutuelle d’entrée minimale soit nécessaire afin de permettre la convergence du ré-
cepteur. Étant donné que le point d’entrée de la trajectoire EXIT est suffisamment
élevée, i.e. 0.84, il n’est pas possible d’infirmer ou confirmer formellement cette
région de l’analyse EXIT par simulation. Cependant, la partie supérieure de la tra-
jectoire est fidèle à l’analyse faite quant à la performance en taux d’erreur binaire
présentée au paragraphe 5.2.4 et montre une capacité de recouvrement particulière-
ment efficace du soft-BNC. En comparaison, la trajectoire du récepteur trubo-DAR
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Fig. 5.6 – Comparaison des trajectoires EXIT du code convolutif (1, 5
7)8 et des

récepteurs turbo-DAR et soft-BNC, sur canal à BABG, TC = 1 dB et Eb/N0 = 12
dB [38].

montre une convergence limitée par une information mutuelle de sortie finale moins
élevée. En effet, il ne semble pas pouvoir augmenter l’information mutuelle à sa
sortie au-delà de 0.93 [38].

Néanmoins, les deux récepteurs montrent un comportement itératif analogue car
ils sont très proches de leur convergence à la première itération. En d’autres termes,
la première itération procure la plus grande part de la correction. Cependant, le
récepteur turbo-DAR reste toujours en marge du soft-BNC, ce qui laisse présager
d’une limitation contrastée de sa performance en ce qui concerne le taux d’erreur
binaire.

5.2.4 Performance comparée des récepteurs soft-BNC et turbo-
DAR

La performance des deux récepteurs est ici évaluée quant au taux d’erreur binaire
et leur pouvoir de correction effectif est comparé. La configuration de transmission
reste équivalente à celle utilisée pour l’établissement des trajectoires EXIT. Les deux
récepteurs sont poussés à leur convergence respective, soient trois itérations pour le
soft-BNC et huit itérations pour le turbo-DAR. Les figures 5.7 et 5.8 montrent les
performances des deux approches sur canal à BABG.

Comme le suggère les trajectoires EXIT présentées à la figure 5.6, la perfor-
mance du turbo-DAR est limitée par un effet d’error-floor qui apparâıt au-delà
d’un rapport signal à bruit Eb/N0 ≥ 12 dB. La restauration de la performance est
donc bornée à 2 dB du cas sans clipping à Eb/N0 = 12 dB à la huitième itéra-
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tion. Le récepteur soft-BNC profite quant à lui pleinement sa coopération avec le
décodeur de canal SISO et ne souffre pas de stagnation de sa performance, confor-
mément à l’interprétation de sa trajectoire EXIT. Après la troisième itération, le
récepteur approche le cas sans clipping à près de 0.5 dB pour taux d’erreur binaire
considérés. L’algorithme se montre donc plus robuste à la propagation d’erreurs
lors de la correction du signal. Le récepteur turbo-DAR est quant à lui limité quant
dans sa correction mais se maintient à un niveau de d’erreur relativement faible de
seulement 10−6. Enfin, tenant compte du fait que ces deux approches soient de com-
plexité totalement équivalente, le soft-BNC montre que l’approche par annulation
de bruit de clipping est à privilégiée dans ce contexte de communications.
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Fig. 5.7 – Performance du récepteur soft-BNC pour transmissions OFDM sur canal
BABG avec clipping et modulation 16-QAM pour les itérations 1 et 3, N = 64,
J = 4, TC = 1 dB [38].

La figure 5.9 illustre quant à elle les performances comparées des deux approches
sur canal sélectif en fréquence, dont le modèle est précisé au paragraphe 5.1. Au
récepteur, l’hypothèse d’une connaissance parfaite de sa réponse impulsionnelle est
retenue. Cette configuration permet de mettre en évidence un écart significatif de la
performance des récepteurs pour ce scénario. En effet, il apparâıt que le turbo-DAR
y est très désavantagé. Ceci est dû à l’utilisation d’un égaliseur MMSE en tête de
récepteur là où le soft-BNC en compense l’effet directement lors de la correction du
clipping conjointement à la détection des bits du mot de code, comme le montre
l’équation (5.5). La nécessité d’une étape d’égalisation menée en tête de récepteur
avant correction, pour le récepteur turbo-DAR, est associée à la définition même de
la correction DAR qui n’est pas basée sur le principe du maximum de vraisemblance
(MV). L’information d’état du canal n’est pas utilisé lors de la correction du clip-
ping, contrairement à l’approche BNC. Dans ce cas de figure, le soft-BNC montre
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Fig. 5.8 – Performance du récepteur turbo-DAR pour transmissions OFDM sur
canal BABG avec clipping et modulation 16-QAM pour les itérations 1,3 et 8.
N = 64, J = 4, TC = 1 dB [38].

une performance de restauration comparable au cas sur canal à BABG, soit à 0.5
dB du cas sans clipping grâce à l’efficacité de la détection conjointe à l’égalisation.
Le turbo-DAR est quand à lui à plus de 3 dB de la performance sans clipping avec
égalisation par MMSE, ce qui montre que l’approche est bien moins efficace sur un
canal sélectif en fréquence.

5.2.5 Conclusion

Au paragraphe 5.2.2, nous proposons un récepteur soft-BNC pour transmissions
OFDM codées travaillant à partir d’une décision souple sur les bits du mot de code.
Basée sur la méthode d’estimation et d’annulation directe du bruit de clipping,
sa complexité modérée le place au même niveau que le récepteur turbo-DAR [31].
La confrontation de la performance de ces deux techniques est proposée aux para-
graphes 5.2.3 et 5.2.4. L’analyse par courbes EXIT nous autorise une étude fine de
leur comportement respectif et confirme également la supériorité du soft-BNC pour
tous les cas de figure envisagés lors de nos travaux. Le récepteur soft-BNC se pose
comme une solution de faible complexité envisageable pour des communications
OFDM avec clipping.
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Fig. 5.9 – Performances comparées des récepteurs soft-BNC et turbo-DAR pour
transmissions OFDM sur canal sélectif STVFS avec clipping et modulation 16-
QAM aux itérations respectives 3 et 8. N = 64, J = 4, TC = 1 dB et β = 2.5
[38].

5.3 Récepteur sous-optimal à décision souple pour
transmissions OFDM codées avec clipping

5.3.1 Introduction et motivations

Jusqu’à présent, cette étude a porté son attention sur les méthodes de restau-
ration de la performance des transmissions OFDM avec clipping de complexité la
plus faible. En l’occurrence, les récepteurs soft-BNC et turbo-DAR étudiés au para-
graphe 5.2 sont les méthodes les plus efficaces à complexité O(JN log JN). Cepen-
dant, d’autres méthodes, ayant un ordre de complexité certes plus élevé, montrent
également des aptitudes de correction particulièrement intéressantes. Nous pouvons
citer les techniques de détection de trame proposée par Ochiai dans [96] et de turbo-
égalisation introduite par Zillmann et al. dans [142] dont les principes sont donnés
aux paragraphes 4.4.5 et 4.4.7.

Le point commun de ces deux techniques est qu’elles ne proposent pas de com-
penser le clipping sur le signal issu du canal en tête de récepteur mais corrigent
l’information binaire, soit directement le mot de code estimé. Aussi, cette déci-
sion corrigée n’est pas fondée sur une seule re-simulation du clipping mais sur un
ensemble de taille Q, ce qui augmente la complexité liée à la technique à l’ordre
O(QJN log JN). Enfin, ces deux approches sont basées sur une détection par maxi-
mum de vraisemblance dont on a souligné l’avantage sur canal sélectif en fréquence
au paragraphe 5.2.4.
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Dans [142] cependant, les auteurs montrent que l’approche par turbo-égalisation
ne converge pas et que le comportement erratique de l’algorithme apparâıt dès la
deuxième itération. Le problème est, sans nul doute, lié à la méthode de construction
de l’ensemble des Q signaux re-simulés. Elle est en fait basée sur l’hypothèse que
les bits du mot de code ayant l’information extrinsèque la moins décidée, c’est
à dire une probabilité presque équiprobable d’être 0 ou 1 à la sortie du décodeur
SISO, porterait moins d’information. La pertinence de cette approche est facilement
discutable, surtout en considérant la capacité de correction de l’algorithme.

