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I.10 Classification des réseaux sans fil . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12
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II.2 Implémentation d’un émetteur OTFS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36
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flat fading). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65

III.3 TEB en fonction de RSB (dB) pour des déférentes valeurs de M-mod
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K=16 (canal double sélectif). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 82

ix



Abréviations

1D Unidimensionnelle

1G Première Génération
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TEM Transverse Électromagnétique

UIT Union Internationale des Télécommunication
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Introduction

Chaque génération de communication mobile apporte de nouveaux services pour

répondre aux demandes accrues des utilisateurs. La première génération de téléphones

mobiles (1G), a vu le jour vers 1980 ; utilisant ses fréquences en mode analogique. Au

début des années 1990, les téléphones de deuxième génération (2G) furent développés

avec une évolution vers les réseaux numériques. Les débits d’échanges de données étaient

bien inférieurs à 1000 bps, mais des améliorations significatives en termes de performance

ont été introduites en l’an 2000 (2.5G). Peu de temps après, apparut la troisième

génération (3G), et la vitesse de débit de données atteignit 1 Mbps ; l’amélioration était

considérable, puisqu’il devenait possible de transmettre des appels vidéo limités, et de

fournir des connexions Internet à des vitesses raisonnables. Des améliorations furent

introduites dans le codage numérique de la communication (3.5G, vers 2009 ; et 3.9G en

2012). En 2015, avec la norme suivante, dite la quatrième génération (4G), des vitesses

de transmission dix fois supérieures devinrent possible [1].

Les débits sont atteints grâce à de nouvelles technologies telles que le MIMO et

de nouvelles modulation telle que l’OFDM. Cette technique de modulation avec la

technique d’accès multiple OFDMA ont reconduite dans la nouvelle génération 5G

introduite en partie en 2020.

L’OFDM (orthogonal frequency-division multiplexing) est un procédé de codage de

signaux numériques par répartition en fréquences orthogonales sous forme de multiples

sous-porteuses. Cette technique de modulation qui est utilisé entre autres pour les

systèmes de transmissions mobiles sans fil à haut débit permet de lutter contre les canaux

sélectifs en fréquence en permettant une égalisation de faible complexité. Elle semble

incontournable pour les standards de quatrième et de cinquième génération (4G et 5G).

La 5G est une nouvelle génération des standards de la téléphonie mobile. Cette

technologie de télécommunication sans fil promet de révolutionner la manière dont le

monde communique. Elle rendra possible un certain nombre de nouvelles applications

puisqu’elle utilise les très hautes fréquences (extremely high frequencies ; « mm-Wave

») ; cela est l’un des éléments qui la caractérise le plus. Dans des conditions Doppler

plus élevées (canal sélectif en fréquence et/ou en temps), les performances de modulation
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OFDM associées se dégradent. De plus, les techniques d’augmentation de capacité

nécessitent une estimation précise du canal et le support pour un grand nombre de

signaux de référence sous toutes les conditions Doppler afin d’approcher les gains

de performance promis. Une nouvelle technique de modulation 2D (temps-fréquence)

appelée modulation OTFS (Orthogonal Time Frequency Space) a été donc proposée.

Cette technique permet de transformer le canal à trajets multiples variant dans le

temps en un canal bidimensionnel indépendant du temps dans le domaine Delay-Doppler

qui représente directement la géométrie des divers réflecteurs composant la liaison sans fil.

De cette manière, l’OTFS élimine les difficultés de suivi des évanouissements va-

riant dans le temps, en particulier dans les communications de véhicules à grande vitesse.

En raison de sa capacité à extraire toute la diversité des canaux dans le temps et la

fréquence, l’OTFS permet une mise à l’échelle linéaire du débit avec le nombre d’antennes

dans les applications de véhicules en mouvement.

Dans ce mémoire, nous nous interrogerons sur la nouvelle technique de modulation

OTFS (Orthogonal Time Frequency Space) qui sera une candidate sérieuse pour les

systèmes de télécommunication sans fils au-delà la de cinquième génération. Après étude

de cette nouvelle modulation, on prospecte les performances de cette modulation avec le

codage polaire comme technique de codage canal qui approche la limite de Shannon.

Dans le premier chapitre, on va présenter des généralités sur le canal de propagation,

introduisant la propagation en espace libre et par trajets multiples avec ses deux situations

de propagation LOS (Line Of Sight) et NLOS (None Line Of Sight). Nous avons distingué

ainsi les quatre types de canaux que nous avons abordés dans le dernier chapitre. Nous

parlerons également des notions et généralités sur les réseaux de communications sans

fils et mobiles en introduisant les défis de la nouvelle génération (5G et 5G+).

Dans une autre partie, nous présentons le principe de l’OFDM ainsi que ces caractéris-

tiques principales et paramètres de bases. En terminant ce chapitre par les avantages

et les inconvénients de l’OFDM qui motivent le recours à de nouvelles techniques de

modulation tel que l’OTFS.
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Au cours du deuxième chapitre, nous avons d’écrit le principe de l’OTFS, tout en

citant les notations et les concepts de base. Dans la deuxième partie de ce chapitre, nous

avons présenté également les techniques du codage canal, plus précisément le code polaire.

Dans le troisième, on va présenter une chaine de communication OTFS avec co-

dage polaire ; avec une étude des performances et résultats de simulation dans différents

scénario sur les déférents types de canaux.

Nous finissons ce travail par une conclusion générale qui réunit les principaux résultats

obtenus, et des perspectives futures.
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Chapitre I

GÉNÉRALITÉS
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I.1 Généralités sur le canal de propagation

I.1.1 La propagation

La communication sans fil dans un milieu hostile, exige l’étude approfondie du canal

de propagation à fin de pouvoir prédire la qualité et la fiabilité des liaisons radio. Généra-

lement, l’environnement de propagation à une influence sur les ondes électromagnétiques

transportant les signaux, notamment les phénomènes physiques telles que l’atténuation, la

réflexion, la réfraction et l’absorption. Ainsi, la puissance du signal transmis sera affaiblie

et des fois, absorbée entièrement [2].

Figure I.1 — Schéma synoptique d’une chaine de communication.

Un système de transmission radioélectrique permet de transformer un signal électrique

émis e(t) en un signal électrique reçu s(t) par l’intermédiaire d’ondes électromagnétiques

(OEM). Le canal de propagation est l’endroit qui transforme les ondes électromagnétiques

lors de leur propagation [3]. A ce stade, il est important de différencier le canal de propa-

gation, qui ne tient en compte que des interactions du signal émis avec l’environnement

traversé et le canal de transmission, qui inclut en plus les effets induits par les antennes

émettrice et réceptrice comme le montre la figure I.1 [1].

I.1.1.1 Propagation en espace libre

Les ondes électromagnétiques émises, sont affectées par les phénomènes physiques

présents dans l’environnement dans lequel elles se propagent. En espace libre, le système

de transmission sans fil est caractérisé par l’absence d’obstacles [3].

2
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La densité de puissance (W ) dans un espace libre s’exprime en fonction de la dis-

tance entre l’émetteur et le récepteur (d), le gain de l’antenne d’émission (Ge) et la

puissance du signal émis (Pe) (voir l’équation I.1).

W =
peGe

4πd2
(I.1)

La puissance du signal disponible aux bornes de l’antenne réceptrice (Pr) est reliée à la

densité de puissance (W ) par la relation suivante définit par l’équation I.2 :

pr =
Wλ2Gr

4π
(I.2)

Où

• Gr est le gain de l’antenne réceptrice.

• λ est la longueur d’onde à la fréquence de travail.

A partir de deux formules précédentes, celle de la densité de puissance et celle de la

puissance reçue, on peut extraire une formule avec laquelle on calcule l’atténuation du

signal en espace libre (voir l’équation I.3). Noté que cette formule est valable juste lorsque

la distance entre les deux antennes émettrice et réceptrice est supérieure à la distance de

Fraunhofer (df ). Donc lorsque l’antenne d’émission est considérée dans le champ lointain

par rapport à celle de réception.

pr
pe

= Ge.Gr(
λ

4πd
)2 = Ge.Gr(

c

2πfd
)2 (I.3)

Où

• c est la vitesse de la lumière (célérité), s’exprime par c = λf .

• la distance de Fraunhofer df = 2D2

λ
.

• D est la dimension de l’antenne émettrice.

L’affaiblissement en espace libre est décrit par la l’équation I.4 suivante :

PL = 10log10(
pe
pr

) = −10log10GeGr(
λ

4πd
)2 (I.4)
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I.1.1.2 Propagation par trajets multiples

La propagation en espace libre représente un cas idéal [1]. Mais dans un environne-

ment réel, les ondes électromagnétiques se propagent en empruntant plusieurs trajets de

propagation comme le montre la figure I.2 [4]. Dans ce cas, plusieurs répliques du signal

émis arrivent au récepteur à travers des trajets multiples qui possèdent différents états

d’atténuation, de déphasage et des retards (dus à la longueur des trajets) [1].

Figure I.2 — Propagation multi-trajets [2].

Lors de la propagation multi-trajets, deux situations de propagation sont généralement

distinguées, elles sont représentées sur la figure I.3. La première est désignée par le terme

NLOS (None Line Of Sight) où il n’ya pas de visibilité directe entre l’émetteur et le

récepteur. Dans ce cas la densité de probabilité de l’amplitude d’évanouissement du

signal total reçu suit la loi de Rayleigh.

Alors que, la deuxième situation aura lieu lorsqu’il existe un trajet direct prépondérant

LOS (Line Of Sight) et par conséquent l’amplitude d’évanouissement est caractérisée par

la distribution de Rice [1, 5].

Un canal multi-trajets est dit sélectif en fréquence lorsque la bande disponible couvre

une partie du spectre comportant des évanouissements, ce qui engendre la perte de l’in-

formation transmise pour la fréquence correspondante [6].
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Figure I.3 — Propagation multi-trajets effet LOS/NLOS [1].

I.1.2 Les différentes zones de propagation

En fonction de la distance à une source de rayonnement électromagnétique, nous dé-

finissons trois zones principales (Rayleigh, Fresnel, Fraunhofer). Les deux zones Rayleigh

et Fresnel appartiennent à la zone de rayonnement proche, la première pour le champ

réactif à proximité directe de la source, et la seconde zone pour le champ proche rayonné.

La zone de Fraunhofer correspond à la zone de champ lointain. La figure I.4 illustre les

différentes zones de rayonnement électromagnétique [4].

1. Zone de Rayleigh : connu sous l’appellation de la région de champ réactif. Elle est

la zone de champ très proche, entoure immédiatement la source radio-fréquence. Il

est défini que la propagation du signal dans cette zone se fait sans atténuations, ce

qui fait, la majorité de l’énergie électromagnétique n’est pas rayonnée, mais plutôt

emmagasinée. La zone de Rayleigh se située entre (λ/2π) et (D2/2λ). Tel que D

correspond à l’ouverture de l’antenne (la plus grande dimension de l’antenne) [4].

2. Zone de Fresnel : il s’agit d’une zone intermédiaire entre la zone du champ proche

réactive et la zone du champ lointain, sert pour le champ proche rayonné. Cette

zone de Fresnel est située à des distances de l’antenne comprises entre (D2/2λ) et

(2D2/λ) [4].

3. Zone de Fraunhofer : correspond à la zone de champ lointain de l’antenne. Située

à des grandes distances par rapport à la source, au-delà de (2D2/λ). Le gain et la dis-

tribution angulaire sont indépendants de la distance D, et l’onde électromagnétique

est quasiment plane, est en mode TEM (Transverse électromagnétique) [4].
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Figure I.4 — Principales zones de rayonnement autour d’une antenne émettrice [4].

I.1.3 Les mécanismes de propagation

La base de la communication sans fil et la propagation des ondes électromagnétiques

sont régies par les équations de Maxwell. Théoriquement, avec la connaissance de la forme

d’onde rayonnée et de tous les obstacles présents dans un environnement de propagation,

on peut calculer le champ électromagnétique incident sur l’antenne réceptrice en résolvant

ces équations de Maxwell.

Trois mécanismes principaux régissent la propagation des ondes radio entre une station

de base et une station mobile : la réflexion sur les grandes surfaces lisses, la diffraction sur

des arêtes vives et la dispersion ou la diffusion sur des surfaces rugueuses. Ces mécanismes

sont illustrés à la figure I.5 [5].

1. La réflexion : correspond à un changement de direction du rayonnement électroma-

gnétique qui se produit quand celui-ci atteint une surface lisse avec des dimensions

très grandes comparées à la longueur d’onde du signal (λ). Elle peut être soit spé-

culaire, quand le rayon réfléchi par la surface est dans une seule et même direction,

soit diffuse, qui est significative lorsque les surfaces sont rugueuses présentant ainsi

un rayonnement réfléchi dans toutes les directions à cause des hétérogénéités du

milieu [2, 6].

2. La diffraction : se produit quand le trajet de propagation entre l’émetteur et

le récepteur est obstrué par un corps dense avec de grandes dimensions comparée

au λ, le point de diffraction peut alors être considéré comme une source d’ondes

secondaires rayonnant sur un cône [2, 6].
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3. La dispersion : ou diffusion, se produit quand l’onde radio touche approximati-

vement une grande surface ou n’importe quelle surface dont les dimensions sont

de l’ordre de λ au moins, causant l’étalement de l’énergie réfléchie dans toutes les

directions [6].

Figure I.5 — Différents mécanismes de propagation.

I.2 Canaux sélectifs

La transmission des données dans les communications à haut débit est limitée par des

contraintes physiques ; par exemple le bruit et la résultante d’imperfection des systèmes

et la nature physique des composantes qui sont responsables de la transmissions des

signaux émise. La déformation du signal au cours de la propagation est également une

autre résultante de contrainte physique.

La transmission d’un train de symboles s’accompagne presque inévitablement d’une

dispersion des données dans le temps ; Elle est à l’origine de l’interférence entre symboles.

Les signaux réfléchis par les immeubles, les voitures ou le sol provoquent un phénomène

nommé « affaiblissement par trajets multiples». Selon la longueur des différents chemins

parcourus, le signal dévié arrive à l’émetteur plus ou moins longtemps après le signal

principal, donc déforme plus ou moins celui ci [7].
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Ce phénomène d’évanouissement ou « fading » résulte des variations aléatoires des

phases du signal dans le temps (après réflexion sur un obstacle). Les signaux reçus voient

leurs phases modifiées, leur superposition peut alors être constructive ou destructive. Ceci

fait apparaitre ce phénomène d’évanouissements, qui se traduit par une chute importante

de l’amplitude du signal, le signal résultant sera alors très faible ou nul.

Il faut noter que les multi-trajets n’ont pas que des inconvénients puisqu’ils permettent

que la communication soit possible même lorsque l’émetteur et le récepteur ne sont pas

en vision directe [8].

Lorsque le signal parcourt plusieurs trajets différents entre l’émetteur et le récepteur il

sera déformé, les bits ils seront retardés à cause des réflexions sur des immeubles, voitures

ou sur le sol durant la transmission, dans ce cas le trajet il sera plus long qu’un trajet

direct. Le signal déformé, qui résulte de l’addition de tous les symboles, peut-être mal

interprété par le récepteur [7].

La sélectivité du canal est une notion définie à partir du rapport entre la bande occupée

par le signal et la bande de cohérence, et du rapport entre la durée d’un symbole et le

temps de cohérence [9].

I.2.1 Canal sélectif en fréquence

Le canal sélectif en fréquence est un canal avec évanouissements à haut niveau de

corrélation dû à des fréquences rapprochées et sans corrélation pour les fréquences bien

espacées (Figure I.6). D’où le canal sélectif en fréquence est un canal non sélectif en

temps [10]. Nous parlons d’un canal sélectif en fréquence, si la largeur de bande du signal à

transmettre est plus grande que la bande de cohérence du canal (Bs > Bc). Une sélectivité

en fréquence ne fait que traduire une diminution du rapport signal sur bruit [9].

Figure I.6 — Canal sélectif en fréquence [2].
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La réponse impulsionelle et fréquentielle d’un canal sélectif en fréquence est représenté

sur la figure I.7. Le temps symbole est dans ce cas largement inférieur à l’étalement

temporel (Tm >> Ts). La fonction de transfert du canal n’est alors plus constante sur la

bande passante du signal (Bc < Bs). Le canal introduit dans ce cas de l’ISI [10].

Figure I.7 — Réponse impulsionelle et fréquentielle d’un canal sélectif en fréquence

[10].

Chaque trajet nous donne un retard différent d’un autre trajet ce qui influe sur

les propriétés des deux signaux émis à deux fréquences différentes f1 et f2 lorsque

l’espacement fréquentiel δf = f1− f2 est assez élevé. Le canal affecte alors différemment

les deux signaux, ou encore présente un comportement sélectif en fréquences vis-à-vis des

deux signaux [8].