Ochiai propose quant à lui de générer les mots voisins d’une primo-détection
obtenue au récepteur afin de constituer l’ensemble des signaux re-simulés aidant à
la décision du mot de code [96]. La performance de correction du récepteur ainsi
obtenu est alors particulièrement encourageante sans codage de canal. Étant donné
qu’aucune référence dans la littérature ne mentionne l’étude ce récepteur pour des
transmissions codées, nous proposons une brève étude de ce cas au paragraphe 5.3.2.

La médiocrité des résultats de cette analyse constitue en fait la source d’une ré-
flexion nous amenant à proposer un nouveau récepteur, au paragraphe 5.3, basé sur
le principe des deux méthodes précédemment citées et autorisant un recouvrement
pratiquement complet de la performance d’un système de transmission OFDM codé
avec clipping.

5.3.2 L’approche d’Ochiai pour transmission codée

Le principe du récepteur, présenté dans [96], est rappelé au paragraphe 4.4.5.
Nous établissons au préalable la performance du récepteur pour un système non
codé. La figure 5.11 corrobore les résultats avancés par l’auteur dans [96]. Les Q
mots de code re-simulés utilisés par la détection de l’équation (4.52) sont construits
en considérant une distance de Hamming dH = 1.

À la seconde itération, l’algorithme permet un recouvrement de la performance
particulièrement significatif. Il apparâıt que les Q mots C̃

π
q construits à distance

dH de Ĉ
π

autorisent à l’équation (4.52) une forte efficacité de détection. Ochiai
montre que la performance du récepteur peut encore être améliorée en augmentant
la distance de Hamming à dH = {1, 2}.
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Fig. 5.10 – Récepteur itératif à détection sous-optimale pour transmissions OFDM
codées avec clipping.

Le récepteur à détection de trame pour transmissions codées est illustré par la
figure 5.10. La performance associée à ce récepteur est montrée à la figure 5.12.
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Fig. 5.11 – Performance du récepteur par détection de trame proposé par Ochiai [96]
pour transmissions OFDM non-codées sur canal BABG avec clipping et modulation
QPSK avec étiquetage de Gray aux itérations 1 et 2. N = 64, J = 4, TC = 1 dB,
dH = 1.

Dans ce scénario, le récepteur montre un tout autre comportement en affichant une
contre performance marquée. En effet, l’algorithme proposée par Ochiai ne converge
pas en la présence d’une stratégie de codage de canal.

Nous pouvons expliquer ce résultat en interprétant la méthode. À chaque nou-
velle correction, l’information à l’entrée du décodeur de canal ne diffère que de dH

bits de la décision précédente. En ce sens, le pouvoir de correction de la détection
de trame est insuffisante pour influencer la nouvelle décision prise par le décodeur
de canal, puisque inférieure à la distance minimale du code. Considérant la perfor-
mance mesurée du code convolutif utilisé ici. Il semble que la correction apportée
par la décision proposée par Ochiai interdise la convergence du récepteur. Les deux
itérations effectuées montrent l’inefficacité de l’approche quand bien même de forts
niveaux de rapport signal à bruit sont considérés.

Dans le paragraphe suivant, nous apportons la proposition d’un nouveau récep-
teur basé sur le principe du maximum de vraisemblance et de re-simulation mais qui
soit en mesure d’apporter une correction suffisante afin de provoquer la convergence
du récepteur.

5.3.3 Récepteur SML à décision souple aidée par détection sous-
optimale à maximum de vraisemblance

L’idée principale de la méthode est inspirée des stratégies de re-simulation utili-
sées par Ochiai dans [96] et Zillmann et al. dans [142]. Cependant, ces deux récep-
teurs montrent une performance de restauration limitée, voire mauvaise, surtout en
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Fig. 5.12 – Performance du récepteur par détection de trame proposé par Ochiai
[96] pour transmissions OFDM codées par code convolutif (1, 5

7)8 sur canal BABG
avec clipping et modulation QPSK avec étiquetage de Gray aux itérations 1 et 2.
N = 64, J = 4, TC = 1 dB, dH = 1.

considérant leur complexité ; références faites au paragraphe 5.3.2 et directement
à [142]. Le récepteur SML se distingue par la correction de chaque bit du mot de
code d’après l’information extrinsèque fournie par un décodeur de canal SISO. Nous
proposons dans ce paragraphe une description détaillée de l’algorithme.

5.3.3.1 Détection optimale

Ce nouveau récepteur à décision souple est aidée par une détection sous-optimale
à maximum de vraisemblance, qui contrairement aux approches DAR et BNC, ne
corrige pas le signal en tête de récepteur. De plus, il échange, en collaboration avec
un décodeur de canal de type SISO, une information souple à propos des bits de
code. L’approche se différencie en traitant indépendamment chaque sous-porteuse
du symbole OFDM. Le but est de pouvoir traiter parallèlement et indépendamment
chaque bit du mot de code à chaque itération de l’algorithme. Le critère satisfaisant
la détection optimale est tel que :

Ĉ
π

= arg min
C̃

π
q

( N−1∑
n=0

|Yn − HnỸq,n|2
)

(5.11)

À l’équation (5.11), le signal dans le domaine fréquentiel Ỹ q est issu de la re-
simulation du clipping à partir du mot de code C̃q telle que Ỹ q = CFJ

TC(C̃
π
q ).

L’optimalité de la détection du mot de code satisfaisant l’équation (5.11) nécessite
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alors la construction d’un ensemble exhaustif de Q = 2V mots C̃
π
q . Ceci rend ex-

trêmement difficile l’implantation d’une telle détection. Nous proposons donc une
détection sous-optimale souple au prochain paragraphe.

5.3.3.2 Décision sous-optimale souple à maximum de vraisemblance

Information a priori et bit-flipping

Considérons qu’un décodeur de canal SISO offre une information souple ex-
trinsèque à propos des bits d’un mot de code. Cette information peut être alors
considérée comme un a priori et constituer un mot entrelacé selon une décision
dure. Notant (.)π la fonction d’entrelacement, on a :

Ĉπ
v =

{
0 si Pre(Ĉπ

v = 0|Y ) > 0.5
1 sinon

, 0 ≤ v < V (5.12)

À partir de ce mot a priori, un ensemble de taille Q mots est déterminé en son
voisinage. Contrairement à [96], la stratégie de construction est ici orientée afin de
fournir une décision souple à propos de chacun des bits du mot de code et non du
mot de code entier. Considérant le fait qu’un entrelaceur aléatoire est utilisé, les
nouveaux Q mots ne sont pas nécessairement des mots de code et il est donc possible
de modifier chaque bit de Ĉ

π
indépendamment les uns des autres. L’ensemble ainsi

construit forme l’ensemble des Q mots C̃
π
q candidats à la re-simulation du clipping.

Afin de restreindre la recherche de ces mots, une étape de bit-flipping est im-
plantée. Cette dernière est pensée afin que chaque mot construit à partir de l’a
priori permette de modifier le symbole modulant la sous-porteuse correspondante.
En d’autres termes, le mot a priori est divisé en V

M groupes de M bits, chacun
de ces groupes fait donc correspondre un symbole appartenant au diagramme en
constellation de la modulation S et étiqueté par M bits. En modifiant la valeur d’un
ou plusieurs bits dans ces groupes sous la contrainte d’une distance de Hamming
dH , le symbole utilisé pour le moduler est modifié. Comme l’illustre la figure 5.13,
à chaque permutation dans un groupe est associé un nouveau mot C̃

π
q .