L’espacement fréquentiel maximal (δf)c pour lequel les signaux restent fortement corrélés

est appelé la bande de cohérence du canal. Elle est définie comme étant l’espacement

fréquentiel qui assure la valeur 0.5 pour le coefficient de corrélation normalisé entre les

enveloppes des deux signaux émis à deux fréquences différentes. Sa valeur est inversement

proportionnelle à la dispersion temporelle du canal de transmission. D’où : (δf)c ≈ 1/τd

Considérons un signal, de largeur de bande Bs, émis sur un canal radio-mobile. Lorsque

(δf)c > Bs , toutes les composantes fréquentielles du signal sont affectées alors par la

même atténuation. Le canal est dit non sélectif en fréquence. Lorsque (δf)c < Bs , des

composantes fréquentielles du signal subissent des atténuations différentes. Le canal est

dit sélectif en fréquence et un phénomène d’Interférence Entre Symboles est observé [8].
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I.2.2 Canal sélectif en temps

On désigne par canal sélectif en temps, un canal avec évanouissements à haut niveau de

corrélation dû à des temps rapprochés et sans corrélation avec espace temporel suffisant.

Ce type d’évanouissement causera des interférences entre les symboles envoyés et ainsi,

une dégradation de la probabilité d’erreur. Nous parlons d’un canal sélectif en temps si

la durée Ts de transmission d’un symbole est plus grande que Tc [9]. Lorsque Ts >> Tc

le canal ne peut plus être supposé constant sur une période symbole et le canal est dit

sélectif en temps (voir la figure I.8) [10].

Figure I.8 — Gain d’un canal sélectif en temps [10].

Pour éviter les évanouissements sélectifs en temps, une solution est de transmettre le

message en l’envoyant simultanément plusieurs fois au cours du temps. Cette technique

est appelée diversité temporelle [11].

I.2.3 Canal sélectif en temps et en fréquence

On peut dire que le canal est sélectif en temps et en fréquence lorsque la corrélation

est en fonction du niveau d’espacement en temps et fréquence. Ce type de canal est

doublement dispersif ; Par contre, la sélectivité en temps et en fréquence est exclusive ou

indépendante [9].

I.2.4 Canal non sélectif

Ce type de canal ne montre aucune sélectivité, que ce soit en temps ou en fréquence.

On peut dire que le canal est non sélectif lorsque la bande du signal Bs est très petite par

rapport à la bande cohérente Bc (Bs << Bc) [9].
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Autrement dit, le temps de symbole Ts est largement inférieur au temps de cohérence

(Ts << Tc). Le canal peut être considéré comme constant pendant la transmission, le

récepteur est capable de distinguer un seul trajet de propagation. Toutes les composantes

spectrales du signal émis sont affectées de la même façon par le canal. Le canal qui est fixe

en temps et en fréquence n’introduit pas de l’évanouissement, ni en temps ni en fréquence.

Les transmissions par satellites géostationnaires est un bon exemple de ce type de canal.

Le canal non sélectif est représenté sur la figure I.9 [12].

Figure I.9 — Canal non sélectif [2].

I.3 Généralités sur les communications sans fil / mobiles

I.3.1 Description

Un réseau sans fil (Wireless network) est un réseau informatique ou numérique qui

connecte différents hôtes ou nœuds grâce à des signaux radio électrique via des ondes

radio, La norme la plus utilisée pour ces réseaux sans fil est la norme IEEE 802.11 [13,14].

Une bande de fréquence ISM (Industriel Scientifique et Médical) a utilisation libre à

travers le monde est exploitée pour les applications industrielles et l’automatisation sur

la fréquence de 2.4 GHz [2].

Le rayonnement géographique des ondes est relativement limité étant donné la faible

puissance d’émission, pour cela, les réseaux sans fil se sont avant tout développés comme

réseaux internes, destiné à un bâtiment (soit comme réseau d’entreprise ou comme réseau

domestique) pour acheminer l’information d’une manière fiable et rapide grâce à leur

conception spatiale [14].

Ces réseaux sans fil constituent une alternative aux réseaux câblés. C’est-à-dire

leur compatibilité avec les réseaux câblés permet également de les ajouter comme exten-
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sion. C’est une technique qui permet aux particuliers, aux réseaux de télécommunications

et aux entreprises de limiter l’utilisation de câbles entre diverses localisations [13].

La transmission sans fil permet de couvrir des zones pour lesquelles s’avérerait difficile,

ou même impossible de les connecter par câble. L’utilisation de la technologie sans fil

est donc intéressante pour un grand nombre d’application telles que la maintenance, le

contrôle ou la gestion de stock en permettant de réaliser de nouvelles économies tout en

apportant davantage de flexibilité en autorisant la mobilités. Ainsi, le passage au sans fil

doit apporter un grand gain lié à l’amélioration des processus existants ou à la création

des services additionnels [2].

I.3.2 Les catégories des réseaux sans fils

Un réseau sans fil est un réseau où au moins deux nœuds peuvent avoir une commu-

nication sans liaison filaire, permettront aux utilisateurs de profiter de tous les services

traditionnels des réseaux sans tenir compte de leurs positions géographiques. Les réseaux

de communication sans fils ou mobiles peuvent avoir une classification selon deux critères

comme le montre la figure I.10. Le premier critère est la zone de couverture du réseau, le

second est selon l’infrastructure ainsi le modèle adopté [14].

Figure I.10 — Classification des réseaux sans fil [14].

I.3.2.1 Selon la zone de couverture

Au vu de ce critère il existe quatre catégories de réseaux sans fil : les réseaux personnels,

les réseaux locaux, le réseau métropolitain et les réseaux étendus. La figure I.11 montre

ces catégories de réseaux et leurs les technologies.
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Figure I.11 — Classification des réseaux sans fil selon la zone de couverture [2].

1. Réseaux personnels sans fil (WPAN)

Les réseaux personnels sans fil ou Wireless Personal Area Network en anglais abrégé

WPAN, sont des réseaux sans fil à très faible portée, de l’ordre d’une dizaine de

mètre. Ils sont utilisés soit pour connecter deux machines très peu distantes, ou

des petits appareils présents sur une personne comme un téléphone portable et une

oreillette, soit pour relier des équipements informatiques entre eux sans liaison filaire

par exemple pour relier une imprimante ou un PDA (Personal Digital Assistant) à

un ordinateur de bureau. Plusieurs technologies existes permettent la mise en œuvre

de tel réseau WPAN comme [14] :

— Bluetooth

Cette technologie radio normalisée selon le standard IEEE 802.15.1 a été créée

en 1994, elle est de moyen débit, caractérisée par des transmissions de données

extrêmement fiable permettent d’atteindre un débit maximal théorique de 1

Mbps (environ 720 Kbps effectif) à basse consommation énergétique. Elle offre

la possibilité de coexistence dans un réseau radio inconnu avec un fonction-

nement en parallèle de nombreux systèmes Bluetooth grâce à une utilisation

efficace des fréquences. Sa portée peut atteindre 200 mètres avec une fréquence

de 2.4 GHz. Généralement, le Bluetooth est la technologie sans fil la plus adap-

tée pour assurer une transmission rapide et fiable de données d’automate dans

des conditions industrielles rudes.
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Le mode opératoire de Bluetooth garantit une liaison sans fil à la fois stable

et fiable qui s’est imposée comme la solution de communication pour la trans-

mission de données Ethernet et PROFINET vers des parties de machine en

mouvement, et plus particulièrement dans le secteur de la construction de ma-

chine et d’installation grâce à sa configuration facile et rapide [2, 14].

— Wireless HART

La technologie Wireless HART est la première technologie de mise en réseau

de capteur sans fil dédiée à la commande et à la surveillance dans l’indus-

trie des procédés. Ce standard a été développé par la ”HART communication

foundation” afin de répondre aux besoins des réseaux sans fil, il a de multiples

passerelles vers d’autres réseaux tels HART/Ethernet et HART/Probus. Wi-

reless HART est normalisé selon la norme IEEE 802.15.4 et opère aussi à une

fréquence de 2.4 GHz. Il se caractérise par sa simplicité, sa fiabilité et sa sécurité

contre les écoutes et manipulations et il assure une excellente interopérabilité

avec les réseaux Ethernet, Probus, Control Net [2].

— ZigBee

La technologie ZigBee, connue aussi sous le nom IEEE 802.15.4 propose une

norme pour les couches physiques et liaison de données, orientée une très faible

consommation énergétique, ce qui la rendre particulièrement bien adaptée pour

être directement intégrée dans des petits appareils électroniques comme par

exemple dans les jouets et les appareils électroménagers et aussi plus particu-

lièrement aux réseaux de capteurs. L’objectif de la pile proposée par l’IEEE

et la ZigBee est de promouvoir une puce offrant un débit relativement faible

pouvant atteindre les 250 Kbps avec une portée maximale de 100 mètres en-

viron sur la bande de fréquence des 2.4 GHz et sur 16 canaux. Ceci permet à

la ZigBee d’être parmi les technologies les plus demander pour le domestique,

les télécommunications, les réseaux de capteurs ou les équipements de contrôle

pour l’industrie avec un coût très bas [2, 14].