Si la construction de l’ensemble des mots voisins de l’a priori Ĉ
π

est effec-
tuée exhaustivement tous les symboles appartenant à S sont adressés lors de la
re-simulation du clipping et l’ensemble des mots C̃

π
q ainsi construits est supposé

suffisant pour maintient l’optimalité de la détection donnée à l’équation (5.11). La
complexité de l’algorithme est alors dépendante du nombre d’itérations effectuées
et des Q mots construits selon le jeu de distances dH telle que O(iQJN log JN)
avec :

Q =
V

M

∑
dH

(
M

dH

)
(5.13)

Le jeu de distances de Hamming dH = {1, . . . ,M} représente alors la solution
générant le plus de mots C̃

π
q au voisinage de l’a priori. En limitant sciemment les

élément de ce jeu de distances, il est alors possible de restreindre la complexité de
l’algorithme.
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Fig. 5.13 – Construction des Q mots voisins C̃
π
q de l’a priori Ĉ

π
par bit-flipping,

illustration pour M = 4 et dH = {1, 2}.

Décision souple et sous-optimalité

Comme le montre le paragraphe 4.3.1 et en conséquence du théorème central
limite, le bruit de clipping peut être vu comme gaussien dans le domaine fréquentiel à
la condition que le taux de clipping soit suffisamment bas et pour un grand nombre
de sous-porteuses OFDM. Enfin, considérant son indépendance et le fait que le
canal avec clipping soit sans-mémoire, il est possible d’écrire la densité jointe des
observations conditionnées par les sous-porteuses de la trame OFDM avec clipping
à l’entrée du canal comme :

p(Y |X̃) =
N−1∏
n=0

p(Yn|X̃n) (5.14)

Par application du théorème de Bayes, la probabilité a posteriori des bits du
mot de code sur une trame OFDM sachant les observations issues du canal est :

Pr(Ĉπ
v = a|Y ) ∝

N−1∑
n=0

p(Y |X̃n)Pr(X̃n|Ĉπ
v = a)

∝
∑

X̃n|Ĉπ
v =a

p(Y |X̃n)

∝
∑

X̃n|Ĉπ
v =a

p(Yn|X̃n)

∝
∑

X̃n|Ĉπ
v =a

e
− |Yn−HnCF J

TC (X )n|2

N0 (5.15)

La sous-optimalité de la détection proposée par l’équation (5.15) est obtenue en
utilisant l’ensemble des Q mots C̃

π
q au voisinage de l’a priori Ĉ

π
. Il vient ainsi :

Pr(Ĉπ
v = a|Y ) ≈

∑
Ỹq,n|Ĉπ

v =C̃π
q,v

e
− |Yn−HnỸq,n|2

N0 , 0 ≤ v < V (5.16)
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Dans l’équation (5.16), la condition Ỹq,n|Ĉπ
v = C̃π

q,v permet d’allouer la sous-
porteuse Ỹq,n issue de la re-simulation du clipping à partir du mot C̃

π
q à la condition

que le bit détecté soit Ĉπ
v = C̃π

q,v.

5.3.4 Description du récepteur SML

La décision de l’équation (5.16) est utilisée dans le récepteur SML (Suboptimal
Maximum-Likelihood) afin de fournir itérativement une correction sur la décision
souple des bits du mot de code transitant sur un canal avec clipping [39]. Le modèle
de l’émetteur est donné à la figure 5.1 tandis que le récepteur SML est décrit par
le synoptique de la figure 5.14. Le récepteur profite pleinement de l’information
extrinsèque apportée par le décodeur SISO afin de fournir une information a priori
à la détection souple de l’équation (5.16).

π−1 πDétectionTFDPC−

SML
Détection

TFDITFD

des sous−porteuses
Modulation

Décodeur
BCJR

0/1

0

1

Bit
flipping

clipping/filtrage
Re−simulation

Pr(Ĉ |Y )

yyg Y

Pre(Ĉ |Y )

dH

Ŷ qŷqỹq C̃ q

Ỹ q

Q Ĉ

Fig. 5.14 – Synoptique du récepteur itératif à décision souple SML [39].

Algorithme du récepteur SML

L’algorithme du récepteur SML est donné comme suit :

1. Initialiser le compteur d’itération i = 0 ;

2. Donner une primo-détection a posteriori des bits du mot de code par un
maximum de vraisemblance basé sur les symboles de la modulation utilisée
telle que :

Pr(0)(Ĉπ
v = a|Y ) ∝

∑
Sm|Ĉπ

v =a

e
− |Yn−HnαSm|2

N0 , 0 ≤ v < V (5.17)

3. Procéder à une étape de décodage de canal utilisant l’information a posteriori
dé-entrelacée Pr(i)(Ĉv = a|Y ) et donner une information extrinsèque à propos
de ces bits du mot de code Pr

(i)
e (Ĉv = a|Y ) ;

4. Bit-flipping
Entrelacer l’information extrinsèque donnée par le décodeur de canal et dé-
duire le mot de code a priori Ĉ

π
. Sachant le jeu de distance de Hamming

sélectionnées dH , générer les Q mots C̃
π
q ;
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5. Détection SML
Re-simuler le clipping tel que pour l’ensemble de taille Q, il existe Ỹ q =
CFJ

TC(Cπ
q ) et obtenir une nouvelle décision souple a posteriori à partir de

l’équation (5.16) qui remplace dorénavant celle à l’étape 2, comme :

Pr(i)(Ĉπ
v = a|Y ) ≈

∑
Ỹq,n|Ĉπ

v =C̃π
q,v

e
−

|Yn−HnCFJ
TC (C̃

π
q )n|2

N0 , 0 ≤ v < V (5.18)

6. Incrémenter le compteur d’itérations i = i + 1 et revenir à l’étape 3.

5.3.5 Performance du récepteur SML

La performance du récepteur est envisagée considérant l’hypothèse d’un étique-
tage par code de Gray des symboles composant le diagramme en constellation d’une
modulation numérique 16-QAM. La distance de Hamming entre chaque groupe de
4 bits étiquetant un symbole de la constellation est donc limitée à un seul bit.
L’hypothèse retenue est que la dispersion des symboles à l’issu de la propagation
du signal OFDM sur canal avec clipping ne provoque, au maximum, qu’une erreur
d’un seul bit sur chaque sous-porteuse. Cette hypothèse permet de limiter la com-
plexité de l’algorithme en réduisant le jeu de distances de Hamming à dH = 1. Le
nombre de mots voisins de l’a priori est, d’après l’équation (5.13), Q = V et porte
la complexité du récepteur à l’ordre O(iV JN log JN).
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Fig. 5.15 – Performance du récepteur SML pour transmissions OFDM non-codées
sur canal à BABG avec clipping et une modulation 16-QAM pour les itérations
1,3,5 et 8, N = 64, J = 4, TC = 1 dB et dH = 1 [39].

Dans un premier temps, la détection SML est appliquée directement à la primo-
détection prise par le récepteur sans codage de canal. Dans ce contexte de trans-
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mission, le récepteur montre une efficacité remarquable pour un taux de clipping
TC = 1 dB, comme l’illustre la figure 5.15. La convergence de l’algorithme est ob-
tenue à la huitième itération bien que la différence avec la cinquième soit à peine
perceptible. Le récepteur établit donc une performance à 0.4 dB du cas sans clip-
ping, ce qui reste en deçà de l’approche proposée par Ochiai dans [96] pour le même
scénario et comme le montre la figure 5.11.

La figure 5.16 montre la performance du récepteur avec codage de canal. Pour
comparaison avec les résultats précédents, l’émetteur du paragraphe 5.1 est consi-
déré. La convergence du récepteur est obtenue après trois itérations et chacune
d’elles montre une amélioration notable de la performance de la transmission. En
outre, le récepteur SML atteint un recouvrement de la performance à 0.2 dB du cas
sans clipping, surclassant alors les récepteurs turbo-DAR et soft-BNC. De surcrôıt,
l’approche par décision indépendante des bits du mot de code montre alors son
intérêt face à la détection de trame proposée dans [96].
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Fig. 5.16 – Performance du récepteur SML pour transmissions OFDM codées sur
canal à BABG avec clipping et modulation 16-QAM pour les itérations 1,2 et 3,
N = 64, J = 4, TC = 1 dB et dH = 1 [39].

Sur canal sélectif en fréquence, nous utilisons le modèle de canal STVFS, le
récepteur montre un comportement analogue au cas précédent. L’utilisation de la
connaissance des coefficients du canal dans la détection par maximum de vraisem-
blance de l’équation (5.16) assure la convergence de l’algorithme comme pour le
récepteur soft-BNC. Après trois itérations, le récepteur SML surpasse encore la
performance du récepteur soft-BNC en étant à 0.2 dB du cas sans clipping, comme
le montre la figure 5.17.
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Fig. 5.17 – Performance du récepteur SML pour transmissions OFDM codées sur
canal sélectif STVFS avec clipping et modulation 16-QAM pour les itérations 1,2
et 3, N = 64, J = 4, TC = 1 dB, β = 2.5 et dH = 1 [39].

5.3.6 Discussion

Le récepteur SML [40, 39] que nous proposons dans ces travaux est montré
comme une technique itérative de correction de clipping très efficace. Elle surpasse
notamment les récepteurs turbo-DAR [30] et soft-BNC [37]. En effet, la compa-
raison des approches SML et soft-BNC [40] montrent qu’une technique basée sur
une détection à maximum de vraisemblance avec information a priori autorise un
recouvrement de la performance du système supérieure à la manipulation du signal
d’observation issu du canal en tête de récepteur.

Cependant, l’approche SML se révèle être d’un ordre de complexité bien plus
élevé que les techniques basées sur les corrections DAR et BNC. Elle nécessite,
en effet, la construction d’un ensemble de signaux re-simulés qui peut rendre diffi-
cile l’implantation du récepteur selon les paramètres de la transmission. En effet,
l’équation (5.13) définissant Q fait tendre rapidement l’espace des mots voisins de
l’a priori vers de très grandes tailles, ce qui réduit considérablement la pertinence
de l’approche. La longueur du mot de code et la modulation utilisées peuvent égale-
ment devenir des facteurs limitants au regard de la complexité et de la performance
du récepteur SML. Enfin, le jeu des distances de Hamming considéré est ici défini
empiriquement, en comptant sur la faible dispersion des symboles composant le
diagramme en constellation de la modulation à la réception.

Néanmoins, dans le scénario de communication envisagé précédemment, la stra-
tégie de correction s’attachant à traiter simultanément l’ensemble des bits du mot
de code, permet au récepteur une excellente convergence. Enfin, l’utilisation d’une
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détection par maximum de vraisemblance autorise à disposer d’une égalisation de
canal performante qui maintient la performance de correction du SML sur canal
sélectif en fréquence. Enfin, l’augmentation du nombre de distances de Hamming
considérées montre une mesurée influence sur la performance du récepteur SML 1 :

Eb/N0(dB)
dH Q

{1} 1024
{1, 2} 2560
{1, 2, 3} 3584

0 5 10
2.7e-1 2.5e-2 1.9e-5
2.9e-1 2.6e-2 1.0e-5
3.0e-1 2.6e-2 2.0e-5

Tab. 5.2 – Taux d’erreur binaire obtenu après une itération du récepteur SML en
fonction de la taille de l’espace des mots utilisés lors de la re-simulation du clipping.

Bien que cette influence soit peu significative sur la performance, elle est néan-
moins avérée. Pour dH = {1, 2, 3}, la performance du récepteur s’en trouve d’ailleurs
amoindrie. Étant donné la complexité liée à l’implantation de l’algorithme, la ges-
tion des paramètres V , M et dH ne peut malheureusement qu’être appréhendée de
manière empirique, pénalisant l’étude formelle de leur influence.

Finalement, le récepteur montre un très bon comportement quant au recouvre-
ment de la performance dans un scénario de mots code de longueur modérée, ce
qui est habituellement le cas avec des codes convolutifs, et pour des modulations
numériques étiquetées par code de Gray. Aussi, l’information souple corrigée itérati-
vement profite directement à la décision du décodeur SISO. D’une manière générale,
les résultats prouvent que le récepteur est capable de restaurer la performance de
manière pratiquement complète.

5.4 Conclusion

Dans ce chapitre, la performance de différents récepteurs compensant le clipping
est analysée. Le paragraphe 5.2 s’attache à la comparaison exhaustive de la per-
formance des récepteurs basés sur des techniques de faible complexité, soit d’ordre
O(JN log JN). Nous proposons alors un récepteur à décision souple, au paragraphe
5.2.2, utilisant une boucle de correction BNC. Les techniques DAR et BNC sont
ensuite confrontées et leur comportement itératif finement analysé grâce à l’étude
par EXIT charts. Leur capacité effective de recouvrement de la performance du
système est débattue et les différences entre chaque approche sont clairement iden-
tifiées. Nos travaux révèlent la supériorité de l’approche soft-BNC [37, 38], et plus
généralement des techniques basées sur une détection par maximum de vraisem-
blance qui prouvent leur efficacité aussi bien sur canal à BABG que sélectif en
fréquence.

Au paragraphe 5.3, un nouveau récepteur basé sur un procédé de détection sous-
optimal des bits du mot de code par maximum de vraisemblance est présenté. Le
récepteur SML [40, 39] tient son originalité par le traitement indépendant de chaque

1Pour des raisons de temps de calcul, le récepteur SML n’est pas poussé à convergence.
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bit du mot de code et par la construction d’un espace de mots voisins d’une informa-
tion a priori délivrée par un décodeur de canal SISO. Le fonctionnement conjoint
de la décision SML et du décodeur de canal permet de recouvrir la performance
d’un système OFDM avec clipping à 0.2 dB du cas linéaire. Le récepteur SML se
montre comme l’approche la plus performante et surclasse les autres techniques
trouvées dans la littérature. Néanmoins, l’algorithme de correction demeure très
complexe et ses paramètres sont évalués empiriquement sans optimisation formelle.
Cette technique démontre cependant que l’approche de re-simulation du clipping et
bit-flipping est prometteuse ; là où les travaux proposés par Ochiai [96] et Zillmann
et al. [142] s’accommodaient d’un gain en performance particulièrement limité.



Chapitre 6

Conclusion et perspectives

Le travail présenté dans ce manuscrit s’est attaché à comprendre, analyser et
proposer des solutions quant au problème du clipping des signaux de communication
des systèmes OFDM codés. Le contexte d’application est tourné vers des liaisons
sans-fil à ressources limitées à l’émetteur et ne disposant que de solutions de codage
de canal peu performantes face aux effets d’un écrêtement volontaire des signaux
OFDM à l’émission.

Au chapitre 2, nous avons rappelé les définitions et concepts basiques de la
modulation OFDM. Ces éléments ont pour but de présenter les connaissances élé-
mentaires mais nécessaires à la compréhension de la problématique du fort niveau
de PAPR des signaux OFDM. Nous avons par ailleurs abordé la difficulté de leur
amplification au chapitre 3 qui reste le problème principal de ce mode de commu-
nications. En effet, la dynamique des signaux à l’émission ne permet pas l’élévation
de leur puissance à haut rendement par un amplificateur typique des télécommuni-
cations. Nous nous sommes alors attachés à présenter finement cette problématique
par l’analyse de la statistique des signaux OFDM dans différents cas d’étude. Aussi,
nous avons rappelé les différentes techniques permettant de maintenir la dynamique
des signaux OFDM à des niveaux de PAPR modérés et avons émis un avis critique
sur chacune d’elles.