2. Réseaux locaux sans fil (WLAN)

Depuis le développement des normes qui offrent un haut débit, les réseaux locaux

sans fil noté WLAN pour Wireless Local Area Network sont généralement utilisés

à l’intérieur d’une entreprise ou d’une université, mais aussi utilisés chez les parti-

culiers. Ils permettent de relier entre eux les terminaux présents dans sa zone de
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couverture, soit une portée d’environ une centaine de mètres. Il existe plusieurs

technologies concurrentes sur lesquelles ces réseaux sont basés parmi eux [14] :

— Wifi (Wireless fidelity)

Le Wifi est une norme radio opérant aux fréquences 2.4 GHz ou 5 GHz selon le

standard 802.11 a/b/g/n pour réaliser des réseaux locaux sans fil. Ces exten-

sions se différencient entre eux selon leur couche physique et/ou leur méthode

d’accès au médium. Un réseau Wifi se caractérise par des débits d’information

élevés pouvant atteindre 54 Mbps ou 300 Mbps et une mobilité des équipe-

ments au sein des réseaux de grande portée. Grâce au Wifi on peut compléter

un réseau local câblé LAN par une partie sans fil WLAN, un exemple de ce

réseau Wifi est illustré sur le figure I.12 [2].

La technologie 802.11 qui est généralement la version sans fil de 802.3 (Ether-

net) a connue beaucoup d’évolution, notamment la 802.11a et la 802.11b [14].

Ces deux dernières proposent une amélioration de la norme initiale en intro-

duisant la modulation CCK (Complementary Code Keying) sur la bande ISM

(Industrial, Scientific and Medical) utilisant les 2.4 GHz. C’est une technologie

très fiable grâce à la technique spatio-temporelle à antennes multiples MIMO

(Multi-Input Multi-Output). La norme 802.11a permet un débit élevé de 54

Mbps, mais qui devrait se situer sur la bande UNII (Unlincensed National

Information Infrastructure) [8].

Figure I.12 — Exemple d’un réseau Wifi [2].

En industrie le Wifi est utilisé pour connecter des équipements par voie sans

fil tel l’Ethernet, MODBUS/TCP, PROFINET, ou pour connecter des équi-

pements séries (RS232, RS422. . . ) entre eux. Grâce à sa flexibilité, sa perfor-

mance, sa standardisation et son coût attractif le domaine d’application de

cette technologie 802.11 est toujours en expansion [2].
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— HiperLAN

High Performance Radio LAN abrégé HiperLAN, est un standard européen

de télécommunications élaboré par l’ETSI (European Telecommunications

Standards Institute). Ce standard est une alternative au groupe de la norme

IEEE 802.11 plus connu sous la dénomination Wifi. Exploite la bande de

fréquence de 5 GHz et les débits changent selon la version, ainsi, l’HiperLAN1

offre un débit de 20 Mbps et celui de l’HiperLAN2 qui est basé sur la technique

de modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplex) peut aller

jusqu’à 54 Mbps sur une portée d’action semblable à celle du Wifi [14].

3. Réseaux métropolitain sans fil (WMAN)

Le réseau métropolitain sans fil WMAN pour Wireless Metropolitan Area Network

est aussi connu sous le nom de boucle local radio (BLR). Ces réseaux WMAN

sont basés sur la technologie IEEE 802.16, ont une portée de l’ordre de quelques

dizaines de kilomètres (50 Km de portée théorique annoncé). La norme de réseau

métropolitain la plus connue est le WiMAX acronyme pour (Worldwide Interope-

rability for Microwave Access) permet d’obtenir un taux de transmission radio

théorique pouvant atteindre 74 Mbps, la figure I.13 montre un exemple d’un réseau

métropolitain sans fil (WMAN) [14].

Figure I.13 — Réseau WMAN [14].
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4. Réseaux sans fil étendus (WWAN)

Le réseau sans fil étendu souvent désigné par son acronyme anglais WWAN (Wireless

Wide Area Network), est également connu sous le nom de réseaux cellulaire mobile.

Il s’agit d’un réseau sans fil le plus répandu, couvre une grande zone géographique,

typiquement à l’échelle d’un pays ou d’un continent. Les principales technologies de

WWAN disponibles sont des technologies utilisant les satellites géostationnaires ou

en orbite basse pour relayer l’information entre plusieurs points du globe parmi eux

on trouve [14] :

— GSM (Global System for Mobile Communication)

Le GSM est une norme établie en commun par les opérateurs européens depuis

1982, ayant pour objectif le développement d’un système de téléphonie mobile

permettant des communications outre-mer. Il s’agit d’un standard de télépho-

nie de deuxième génération (2G) où les communications fonctionnent selon un

mode entièrement numérique. La communication en Europe se fait par une

bande passante qui utilise les bandes de fréquences 900 MHz et 1800 MHz, et

d’autre part aux États-Unis, la gamme de fréquences utilisée est de 1900 MHz.

Ainsi, on qualifie de tri-bande les téléphones portable pouvant fonctionner en

Europe et aux États-Unis et de bi-bande ceux fonctionnant uniquement en

Europe. La norme GSM autorise un débit maximal de 9.6 Kbps, ce qui permet

de transmettre la voix ainsi les données numériques de faible volume comme

SMS et MMS. En industrie, le GSM est utilisé pour la commande, le contrôle et

la télésurveillance des machines via l’émission et la réception de messages SMS.

Le GSM se distingue par plusieurs spécificités, le premier est l’aspect numé-

rique du réseau, qui offre une qualité supérieure grâce à sa résistance aux in-

terférences. La seconde spécificité de ce réseau réside dans sa configuration

cellulaire, le territoire est subdivisé en petites cellules attachées les unes aux

autres. Chaque cellule se voit assigner un certain nombre de canaux permettant

les communications [2, 14,15].

— GPRS (General Packet Radio Services)

Le General Packet Radio Services ou GPRS est une technologie de radio-

communication par commutation de paquets pour les réseaux de GSM, on le

qualifier souvent de 2.5G ou 2G+.
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Les connexions des services de GPRS sont toujours ouvertes à fin d’offrir aux

utilisateurs des terminaux mobiles une disponibilité de réseau identique à celle

qu’ils pourraient atteindre par les réseaux d’entreprise. Le GPRS offre une

connectivité d’IP de bout en bout (c’est-à-dire du terminal GPRS jusqu’à

n’importe quel réseau IP) [14]. Les terminaux peuvent accéder à des réseaux

de données notamment l’internet avec des débits théoriques maximums de

l’ordre de 171.2 Kbps (en pratique peuvent aller jusqu’à 114 Kbps). Grace

au mode de transfert par paquets, les transmissions de données n’utilisent le

réseau que lorsque c’est nécessaire [2].

Le standard GPRS permet donc de facturer l’utilisation au volume échangé

plutôt qu’à la durée de connexion, ce qui signifie notamment qu’il peut rester

connecté sans surcoût. En industrie le GPRS est utilisé pour la surveillance

des machines et l’installation en envoyant automatiquement par SMS, e-mail

et GPRS l’état des applications. Ce qui permet de minimiser les temps

d’immobilisation et optimiser les processus [15].

— EDGE (Enhanced Data Rate for GSM Evolution)

Le standard EDGE acronyme pour Enhanced Data Rate for GSM Evolution,

est une évolution de la norme GPRS qui est elle-même une extension du

GSM en modifiant le type de modulation. Tout comme la norme GPRS, le

standard EDGE est utilisé comme transition vers la troisième génération de la

téléphonie mobile (3G).

L’EDGE utilise la modulation 8-PSK (Phase Shift Keying), ce qui im-

plique une modification des stations de base et des terminaux mobiles utilisé

par le GSM. Cette technologie permet ainsi de multiplier par un facteur de 3

le débit des données avec une couverture plus réduite. Les débits maximal a

été fixé par l’UIT (Union Internationale des Télécommunication) à 384 Kbps

pour les stations fixes et à 144 Kbps pour les stations mobiles. En industrie,

cette technologie permet une surveillance par transmission vidéo et image

haut débit. Toutefois, elle n’est idéale que pour une surveillance temporaire

à distance sur des périodes programmables par le biais d’un détecteur de

présence ou contacteur de porte relié à une alarme [2].
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— UMTS (Universal Mobile Telecomunications System)

L’Universal Mobile Telecomunications System abrégé UMTS désigne une nou-

velle norme de téléphonie mobile de la troisième génération (3G), son principe

consiste à exploiter une bande de fréquences plus grande pour faire transmettre

plus de données et donc obtenir un débit plus important. En effet, alors que

l’EDGE offre un débit de 144 Kbps, la 3G peut atteindre 250 Kbps, et 1.920

Mbps comme débit maximal théorique. La norme d’UMTS exploite de nou-

velles bande de fréquences située entre 1900 et 2200 MHz. cette technologie

permet de faire passer des données simultanément et offre alors des débits net-

tement supérieur à ceux atteints par le GSM et le GPRS. C’est pourquoi elle

est considérée comme la technologie de la vidéo surveillance permet en particu-

lier de transférer en temps réel des contenus multimédia tels que l’image, le son

et la vidéo qui était déjà possible sur GPRS, et qui bénéficie grâce à l’UMTS

d’un gain substantiel en débit et en qualité d’image [2,14,15].

— LTE (4G)

La 4G constitue la quatrième génération des technologies de réseau mobile

quant à elle utilise la norme LTE (Long Term Evolution), nettement plus per-

formante que les normes UMTS du réseau 3G, et propose un débit de 150

Mbps. Elle fait entrer la téléphonie mobile et ses utilisateurs dans une nouvelle

dimension avec, notamment, une connexion très rapide a internet grâce à l’uti-

lisation des antennes multiples et un débit bien amélioré. La 4G+, utilise, elle,

la norme LTE Advanced, version améliorée de la LTE. Elle repose sur une uti-

lisation simultanée de deux bandes de fréquences différentes ce qui permet aux

utilisateurs de cette technologie de bénéficier d’un débit théorique peuvent at-

teindre 300 Mbps, et en cumulant trois fréquences différentes ce débit théorique

peut allez jusqu’à 1 Gbps [2].

— 5G (cinquième génération)

La technologie 5G pourrait permettre des débits de télécommunication mobile,

de plusieurs gigabits de données par seconde, soit jusqu’à 100 fois plus

rapide que la 4G initial. Elle est considérée comme une technologie clé car

ses débits potentiels répondent à la demande croissante de données. Le but

de cette technologie est de connecter non seulement les smartphones et les

tablettes mais plus globalement l’ensemble des objets pour des déférentes
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applications (télémédecine, voitures autonomes, jeux en ligne,. . . ) car elle per-

met d’augmenter le nombre de connexions simultanées par surface couverte [2].

Depuis l’apparition de la téléphonie mobile, les réseaux de communication ne

cessent de se développer et d’évoluer pour proposer une qualité de service tou-

jours plus grande ce qui est illustré sur la figure I.14. Leur déploiement dépendra

des applications et activités à réaliser pour faciliter l’échange d’informations.

Figure I.14 — Évolution de la technologie sans fil [15].

I.4 Défis pour les nouvelles générations de communication

La nouvelle génération de communication (5G) nous donne un débit de donné plus

élevée par rapport ou autres génération et une connectivité et latence fiables pour les

télécommunications mobiles internationales [16]. Elle pourra atteindre des normes de ren-

dement plus important que pour les générations précédentes. Elle nous offre une vitesse

de téléchargement de 20 Gbps donc elle est plus rapide 200 fois que la 4G. Le délai de

transmission de données de la source vers la destination n’occupe qu’une milliseconde

contrairement à la 4G qui peut attendre les 50 millisecondes. La 5G est une technologie

qui offre une densité de connexion arrivent de 2000 appareils par Km2 jusqu’un mil-

lion d’appareils par Km2. Cette nouvelle génération permettra l’accélération de plusieurs

technologies existantes et nouvelles, autrement dis des appareils comme l’électroména-

ger pouvant transmettre des données par Internet. La figure I.15 présente des exemples

d’applications que la 5G pourrait rendre possibles [17].
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Figure I.15 — Exemples d’applications de la technologie 5G [17].

1. Gestion du spectre

Une combinaison de fréquences basses (inférieures à 1 gigahertz [GHz]), moyennes

(entre 1 GHz et 10 GHz) et élevées (supérieures à 10 GHz) est nécessaire pour

répondre aux besoins de la technologie 5G en matière de couverture, de capacité et

de vitesse [17].

2. Réglementation des infrastructures sans fil

La 5G aura besoin d’un grand nombre d’emplacements d’antenne pour les commu-

nications sans fil dans le monde car le nombre d’objets connectés sera très élevée

ce qui conduit à une augmentation de besoins en matière de connectivité [17].

3. L’augmentation des attentes clients

Les attentes des clients continuent d’être de plus en plus croissantes, car ils sont

influencés par les grands acteurs de numérique tel que Google et Amazon. Avoir un

débit très élevé et une fiable latence est l’une des attentes les plus souhaitait, et pour

cela les opérateurs continuent à optimiser leur expériences pour être compétitifs [18].

4. Une complexité opérationnelle

De plus en plus la technologie devient optimisé les opérateurs luttent toujours contre

un écosystème complexe donc il est important de s’éloigner du tous ce qui est com-

pliqué. Ainsi, il sera possible de réduire les coûts grâce à cette simplicité et puis il

faut connecter les systèmes hérités aux solutions de nouvelle génération pour réduire

toute complexité [18].
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La figure I.16 présente les caractéristiques et les défis de la cinquième génération 5G par

rapport aux technologies précédentes.

Figure I.16 — Défis de la 5G.

I.5 Principe de l’OFDM

Dans les communications numériques, les informations sont exprimées sous forme de

bits. Le terme symbole fait référence à une collection, de différentes tailles, de bits [19]. Le

schéma de transmission de multiplexage par répartition en fréquence orthogonale (OFDM)

est un type de système multi canal, dans le sens où il utilise plusieurs sous-porteuses.

Comme la montre la figure I.17, il n’utilise pas de filtres et d’oscillateurs à bande limi-

tée individuelle pour chaque sous-canal et, en outre, les spectres des sous-porteuses se

chevauchent pour l’efficacité de la bande passante [20].

Figure I.17 — Aperçu du schéma de transmission OFDM [19].
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Les données OFDM sont générées en prenant des symboles dans l’espace spectral

à l’aide de M-PSK, QAM, etc., et convertissent les spectres en domaine temporel

en utilisant la transformée de Fourier discrète inverse (IDFT). Étant donné que la

transformée de Fourier rapide inverse (IFFT) de taille N est plus rentable à mettre en

œuvre, elle est généralement utilisée à la place en permettent une faible complexité de

l’architecture CP-OFDM. Une fois les données OFDM modulées en signal temporel,

toutes les porteuses émettent en parallèle pour occuper pleinement la bande passante

disponible. Pendant la modulation, les symboles OFDM sont généralement divisés en

trames, de sorte que les données seront modulées trame par trame afin que le signal reçu

soit synchronisé avec le récepteur [19, 21]. Les signaux de sous-porteuses orthogonales

multiples, qui se chevauchent dans le spectre, peuvent être produits en généralisant le

critère de Nyquist à porteuse unique en un critère à porteuses multiples [20]. Les longues

périodes de symboles diminuent la probabilité d’interférence entre symboles (ISI), mais

ne peuvent pas l’éliminer. Pour rendre ISI presque éliminé, une extension cyclique (ou

préfixe cyclique) est ajoutée à chaque période symbole [19,21].

Une copie exacte d’une fraction du cycle, généralement 25% du cycle, prise de la fin

est ajoutée au début du symbole. Cela permet au démodulateur de capturer la période de

symbole avec une incertitude pouvant aller jusqu’à la longueur d’une extension cyclique

et d’obtenir toujours les informations correctes pour toute la période de symbole. Une

période de garde, un autre nom pour l’extension cyclique, est la quantité d’incertitude

permise au récepteur pour capturer le point de départ d’une période de symbole, de

sorte que le résultat de la FFT a toujours les informations correcte [19]. Cependant,

cela conduit à une perte d’efficacité spectrale, car le CP est utilisé pour transmettre des

données redondantes [21].

I.5.1 Paramètres et caractéristiques de l’OFDM

I.5.1.1 L’orthogonalité et ICI

La clé de l’OFDM est de maintenir l’orthogonalité des sous-porteuses. Cette orthogona-

lité peut être visualisée dans le domaine temporel ou fréquentiel [19]. Du point de vue du

domaine fréquentiel, cela signifie qu’au maximum de chaque spectre d’une sous-porteuse,

tous les spectres des autres sous-porteuses sont nuls (c.à.d. à chaque sous-porteuse ayant

la valeur maximale à sa propre fréquence centrale fc et zéro à la fréquence centrale de
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chacune des autres sous-porteuses), et les spectres des sous-porteuses se recouvrent mais

demeurent orthogonaux entre eux [8,22].

Du point de vue du domaine temporel, chaque sous-porteuse est une sinusöıde avec un

nombre entier de cycles dans un intervalle FFT [22]. autrement dit, si l’intégrale du

produit de deux signaux est nulle sur une période de temps, alors ces deux signaux sont

orthogonaux l’un par rapport à l’autre [19].