Au chapitre 4, nous avons porté notre attention sur le clipping des signaux à
l’émission. Cette méthode de limitation d’amplitude se distingue par sa très faible
complexité et sa facilité d’implantation. Largement considérée dans la littérature,
cette approche a cependant l’inconvénient, bien qu’elle autorise l’amplification ef-
ficace des signaux OFDM, de provoquer des distorsions très dommageables quant
à la qualité de la communication. Nous avons alors proposé de caractériser ces dé-
gradations en définissant la statistique propre des signaux OFDM avec clipping, au
paragraphe 4.2. Cette analyse repose une extension du théorème de Bussgnag pour
les signaux OFDM en bande de base. L’analyse complète de l’évolution du PAPR de
ces signaux nous a permis d’établir la performance théorique des systèmes OFDM
avec clipping [38] quant au taux d’erreur et à la capacité de canal au paragraphe 4.3.
Les résultats démontrent qu’un faible taux de clipping est un facteur particulière-
ment limitant de la performance des systèmes OFDM. Aussi, nous avons prouvé que
la capacité de canal est relativement très dégradée pour des modulations d’ordres
supérieurs.

Le chapitre 5 a regroupé nos propositions de nouveaux récepteurs corrigeant
le clipping. Nous avons notamment donné, au paragraphe 5.2.2, l’extension d’une
méthode par correction souple du signal en tête de récepteur [37]. L’algorithme
soft-BNC montre de bonnes aptitudes de restauration, aussi bien sur canal à bruit
additif blanc gaussien que sélectif en fréquence. Nous avons également apporté une
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analyse fine de sont comportement grâce aux EXIT charts et confronté le soft-BNC
au récepteur turbo-DAR, faisant référence dans la littérature. Nous avons alors
pu affirmer la suprématie de l’approche soft-BNC [37, 38] qui tire bénéfice d’une
détection par maximum de vraisemblance, déterminante pour assurer son efficacité.

Au paragraphe 5.3, nous avons proposé un récepteur original autorisant la cor-
rection du clipping par décision souple aidée par une détection sous-optimale à
maximum de vraisemblance [39, 40]. Le récepteur SML est basé sur des principes
lui autorisant la correction indépendante des bits du mot de code et lui garantit
une excellente performance de correction, comme l’a montré le paragraphe 5.3.5. La
complexité associée au concept de re-simulation du clipping en réception peut cepen-
dant rendre délicate l’implantation du récepteur. La décision souple sous-optimale
est néanmoins obtenue sans concession sur la performance et surpasse celle des
méthodes pouvant êtres trouvées dans la littérature.

Après avoir établi une étude détaillée du clipping et de ses effets sur les com-
munications OFDM, nous avons su proposer des solutions quant à sa compensation
par des récepteurs adaptés qui, pour un contexte de codage de canal à pouvoir de
correction limitée face aux dégradation du clipping, sont à même de pratiquement
restaurer la performance du système. Nous avons montré que les techniques de cor-
rection basées sur le principe du maximum de vraisemblance offrent des résultats
particulièrement satisfaisants. L’analyse des effets du clipping sur les signaux OFDM
montre que la nature du bruit additif associé, dont la distribution est difficile à obte-
nir formellement, peut très raisonnablement être considérée comme gaussienne, pour
un taux de clipping faible et avec un nombre de sous-porteuses OFDM suffisant. Ce
résultat est en fait essentiel. En effet, les normes de communication actuelles tendent
à utiliser des techniques de codage de canal de nouvelle génération, i.e. les turbo-
codes et LDPC en WiMAX, UMTS, DVB et ADSL2 notamment, qui offrent une
performance approchant la capacité sur canal gaussien. Comme nous en avons déjà
discuté aux paragraphes 4.3.4 et 5.1, ces techniques sont théoriquement capables
de s’accommoder du bruit de clipping sous hypothèse de sa gaussiannité. Différents
travaux viennent corroborer cette affirmation [94, 98, 100, 117]. De plus, la simu-
lation montre que la performance des turbocodes, lorsque conjointement utilisés à
l’OFDM avec clipping, ne souffre que d’une dégradation mesurée [100] et que des
techniques de compensation de clipping n’autorisent qu’un très faible, voire aucun,
effet de correction supplémentaire dans ce scénario.

Étant donné l’adoption de plus en plus courante de codes de canal de nouvelle
génération ainsi que l’utilisation omniprésente de la modulation OFDM dans les
normes de communications actuelles et futures, il est évident que les perspectives
de prochains travaux doivent s’orienter vers l’étude et l’adaptation de la perfor-
mance de ces types de codes au clipping. Pour le moment, très peu de contributions
scientifiques traitent de ce cas particulier et il reste un champ de prospections nou-
velles à exploiter.



Annexe A

Convolution circulaire

Supposons un signal d’entrée à temps discret x de N échantillons et la réponse
impulsionnelle d’un canal de communication h de longueur L. La convolution circu-
laire permet d’établir, par définition, que leur réponse dans le domaine fréquentiel
est la multiplication élément par élément de leur coefficients et le signal de sortie
résultant est :

Y = FN{y}
Yn = HnXn, 0 ≤ n < N (A.1)

En développant y = F−1
N {Y }, il vient de l’équation (2.9) :

yk =
1
N

N−1∑
n=0

XnHne2jπ kn
N , 0 ≤ k < N (A.2)

De l’équation (2.11), on peut réécrire les coefficients de la réponse du canal dans le
domaine fréquentiel comme :

Hn =
N−1∑
l=0

hle
−2jπ ln

N , 0 ≤ n < N (A.3)

Et en remplaçant (A.3) dans l’équation (A.2) :

yk =
1
N

N−1∑
n=0

(
Xn

( N−1∑
l=0

hle
−2jπ ln

N
)
e2jπ kn

N

)
(A.4)

=
N−1∑
l=0

(
hl

( 1
N

N−1∑
n=0

Xne2jπ
n(k−l)

N
))

, 0 ≤ k < N (A.5)

Définition - Soit le signal OFDM périodisé tel que :

x(k−l)N
=

1
N

N−1∑
n=0

Xne2jπ
n(k−l)

N (A.6)

L’opération de convolution circulaire [102] §3.6.4 est donc :

yk =
N−1∑
l=0

hlx(k−l)N
, 0 ≤ k < N (A.7)





Annexe B

Performance théorique de
modulations numériques

choisies

Ce chapitre présente les démonstrations nécessaires constituant les étapes me-
nant à l’établissement de la performance théorique d’une modulation antipodale
BPSK et 16-QAM en OFDM. Cette dernière est largement considérée dans les ré-
sultats de simulation et lors des exemples illustratifs tout au long de ce manuscrit.
La démonstration de la performance théorique en taux d’erreur binaire de la modu-
lation 16-QAM utilise les résultats successifs issus de l’étude de la performance des
modulations 4-PAM et 4-PSK ; résultats apportés respectivement aux paragraphes
B.2 et B.3.

B.1 Performance d’un système OFDM avec modula-
tion antipodale

Soit une modulation numérique à deux états S = {S0, S1}, faisant figurer les
éléments binaires b0 = 1 et b1 = 0 tels que S0 = −

√
Eb et S1 =

√
Eb.

0

S0 S1

√
Eb−

√
Eb

R

Fig. B.1 – Diagramme en constellation d’une modulation antipodale à deux états :
modulation 2-PSK ou 2-PAM.

Supposons qu’ils soient équiprobablement distribués sur les N sous-porteuses
d’un système OFDM, on obtient alors après démodulation à la réception pour un
canal de communication à BABG :

Yn = Xn + Wn, 0 ≤ n < N (B.1)

On détermine donc les fonctions de densité de probabilité a posteriori des symboles
S0 et S1 de S pour chaque sous-porteuse :

p(R{Yn}|S0,1) =
1√
πN0

e
−

(R{Yn}−S0,1)2

N0 (B.2)
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N0 étant la puissance de bruit. La règle de décision est établie considérant un seuil
défini en 0. De ce fait :{

Yn = S0 si R{Yn} ≤ 0
Yn = S1 si R{Yn} > 0

, 0 ≤ n < N (B.3)

La probabilité de décider S0 alors que symbole de modulation S1 fut transmis
conditionnée par Yn ≤ 0 est :

Pr(εn|S1) =
∫ 0

−∞
p(R{Yn}|S1)dYn

=
1√
πN0

∫ 0

−∞
e
− (R{Yn}−

√
Eb)2

N0 dYn

=
1√
π

∫ ∞
r

Eb
N0

e−z2
dz

=
1
2
Q(

√
Eb

N0
) (B.4)

Avec Q(.) la fonction d’erreur :

Q(z) =
2√
π

∫ ∞

z
e−ζ2

dζ (B.5)

Pareillement, la probabilité de décider S1 pour S0 est Pr(εn|S0) = 1
2Q(

√
Eb
N0

).
Pour une modulation antipodale à deux états, chaque symbole de S fait corres-

pondre un bit dont la probabilité d’erreur moyenne, soit le taux d’erreur binaire,
est équivalent au taux d’erreur symbole. En OFDM, le TEB est la moyenne des bits
en erreur sur les N sous-porteuses du système, soit :

TEB =
1
N

(
NPr(εn|S0)Pr(S0) + NPr(εn|S1)Pr(S1)

)
=

1
2N

(
NPr(εn|S0) + NPr(εn|S1)

)
=

1
2
Q(

√
Eb

N0
) (B.6)

Avec Pr(S0) = Pr(S1) = 1
2 puisque les symboles sont distribués de manière équi-

probable.

B.2 Performance d’une modulation 4-PAM

La modulation PAM (Pulse-Amplitude Modulation) encode un message binaire
en faisant varier l’amplitude des symboles qui composent la constellation, voir figure
B.2. Les régions de décision sur un symbole sont alors uniquement dépendantes de
ce paramètre.
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Fig. B.2 – Diagramme en constellation d’une modulation 4-PAM.

Une modulation 4-PAM est composée de quatre symboles S = {S0, S1, S2, S3}
faisant figurer autant de séquences de M = 2 bits. L’énergie moyenne par symbole
Es est :

Es =
1
M

M−1∑
m=0

|Sm|2 = 5

Chaque symbole est alors normalisé par S0 = −3
√

Es
5 , S1 = −

√
Es
5 , S2 =

√
Es
5 et

S3 = 3
√

Es
5 , comme l’illustre la figure B.2.

On en déduit les seuils de décision suivants :

Yn = S0 si R{Yn} < −2
√

Es
5

Yn = S1 si −2
√

Es
5 ≤ R{Yn} < 0

Yn = S2 si 0 ≤ R{Yn} ≤ 2
√

Es
5

Yn = S3 si R{Yn} > 2
√

Es
5

, 0 ≤ n < N (B.7)

Considérons le symbole extérieur positif de la modulation. La probabilité d’er-
reur sachant que S3 fut transmis est :

Pr(εn|S3) =
∫ 2

q

Es
5

−∞
p(R{Yn}|S3)dYn

=
1√
πN0

∫ 2
q

Es
5

−∞
e
−

(R{Yn}−3

√
Es
5 )2

N0 dYn

=
1
2
Q(

√
Es

5N0
) (B.8)

On obtient par symétrie Pr(εn|S0) = Pr(εn|S3).
Considérons à présent la probabilité d’erreur sachant la transmission du symbole

S2 intérieur positif à la constellation :

Pr(εn|S2) =
∫ 0

−∞
p(R{Yn}|S2)dYn +

∫ ∞

2
q

Es
5

p(R{Yn}|S2)dYn

= Q(
√

Es

5N0
) (B.9)

De même pour S1, Pr(εn|S1) = Pr(εn|S2).
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Le taux d’erreur symbole d’une transmission OFDM à N sous-porteuses modu-
lées par une constellation 4-PAM est alors [108] §5.2.6 :

TES =
1
N

(
NPr(εn|S0)Pr(S0) + NPr(εn|S1)Pr(S1)

+ NPr(εn|S2)Pr(S2) + NPr(εn|S3)Pr(S3)
)

=
1

4N

(
2NPr(εn|S1) + 2NPr(εn|S0)

)
=

3
4
Q(

√
Es

5N0
) (B.10)
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Fig. B.3 – Performance d’un système OFDM modulé par constellation 4-PAM sur
canal BABG. Taux d’erreur symbole, équation (B.10).

B.3 Performance d’une modulation 4-PSK

La modulation PSK (Phase-Shift Keying) encode l’information par variation de
la phase des symboles constituant la modulation. Usuellement, les symboles sont
donc représentés sur un cercle, comme disposés sur le diagramme en constellation
de la figure B.4.

La modulation 4-PSK se compose de quatre symboles S = {S0, S1, S2, S3} res-
pectivement étiquetés par M = 2 bits. L’énergie par symbole Es = 2. La normalisa-

tion des symboles donne alors S0 = (−1−j)
√

Es
2 , S1 = (1−j)

√
Es
2 , S2 = (1+j)

√
Es
2

et S3 = (−1 + j)
√

Es
2 .
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Fig. B.4 – Diagramme en constellation d’une modulation 4-PSK ou QPSK.

Les régions de décision sont définies par :
Yn = S0 si R{Yn} < 0 et I{Yn} < 0
Yn = S1 si R{Yn} > 0 et I{Yn} < 0
Yn = S2 si R{Yn} > 0 et I{Yn} > 0
Yn = S3 si R{Yn} < 0 et I{Yn} > 0

, 0 ≤ n < N (B.11)

Afin de déterminer le TES, il est plus accommodant ici de l’exprimer en fonction
la probabilité de bonne décision sur le symbole, car les régions de fausse décision se
superposent. Prenons le cas du symbole S2 dont la région de décision correcte est
donnée par le quart supérieur droit du plan complexe. La probabilité de décider en
erreur sachant que S2 fut transmis est :

Pr(εn|S2) = 1 − Pr
(
R{Yn} > 0|S2

)
Pr

(
I{Yn} > 0|S2

)
(B.12)

Or :

Pr
(
R{Yn} > 0|S2

)
= 1 − Pr

(
R{Yn} < 0|S2

)
= 1 −

∫ 0

−∞
p
(
R{Yn} < 0|S2

)
dYn

= 1 − 1√
πN0

∫ 0

−∞
e

−
(

R{Yn}−
√

Es
2

)2

N0 dYn

= 1 − 1
2
Q(

√
Es

2N0
) (B.13)

La probabilité Pr
(
I{Yn} > 0|S2

)
= Pr

(
R{Yn} > 0|S2

)
et :

Pr(εn|S2) = 1 −
(
Pr

(
R{Yn} > 0|S2

))2

= 1 −
(
1 − 1

2
Q(

√
Es

2N0
)
)2

= 1 −
(
1 − Q(

√
Es

2N0
) +

1
4
Q2(

√
Es

2N0
)
)

= Q(
√

Es

2N0
) − 1

4
Q2(

√
Es

2N0
) (B.14)
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Pour des valeurs de rapport signal à bruit Es
N0

→ ∞, Q2(
√

Es
2N0

) << Q(
√

Es
2N0

) et on
peut approximer :

Pr(εn|S2) = Q(
√

Es

2N0
) (B.15)

Étant donné la symétrie de la constellation, on en déduite le taux d’erreur sym-
bole [108] §5.2.7 :

TES =
1
N

(
NPr(εn|S0)Pr(S0) + NPr(εn|S1)Pr(S1)

+ NPr(εn|S2)Pr(S2) + NPr(εn|S3)Pr(S3)
)

=
1

4N

(
4NPr(εn|S0)

)
= Q(

√
2Es

N0
) (B.16)

0 2 4 6 8 10 12 14 16
10

−6

10
−5

10
−4

10
−3

10
−2

10
−1

10
0

E
s
/N

0
 (dB)

T
E

S

 

 
Modulation 4−PSK

Fig. B.5 – Performance d’un système OFDM modulé par constellation 4-PSK sur
canal BABG. Taux d’erreur symbole, équation (B.16).