Considérons les signaux exponentiels complexes limités dans le temps {exp(j2πfkt); k =

0, ..., N − 1} qui représentent les différentes sous-porteuses à fk = k
Tsym

dans le signal

OFDM, où 0 ≤ t ≤ Tsym pour une période commune (fondamentale) [20]. Ce critère

d’orthogonalité peut défini par l’équation I.5.

Rk(t) ∗Ri(t) =
1

Tsym

∫ Tsym

0

exp(j2πfkt) exp(−j2πfit)dt (I.5)

Prélèvement d’échantillons discrets avec les instances d’échantillonnage à

{t = nTs = nTsym
N

;n = 0, . . . , N − 1}, l’équation précédente I.5 peut être écrite

dans le domaine temporel discret comme montré dans l’équation I.6 :

Rk(nTs) ∗Ri(nTs) =
1

N

N−1∑
n=0

exp(j2π
k

Tsym
nTs) exp(−j2π i

Tsym
nTs)

=
1

N

N−1∑
n=0

exp(j2π
k

Tsym
n
Tsym
N

) exp(−j2π i

Tsym
n
Tsym
N

)

=
1

N

N−1∑
n=0

exp(j2π
k − i
N

n) (I.6)

=

1 si k = i

0 si non

La figure I.18 montre la différence entre les spectres de trois sous-porteuses dans le

domaine fréquentiel pour les cas d’orthogonalité et d’orthogonalité perdue.
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Figure I.18 — Spectres des sous-porteuses dans le domaine fréquentiel [22].

L’orthogonalité expliqué au-dessus est une condition essentielle pour que le signal

OFDM soit sans interférences inter porteuses (ICI) [20]. ICI se produit lorsque le canal

à trajets multiples varie sur une durée de symbole OFDM. Lorsque cela se produit, les

décalages Doppler sur chaque composante à trajets multiples entrâınent un décalage de

fréquence sur les sous-porteuses, entrâınant la perte d’orthogonalité entre elles (le cas de

non orthogonalité exprimé par la présence des symboles de données d’une sous-porteuse

sur les sous-porteuses adjacentes, montré sur la figure I.18).

Cette situation peut être vue du point de vue du domaine temporel, dans lequel

le nombre entier de cycles pour chaque sous-porteuse dans l’intervalle FFT du symbole

actuel n’est plus maintenu en raison de la transition de phase introduite par le symbole

précédent. Enfin, tout décalage entre les fréquences de sous-porteuse de l’émetteur et du

récepteur introduit également ICI dans un symbole OFDM [8,22].

I.5.1.2 Intervalle de garde

En raison de la propagation par trajets multiples, des interférences inter-symboles

(ISI) seront générées côté récepteur. Pour gérer l’ISI, un temps de garde doit être

introduit entre les symboles [23]. L’intervalle de garde OFDM peut être inséré par des

manières différentes (voir la figure I.19). Le remplissage nul (ZP) qui remplit l’intervalle

de garde avec des zéros, le remplissage de symbole connu (KSP) et l’extension cyclique

du symbole OFDM (pour une certaine continuité) avec CP (préfixe cyclique) ou CS

(suffixe cyclique) [20].
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Figure I.19 — Signal reçu pour CP-OFDM, ZP-OFDM et KSP-OFDM [22].

— Le préfixe cyclique (CP-OFDM) et ISI

Le préfixe cyclique consiste à insérer une extension cyclique du symbole OFDM

dans l’intervalle de garde TG [23]. Cela se fait en copiant les derniers échantillons

du symbole OFDM au début. Soit TG la longueur de CP en termes d’échantillons.

Ensuite, les symboles OFDM étendus ont maintenant la durée de Tsym = Tsub +TG.

La figure I.20 montre deux symboles OFDM consécutifs, dont chacun a le CP de

longueur TG, tout en illustrant le symbole OFDM de longueur Tsym [20].

Figure I.20 — Symboles OFDM avec CP (CP-OFDM) [20].

Le signal transmis sera prolongé d’une période de TG, réduisant ainsi l’efficacité

spectrale. La figure I.21 montre les effets ISI d’un canal à trajets multiples sur

certaines sous-porteuses du symbole OFDM. On peut voir sur cette figure I.21 que

l’effet d’ISI d’un symbole OFDM (tracé en pointillé) sur le symbole suivant est

confiné dans l’intervalle de garde afin qu’il ne puisse pas affecter la FFT du prochain

symbole OFDM, prise pour la durée de Tsub. Cela implique qu’un intervalle de garde

plus long que le retard maximum du canal à trajets multiples permet de maintenir

l’orthogonalité parmi les sous-porteuses [20,22,23].
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Figure I.21 — Effet ISI d’un canal à trajets multiples sur les sous-porteuses [20].

I.5.1.3 Efficacité spectrale (SE)

Dans le cas de l’OFDM, une meilleure efficacité spectrale est obtenue en maintenant

l’orthogonalité entre les sous-porteuses, il est alors possible de séparer très facilement les

signaux au niveau du récepteur. Ce principe d’orthogonalité dans l’OFDM permet de

disposer les sous-porteuses de manière où les bandes latérales des porteuses individuelles

se chevauchent et que les signaux soient toujours reçus au niveau du récepteur sans être

perturbés par ICI [24].

En général, le débit de symboles de l’OFDM est donné par Rs = 1
Ts

.

avec Ts est la période symbole (Ts = Tsym) incluant la période CP (Tcp = TG).

En raison du produit de repliement induit par le DAC, il est impératif d’utiliser

un remplissage nul pour séparer clairement le signal OFDM du signal de repliement.

À l’exclusion des symboles de synchronisation et d’information, l’efficacité spectrale

maximale réalisable de l’OFDM, après avoir pris en compte la surcharge supplémentaire

due au CP et aux pilotes, est donnée par l’équation I.7 [25].

Sofdm =
Nsc

Nsc +Ncp

log2M
Nuti

Nuti +Np

(I.7)
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Où :

• Nuti : est le nombre de sous-porteuses utiles qui sont utilisées pour transporter des

données.

• Ncp : est le nombre d’échantillons supplémentaires dus au CP.

• Np : est le nombre de pilotes et M est le nombre d’états de modulation (la taille de

l’alphabet du symbole).

• Nsc : est le nombre d’échantillons à l’intérieur de l’intervalle FFT (nombre de

sous-porteuses) qui est donné par : Nsc = Nuti +Np +Nz

et Nz c’est le nombre de zéros nécessaires en raison d’un sur-échantillonnage.

Le débit binaire net de l’OFDM peut donc être écrit comme suit (voir l’équation I.8) :

Rb = FsSofdm (I.8)

Avec Fs est le taux d’échantillonnage.

I.6 Système OFDM

La figure I.22 montre le schéma fonctionnel comprenant les différents modules qui

composent la chaine de transmission d’un système de communication OFDM.

Dans l’émetteur, Les données série codées par le codage canal sont ensuite converties

en données parallèles à l’aide d’un convertisseur série/parallèle (S/P) en disposant

les symboles en groupe (trame) de symboles, noté que la durée d’une trame est plus

grande que la durée d’un symbole en série.Par conséquent, l’effet de canal devient moins

nuisible. Ces données parallèles sont ensuite mappées à des schémas de modulation multi-

amplitude multi-phases (comme QPSK, QAM, etc.) dans le bloc de mappage de symboles.

Afin de transformer le spectre du signal OFDM au domaine temporel pour la

transmission à travers le canal, un bloc IFFT est intervenu. Un préfix cyclique (CP)

d’intervalle de garde équivalent au retard de canal maximal est ajouté dans le signal

de domaine temporel pour éviter les ISI. Après la conversion parallèle/série (P/S), les

données série du signal numérique sont convertis en analogique via le convertisseur

Digitale/Analogique (le bloc DAC). Le signal analogique est ensuite transmis à travers

l’antenne de l’émetteur [8, 26,27].
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Côté récepteur, en effectuent une synchronisation de porteuse sur le signal reçu. Ces

signaux sont ensuite convertis en données numériques via un convertisseur ADC. La sup-

pression de l’intervalle de garde et la synchronisation de l’heure sont effectuées respecti-

vement par le bloc de suppression de l’intervalle de garde et le bloc de synchronisation

d’horloge après la conversion série/parallèle (S/P). Le signal est transformé du domaine

temporel au domaine fréquentiel par un bloc FFT.

Figure I.22 — Schéma synoptique d’un système OFDM [26].

L’estimation du canal et le dé-mappage de symboles subséquents sont effectués

par le biais d’un bloc d’estimation de canal et d’un bloc de dé-mappage de symboles

respectivement. Les données parallèles sont ensuite converties en données série via un

bloc parallèle à série (P/S). Enfin, le décodage des bits est effectué via un bloc de

décodage [26,27].
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I.7 Avantages et inconvénients de l’OFDM

I.7.1 Avantages

• En divisant le canal en sous-canaux à atténuation plate et à bande étroite, l’OFDM

est plus résistant à la sélectivité en fréquence que les systèmes à porteuse unique

[24,26,28].

• L’OFDM peut facilement s’adapter aux conditions de canal sévères sans égalisation

de domaine temporel complexe [29,30]. L’égalisation des canaux devient plus simple

qu’on utilisant des techniques d’égalisation adaptative avec une seule porteuse [26,

28].

• L’OFDM est moins sensible aux décalages temporels que les systèmes à porteuse

unique [29].

• L’OFDM offre une plus grande immunité aux évanouissements par trajets multiples

et au bruit impulsionnel [29].

• Utiliser suffisamment de codage de canal et d’entrelacement, les symboles perdus en

raison de la sélectivité en fréquence du canal peuvent être récupérés [26,30].

• Modulation et démodulation efficaces : La modulation et la démodulation des sous-

porteuses sont effectuées à l’aide des méthodes IFFT et FFT respectivement, qui

sont efficaces en termes de calcul [29,30]. En effectuant la modulation et la démodu-

lation dans le domaine numérique, le besoin d’oscillateurs stables à haute fréquence

est évité [28].

• Débits de transmission élevés [28].

• Possibilité d’annuler tout canal s’il est affecté par une atténuation profonde [28].

• Efficacité du spectre : l’utilisation de sous-porteuses orthogonales étroitement es-

pacées et se chevauchant, permet la transmission de données avec des canaux à

faible bande passante et permet ainsi une utilisation efficace du spectre dispo-

nible [24,26,29].

• le récepteur OFDM collecte l’énergie du signal dans le domaine fréquentiel, il est

ainsi capable de protéger la perte d’énergie dans le domaine fréquentiel [24].

• L’OFDM peut être utilisé pour des applications multimédia à haut débit avec un

service faible coût [24].

• L’OFDM peut prendre en charge l’accès dynamique aux paquets [24].
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I.7.2 Inconvénients

Alors que l’OFDM a été largement utilisé, il existe encore quelques inconvénients tel

que :

• L’OFDM est plus sensible au décalage et à la dérive de la fréquence porteuse (dé-

calage Doppler) que les porteurs simples systèmes [26,28].

• Le signal OFDM à une amplitude avec une très grande plage dynamique ; il néces-

site donc des amplificateurs de puissance RF avec un rapport de puissance crête à

moyenne élevée [29,30].

• Le PAPR élevé augmente la complexité de la conversion analogique-numérique

(A/D) et numérique-analogique (D/A). Et réduit également l’efficacité des amplifi-

cateurs de puissance [24,29].

• Interférences (ISI et ICI) dans le même canal dans l’OFDM [24].

• L’OFDM souffre d’une perte d’efficacité et de puissance causée par les intervalles de

garde [30].

• Précision de synchronisme élevée [28].

• Grand rapport de puissance crête à moyenne en raison de la superposition de tous

les signaux de sous-porteuse, cela peut devenir un problème de distorsion [28].

• Les amplificateurs émetteurs hauts puissance nécessitent une linéarisation [26,28].

• Les amplificateurs récepteurs à faible bruit nécessitent une large plage dynamique

[26,28].
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Chapitre II

MODULATION OTFS ET CODAGE

POLAIRE
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II.1 Généralité sur l’OTFS

II.1.1 Description

Une nouvelle technique de modulation temps-fréquence appelée modulation OTFS

(Orthogonal Time Frequency Space) a été récemment proposée [31, 32]. Cette approche

répartit la forme d’onde de base (c’est-à-dire le signal multipliant chaque symbole de

modulation) sur tout le plan temps-fréquence, contrairement à l’OFDM (multiplexage par

répartition orthogonale de la fréquence), où la forme d’onde de base est très localisée [33].

Il a été démontré que la forme d’onde OTFS résiste aux décalages de Delay-Doppler dans

le canal sans fil. Par exemple, il a été démontré que l’OTFS atteint des performances

d’erreur significativement meilleures par rapport à l’OFDM pour des vitesses de véhicule

allant de 30 km/h à 500 km/h dans la bande de 4 GHz, et que la robustesse aux canaux à

Doppler élevé (par exemple, 500 km/h vitesses du véhicule) est particulièrement notable,

car les performances OFDM se dégradent dans de tels scénarios à fort Doppler [34, 35].

L’OTFS présentent donc des avantages significatifs par rapport à l’OFDM dans les

canaux Delay-Doppler à trajets multiples où chaque trajet présente un retard et un

décalage Doppler différents, et fonctionne donc bien en particulier dans une situation avec

un étalement Doppler élevé et des informations d’état de canal limitées ou inexistantes

au niveau de l’émetteur [33,36,37].

Le domaine Delay-Doppler fournit une représentation alternative d’une géométrie de

canal variant dans le temps, modélisant les terminaux mobiles et les réflecteurs ou ré-

cepteurs [36, 37]. Tirant parti de cette représentation, la modulation OTFS est adaptée

aux canaux à évanouissement Doppler élevé ; elle utilise une série de transformation qui

convertit les canaux variant dans le temps en canaux bidimensionnel indépendants du

temps dans le domaine Delay-Doppler [32,38]. Cela peut simplifier la conception de l’éga-

liseur et permettre d’estimer le canal moins fréquemment dans l’OTFS, réduisant ainsi

la surcharge d’estimation de canal variant dans le temps [39]. En conséquence, elle ré-

partit chaque symbole d’information sur une fonction de base orthogonale bidimension-

nelle (2D), qui s’étend sur tout le domaine temps-fréquence requis pour transmettre une

trame [37, 40]. L’ensemble des fonctions de base de modulation OTFS est spécialement

conçue pour lutter contre la dynamique des canaux à trajets multiples variant dans le

temps [36,40].
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Figure II.1 — Modèle de système OTFS [37].

Ensuite, les symboles d’information placés dans le système de coordonnées Delay-

Doppler peuvent être convertis dans le domaine temps-fréquence standard utilisé par les

schémas de modulation traditionnels tels que l’OFDM [36]. La modulation OTFS peut

être architecturée et implémentée sur n’importe quel schéma de modulation multi por-

teuses conventionnels en ajoutant des blocs de pré et de post-traitement, ce qui améliore

les performances d’erreur binaire par rapport aux techniques multi porteuses convention-

nelles (tels les systèmes OFDM filtrés), permettant ainsi une compatibilité architecturale

avec LTE. Ceci est très attrayant du point de vue de la mise en œuvre [34, 39, 40]. Plus

récemment, une structure OTFS simplifiée a été proposée en incluant l’OFDM pour la

modulation du signal temps-fréquence, un modèle de ce système est illustré sur la figure

II.1 [36]. En résumé, OTFS combine la fiabilité et la robustesse du spectre étalé avec

l’efficacité spectrale élevée et la faible complexité de la transmission à bande étroite [31].

II.1.2 Notation et concepts de base OTFS

1. Le plan du signal temps-fréquence est discrétisé en une grille M ×N (pour certains

entiers N,M > 0) en échantillonnant les axes temps et fréquence aux intervalles

T (secondes) et ∆f(Hz), respectivement, ce concept est représenté par l’équation

II.1 [36,37].

∧ = [(nT,m∆f);n = 0, . . . , N − 1;m = 0, . . . ,M − 1] (II.1)

2. Les échantillons temps-fréquence modulés {X[n,m];n = 0, . . . , N − 1;m = 0, . . . ,M − 1},
sont transmis sur une trame OTFS de durée Tf = NT et de bande passante

B = M∆f [36,37].
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3. Les impulsions (formes d’onde) d’émission et de réception sont désignées par gtx(t)

et grx(t). Soit Agrx,gtx(t, f) la fonction d’ambigüıté croisée entre gtx(t) et grx(t), elle

est décrite par l’équation II.2 [37].

Agrx,gtx(t, f) ,
∫
g∗rx(t

′ − t)gtx(t′) exp(−j2πf(t′ − t))dt′ (II.2)

4. Le plan Delay-Doppler est discrétisé sur une grille d’information M × N qui est

donnée par l’équation II.3.

Γ = {( k

NT
,

l

M∆f
), k = 0, . . . , N − 1; l = 0, . . . ,M − 1} (II.3)

Où : (1/M∆f) et (1/NT ) représentent les pas de quantification du Delay et de la

fréquence Doppler, respectivement [36,37].