B.4 Performance de la modulation 16-QAM

La modulation, dont le diagramme en constellation est donnée à la figure B.6 se
compose de seize signaux S = {S0, S1, . . . , S15} respectivement étiquetés par M = 4

bits. L’énergie par symbole est Es = 10 et leur normalisation est S0 = (−3+3j)
√

Es
10 ,

S1 = (−1 + 3j)
√

Es
10 , S2 = (1 + 3j)

√
Es
10 , S3 = (3 + 3j)

√
Es
10 , S4 = (−3 + j)

√
Es
10 ,
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S5 = (−1 + j)
√

Es
10 , S6 = (1 + j)

√
Es
10 , S7 = (3 + j)

√
Es
10 , S8 = (−3 − j)

√
Es
10 ,

S9 = (−1 − j)
√

Es
10 , S10 = (1 − j)

√
Es
10 , S11 = (3 − j)

√
Es
10 , S12 = (−3 − 3j)

√
Es
10 ,

S13 = (−1 − 3j)
√

Es
10 , S14 = (1 − 3j)

√
Es
10 et S15 = (3 − 3j)

√
Es
10 .
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Fig. B.6 – Représentation d’une modulation 16-QAM avec étiquetage par codage
naturel et codage de Gray.

Considérons le symbole S5, situé à l’intérieur de la modulation. Nous allons
déduire de sa région d’acceptation la probabilité d’erreur symbole. La région de
bonne décision est bornée par :

Yn = S5 si

 −2
√

Es
10 ≤ R{Yn} < 0

0 < I{Yn} ≤ 2
√

Es
10

, 0 ≤ n < N (B.17)

La probabilité d’erreur associée sachant que S5 a été transmis est :

Pr(εn|S5) = 1 − Pr
(
− 2

√
Es

10
≤ R{Yn} < 0

)
Pr

(
0 < I{Yn} ≤ 2

√
Es

10
)

(B.18)

On peut alors considérer que le symbole S5 est à l’intersection de deux constellations
4-PAM. La probabilité d’erreur des symboles intérieurs d’une 4-PAM est donnée par
l’équation (B.9). En remplaçant (B.9) dans (B.18), on a :

Pr(εn|S5) = 1 −
(
1 − Q(

√
Es

10N0
)
)2

= 2Q(
√

Es

10N0
) (B.19)

Considérons à présent le symbole S3 situé dans le coin supérieur droit de la
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constellation. La région de bonne décision est :

Yn = S3 si

 R{Yn} > 2
√

Es
10

I{Yn} > 2
√

Es
10

, 0 ≤ n < N (B.20)

On peut alors considérer S3 comme étant un point d’une constellation 4-PSK. La
probabilité d’erreur symbole est alors donné par l’équation (B.16). On a alors :

Pr(εn|S3) = Q(
√

Es

10N0
) (B.21)

Il reste maintenant à déduire le TES des symboles situés ni aux coins ni à
l’intérieur de la modulation. Considérons le symbole S11, la région de bonne décision
est alors :

Yn = S11 si

 R{Yn} > 2
√

Es
10

−2
√

Es
10 < I{Yn} < 0

, 0 ≤ n < N (B.22)

On peut donc considérer que le symbole S11 est au croisement de symboles extérieur
et intérieur de la modulation 4-PAM. La probabilité d’erreur associée est donc :

Pr(εn|S11) = 1 − Pr
(
R{Yn} > 2

√
Es

10
)
Pr

(
− 2

√
Es

10
< I{Yn} < 0

)
(B.23)

En intégrant les équations (B.8) et (B.9) dans (B.23) on obtient :

Pr(εn|S11) = 1 −
((

1 − 1
2
Q(

√
Es

10N0
)
)(

1 − Q(
√

Es

10N0
)
))

=
3
2
Q(

√
Es

10N0
) (B.24)

Compte tenu de la répartition des symboles de la modulation, on peut écrire
le taux d’erreur symbole d’une 16-QAM par codage naturel pour une transmission
OFDM à N sous-porteuses comme :

TES =
1
N

(
NPr(εn|S5)4Pr(S5) + NPr(εn|S3)4Pr(S3) + NPr(εn|S11)8Pr(S11)

)
TES =

1
N

(4N

16
Pr(εn|S5) +

4N

16
Pr(εn|S3) +

8N

16
Pr(εn|S11)

)
=

3
2
Q(

√
Es

10N0
) (B.25)



Annexe C

Capacité d’un canal blanc
additif gaussien avec clipping

discret et sans-mémoire

Nous démontrons dans ce chapitre la relation de capacité d’un système OFDM
avec clipping pour un BABG donnée au paragraphe 4.3.3.2. En considérant l’hypo-
thèse de gaussiannité du bruit de clipping et le fait qu’il soit considéré comme une
suite de variables aléatoires i.i.d., équations (4.11) et (4.13), il vient de l’équation
(4.25) que :

Wn + Dn = Yn − αXn

Zn = Yn − αXn, 0 ≤ n < N (C.1)

Sous les hypothèses d’indépendance du bruit de clipping dans le domaine fréquentiel
justifiées au paragraphe 4.2.3, le canal à bruit additif blanc gaussien complexe total
est alors distribué selon :

pZ(Zn) =
1

π(N0 + 2σ2
D)

e
− |Zn|2

N0+2σ2
D (C.2)

Nous souhaitons obtenir la capacité de ce canal discret avec contrainte à son
entrée. Supposons que le système utilise uniquement des modulations numériques
dont leurs représentations par le diagramme en constellation soient uniquement
carrées. Les symboles modulant les sous-porteuses sont donc issus d’un ensemble
S de 2M éléments indépendants. La détection des observations du canal est alors
réalisée suivant cet ensemble. Sachant les symboles possibles à l’entrée du canal
et que le bruit total perturbant la transmission est distribué selon une densité de
probabilité normale complexe de puissance N0 + 2σ2

D, il vient de l’équation (C.2) :

p(Yn|Sm) = pZ(Yn − Sm)

=
1

π(N0 + 2σ2
D)

e
− |Yn−αSm|2

N0+2σ2
D , 0 ≤ m < 2M (C.3)

La capacité d’un canal DMC (Discete Memoryless Channel) à entrée discrète et
sortie continue est donnée par Gallager [52] §7.3 et on a ici :

C = max
Pr(Si) Pr(Sj)

∫ ∞

−∞

∑
i

Pr(Si)p(Yn|Si) log2

( p(Yn|Si)∑
j

Pr(Sj)p(Yn|Sj)

)
dYn (C.4)
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L’équation (C.4) se voit maximisée lorsque les probabilités Pr(Si) et Pr(Sj) sont
équiprobables, ce qui est une hypothèse parfaitement envisageable considérant une
stratégie de codage canal. Les symboles Si et Sj ont alors des probabilités d’appari-
tion équivalentes Pr(Si) = Pr(Sj) = 1

2M . Les densités de probabilités de l’équation
(C.4) s’écrivent en utilisant l’équation (C.3). En développant l’équation (C.4) :

C =
1

2M

∫ ∞

−∞

∑
i

p(Yn|Si)
(

log2

(
p(Yn|Si)

)
− log2

( 1
2M

∑
j

p(Yn|Sj)
))

dYn

=
1

2M

∫ ∞

−∞

∑
i

(
p(Yn|Si) log2

(
p(Yn|Si)

)
− p(Yn|Si) log2

( 1
2M

∑
j

p(Yn|Sj)
))

dYn

=
1

2M

∫ ∞

−∞

∑
i

(
p(Yn|Si) log2

(
p(Yn|Si)

))
dYn

− 1
2M

∫ ∞

−∞

∑
i

(
p(Yn|Si) log2

( 1
2M

∑
j

p(Yn|Sj)
))

dYn

= Cg − Cd (C.5)

On pose alors la puissance de bruit de canal totale σ2
Z = N0 + 2σ2

D et :

Cg =
1

2M

∫ ∞

−∞

∑
i

( 1
πσ2

Z

e
− |Yn−αSi|

2

σ2
Z log2

( 1
πσ2

Z

e
− |Yn−αSi|

2

σ2
Z

))
dYn

=
1

2M

∫ ∞

−∞

∑
i

( 1
πσ2

Z

e
− |Yn−αSi|

2

σ2
Z

(
− log2(πσ2

Z) − log2(e)
|Yn − αSi|2

σ2
Z

))
dYn

=
1

2M

∑
i

(
− log2(πσ2

Z)
∫ ∞

−∞

1
πσ2

Z

e
− |Yn−αSi|

2

σ2
Z dYn

)
− 1

2M

∑
i

(
− log2(e)

πσ2
Z

∫ ∞

−∞

|Yn − αSi|2

σ2
Z

e
− |Yn−αSi|

2

σ2
Z dYn

)
= − log2(πσ2

Z) − log2(e) (C.6)

Et :

Cd =
1

2M

∫ ∞

−∞

∑
i

(( 1
πσ2

Z

e
− |Yn−αSi|

2

σ2
Z

)(
log2(

1
2M

∑
j

1
πσ2

Z

e
−

|Yn−αSj |
2

σ2
Z )

))
dYn

=
1

2M

∫ ∞

−∞

∑
i

(( 1
πσ2

Z

e
− |Yn−αSi|

2

σ2
Z

)(
− log2(2

M ) + log2(
1

πσ2
Z

) + log2(
∑

j

e
−

|Yn−αSj |
σ2

Z )
))

dYn

= − log2(2
M ) − log2(πσ2

Z) +
1

2M

∫ ∞

−∞

∑
i

( 1
πσ2

Z

e
− |Yn−αSi|

2

σ2
Z log2(

∑
j

e
−

|Yn−αSj |
2

σ2
Z )

)
dYn

= − log2(2
M ) − log2(πσ2

Z) + E
Y,S

{
log2

( 2M−1∑
j=0

e
−

|Yn−αSj |
2

σ2
Z

)}
(C.7)
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En incluant les équations (C.6) et (C.7) dans l’équation (C.5), on obtient :

C = Cg − Cd

= log2(2
M ) − log2(e) − E

Y,S

{
log2

( 2M−1∑
j=0

e
−

|Yn−αSj |
2

σ2
Z

)}

= log2(
2M

e
) − E

Y,S

{
log2

( 2M−1∑
j=0

e
−

|Yn−αSj |
2

N0+2σ2
D

)}
(C.8)
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[31] M. Colas, G. Gellé, and D. Declercq. Turbo decision aided receivers for clip-
ping noise mitigation in coded OFDM. EURASIP Journal of Wireless Com-
munications and Networking, 352597, 2008. 73, 76, 77, 88, 91, 98

[32] T. M. Cover and J. A. Thomas. Elements of Information Theory. John Wiley
& Sons, 1991. 23, 68

[33] D. Dardari, V. Tralli, and A. Vaccari. A theorical characterization of nonlinear
distortion effects in OFDM systems. IEEE Trans. Commun., 48(10) :1755–
1764, Oct. 2000. 55, 56, 57

[34] J. A. Davis and J. Jedwab. Peak-to-mean power control and error correction
for OFDM transmissions using Golay sequences and Reed-Muller codes. Elect.
Lett, 33(4) :267–268, Feb. 1997. 46

[35] J. A. Davis and J. Jedwab. Peak-to-mean power control in OFDM, Golay
complementary sequencesn and Reed-Muller codes. IEEE Trans. Inform.
Theory, 45(7) :2397–2417, Nov. 1999. 46

[36] D. Declercq and G. B. Giannakis. Recovering clipped OFDM symbols with
bayesian inference. In ICASSP’00, Istanbul, Turkey, 2000. 74, 80
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[39] R. Déjardin, M. Colas, and G. Gellé. Soft decision aided suboptimal ML de-
tection receiver for clipped COFDM transmissions. In IEEE GLOBECOM’09,
Hawaii, USA, Dec. 2009. xix, 88, 105, 106, 107, 108, 109, 112
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OFDM dans les terminaux mobiles. PhD thesis, Université Joseph Fourier,
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Résumé

Malgré la difficulté d’amplifier les systèmes mutli-porteuses à haut rendement, étant donnée
la dynamique des signaux concernés, la modulation orthogonal frequency division multiplexing
(OFDM) est aujourd’hui devenue incontournable dans les systèmes de communication. Elle est
d’ailleurs de plus en plus utilisée dans les normes de transmission filaires ou non. Pourtant, le
high peak-to-average power ratio (PAPR) reste le principal inconvénient de l’OFDM. Différentes
techniques ont été proposées pour contraindre la dynamique des signaux à l’émission. Cependant,
elles sont le plus souvent très compliquées à mettre en œuvre et nécessitent des procédés particuliers
au récepteur et la transmission d’une information supplémentaire dédiée.

Contraindre volontairement l’amplitude du signal est une technique efficace et simple pour
réduire le PAPR des signaux OFDM. Si le bruit hors-bande résultant peut être facilement réduit
par filtrage, les dégradations subies au sein de la bande utile obligent le récepteur à adopter une
stratégie de recouvrement de la performance de la transmission.

Cette thèse propose une revue complète du PAPR des signaux OFDM et de la méthode de
clipping des signaux d’émission. Nous proposons également d’établir la performance analytique des
systèmes OFDM avec clipping au regard de la capacité de canal et de la fiabilité de l’information
binaire.

Aussi, les techniques au récepteur permettant de recouvrer la performance dégradée par le
clipping sont étudiées. Nous portons particulièrement notre attention aux approches par annulation
du bruit de clipping et reconstruction d’amplitude en proposant leur comparaison exhaustive ainsi
qu’une méthode dérivée de la première.

Finalement, nous posons la description d’un nouveau récepteur proposant une information a
posteriori corrigée des bits du mot de code. Cette information souple est en fait basée sur une
décision sous-optimale par maximum de vraisemblance (SML). L’étude de l’algorithme montre son
efficacité aussi bien sur canal blanc que sélectif en fréquence ; scénarios pour lesquels il permet de
s’approcher très près du cas sans clipping.

Abstract

Despite the fact that multi-carrier signals amplification is pratically difficult due to their
Gaussian-like distribution and the non-linear behaviour of power amplifiers, the orthogonal fre-
quency division multiplexing (OFDM) modulation has been successfully brought in many commu-
nication standards for wired and wireless tranmsissions. However, the high peak-to-average power
ratio (PAPR) of OFDM signals stands for the OFDM major drawback. Several strategies can
be cited to manage the PAPR at transmitter side. However, most of them are computationally
expensive and need a dedicated process at receiver relying on side information transmission.

The deliberate amplitude clipping and filtering before amplification is an easy way to restrain
PAPR at a desired level. If the out-of-band noise caused by clipping can be easilly discarded by
filtering, the in-band distortion noise, also refered as clipping noise, must be mitigated at receiver
side in order to restore the transmission performance.

In this Thesis, we propose a wide review of both PAPR and clipping. We also give an analytical
performance analysis of OFDM systems running under clipping constraint. Channel capacity and
bit error rate are derived and conclusions are given.

Afterwards, dedicated techniques mitigating clipping effects are studied. Clipping noise can-
cellation and decision aided reconstruction are especially reviewed. We also propose a complete
comparison of these techniques and give an increased performance version of the first one.

Finally, we propose a new scheme dealing with code word bits a posteriori probability enhan-
cement. This soft decision is based on a suboptimal maximum likelihood (SML) detection using a
limited neighbour signals to perform the transmitted code word detection. Actually, the receiver
performance study shows that the algorithm can operate under severe clipping ratio constraint
and is able to perform close to the non-clipped transmission case over both AWGN and frequency-
selective channels.
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