5. La fonction de base OTFS

Un schéma de modulation est défini par les fonctions de base sous-jacentes qui com-

posent la forme d’onde. Typiquement, chaque symbole de modulation (généralement

des symboles d’information QAM) se voit attribuer une fonction de base orthogo-

nale différente. Contrairement au TDMA, les fonctions de base dans l’OFDM sont

des sinusöıdes orthogonales à domaine de fréquence unidimensionnelles, alors que

dans le TDMA, ou modulation à porteuse unique, ces fonctions de base sont des

impulsions filtrées dans le domaine temporel orthogonales unidimensionnelles. Dans

CDMA, les fonctions de base sont des codes orthogonaux unidimensionnels du

domaine temporel. Dans ces trois schémas de modulation bien connus, les symboles

QAM sont attribués à des fonctions de base dans le domaine temps-fréquence [40].

L’OTFS, en revanche, est un schéma de modulation complètement nouveau

composé de fonctions de base bidimensionnelles qui sont orthogonales à la fois à la

translation et à la modulation, c’est à dire, aux deux caractéristiques principales du

canal sans fil variant dans le temps (aux décalages temporels et fréquentiels) [40].
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L’interprétation multi-porteuses présente l’OTFS comme une technique d’étalement

temps-fréquence où chaque symbole QAM présent dans le domaine Delay-Doppler

x(n∆τ,m∆υ) pondère une fonction de base 2D dans le domaine temps-fréquence,

donnée par la fonction exponentielle symplectique II.4 suivante [31,40] :

ψn,m(m′∆t, n′∆f) = exp(j2π(
mm′

M
− nn′

N
)) (II.4)

Où la pente de cette fonction dans le temps est donnée par la coordonnée Doppler

(m∆υ) et la pente le long de la fréquence est donnée par la coordonnée de retard

(n∆τ) [31].

Le choix de ces fonctions de base orthogonales uniques rend les effets du

canal sans fil vraiment indépendants du temps dans le domaine Delay-Doppler [40].

II.1.3 Mise en œuvre d’un émetteur OTFS

L’émetteur OTFS implémente la transformation ZAK inverse (2D −→ 1D) comme on

le voit sur la figure II.2. On prend un exemple de M = 2048 et N = 128 [33].

Figure II.2 — Implémentation d’un émetteur OTFS [33].
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II.1.4 Implémentation du récepteur OTFS

Le récepteur OTFS implémente la transformation ZAK (1D −→ 2D). La figure II.3

montre les étapes d’implémentation [33].

Figure II.3 — Implémentation du récepteur OTFS [33].

II.2 Principe de la modulation OTFS

OTFS fonctionne dans le système de coordonnées Delay-Doppler en utilisant un

ensemble de fonctions de base orthogonales aux décalages temporels et fréquentiels.

Les données et les signaux de référence ou les pilotes sont transportés dans ce système

de coordonnée. Le domaine Delay-Doppler reflète la géométrie du canal sans fil, qui

change beaucoup plus lentement que les changements de phase subis dans le domaine

temps-fréquence variant rapidement. Les symboles OTFS font l’expérience de la diversité

complète du canal au fil du temps et de la fréquence [32,38,40].

Les symboles d’information à transmettre (symboles QAM) sont placés sur un réseau

ou une grille dans le domaine Delay-Doppler bidimensionnel (sont montrés dans la figure

II.4 suivante tout en haut à gauche) et transformé en domaine temps-fréquence par une

transformée de Fourier symplectique bidimensionnelle. Rappelons que c’est le domaine

temps-fréquence familier où résident les symboles OFDM QAM. En revanche, dans OTFS,

chaque symbole QAM est réparti sur tout ce plan temps-fréquence (c’est-à-dire sur la

largeur de bande de signal et temps de symbole sélectionnés) en utilisant une fonction de

base différente [36,37].
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En conséquence, tous les symboles de la même puissance ont le même SNR et expérience

exactement le même canal. L’implication est que, étant donné la fenêtre d’observation

de fréquence et de temps appropriée, il n’y a pas d’évanouissement (fading) sélectif en

fréquence ou en temps des symboles QAM. Par la suite, le signal est passé à travers un

groupe de filtres à porteuses multiples, permettant les mêmes avantages de mise en forme

de filtre observés dans diverses formes d’OFDM filtré qui est d’éliminer les interférences

entre symboles (lSI). Côté réception, le traitement inverse est effectué [40].

Figure II.4 — Etapes de traitement OTFS multi porteuses [40].

La figure II.4 montre ainsi l’interaction du canal avec le signal d’émission. Le graphique

inférieur montre la nature physique du canal sans fil qui se compose d’un émetteur, d’un

récepteur et de divers réflecteurs. Le graphique central montre la réponse en fréquence

variante dans le temps d’un canal à grande vitesse et à propagation à retard élevé (300Hz

en Doppler, 5µs) affiché sous forme de spectrogramme. Ce canal complexe peut être

considéré à la fois comme étant très sélectif en fréquence et en temps. Dans ce domaine,

la relation entre les signaux d’émission et de réception est multiplicative [40].
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Le graphique du haut montre le domaine Delay-Doppler du même canal. Dans ce

domaine, le canal est observé sur une période d’observation plus longue et représenté

par une réponse impulsionelle Delay-Doppler compacte. La transformée symplectique

OTFS convertit l’action multiplicative du canal en une interaction convolutive 2D avec

les symboles QAM transmis. Chacune de ces fonctions du base 2D peut être considérée

comme un mot de code qui s’étend sur plusieurs tonalités et plusieurs symboles multi

porteuses. Cette interprétation rend OTFS comme une technique d’étalement temps-

fréquence qui généralise CDMA. Les échantillons du domaine fréquentiel à chaque instant

sont transformés en formes d’onde du domaine temporel à l’aide de bancs du filtres [31,36].

Les formes d’onde OTFS interagissent de manière optimale avec le canal sans fil

d’une manière qui capture la physique du canal, produisant une image radar à Delay-

Doppler à haute résolution des réflecteurs constituants. Cette interaction introduit un

couplage simple et symétrique entre la réponse du canal et les symboles QAM porteurs

d’information. La symétrie se manifeste à travers trois propriétés fondamentales à savoir

l’invariance, la séparabilité et l’orthogonalité [31].

1. L’invariance : Signifie que le modèle de couplage est le même pour tous les

symboles QAM (c’est-à-dire que tous les symboles connaissent le même canal ou,

autrement dit, le couplage est invariant en translation). La propriété d’invariance

doit être contrastée avec TDM et FDM où le modèle de couplage varie considéra-

blement entre les différents intervalles de cohérence temps-fréquence [31].

2. La séparabilité (parfois appelée durcissement) : Signifie que tous les trajets

de diversité sont séparés les uns des autres et que chaque symbole QAM connâıt

tous les trajets de diversité du canal [31].

3. l’orthogonalité : Signifie que le couplage est localisé, ce qui implique que les sym-

boles QAM restent à peu près orthogonaux entre eux au niveau du récepteur. La

propriété d’orthogonalité doit être contrastée avec les modulations CDMA conven-

tionnelles basées sur la séquence PN où chaque mot de code introduit un modèle

d’interférence global qui affecte tous les autres mots de code [31].
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II.2.1 Modulation OTFS

La modulation OTFS est produite par une cascade d’une paire de transformées 2D

à la fois à l’émetteur et au récepteur. Le modulateur mappe d’abord un ensemble de

symboles d’information NM désignés par {x[k, l]k = 0, ..., N − 1, l = 0, ...,M − 1}, dis-

posé sur la grille d’information Delay-Doppler Γ , au échantillons X[n,m] dans la grille

temps-fréquence en utilisant la transformée de Fourier symplectique finie inverse (ISFFT).

La transformée de Heisenberg, qui est une généralisation de la transformée OFDM, est

ensuite appliquée au symbole transformés temps-fréquence X[n,m] en utilisant l’impul-

sion de transmission gtx(t) pour créer le signal temporel s(t). Les étapes principales de la

modulation OTFS sont montrés dans la figure II.5 [35,36,39].

Figure II.5 — Schéma de modulation/démodulation OTFS [33].

1. ISFFT (Inverse-Scaled Fast Fourier Transform) : l’émetteur permet de trans-

former les symboles QAM X[k, l] de domaine Delay-Doppler en X[n,m] sur la grille

temps-fréquence Λ comme le montre la figure II.6 à l’aide de cette transformée de

Fourier symplectique finie inverse (ISFFT), donnée par l’équation II.5 [33,37].

X[n,m] =
1√
NM

N−1∑
k=0

M−1∑
l=0

X[k, l] exp(j2π(
nk

N
− ml

M
)) (II.5)

2. Le modulateur (transformation de Heisenberg) : le signal temps-fréquence

(les échantillons X[n,m]) obtenu en sortie de l’opération ISFFT est converti en une

forme d’onde temporelle continue s(t) pour la transmission à l’aide de la transformée

de Heisenberg en utilisant une forme d’onde d’émission gtx(t) comme démontré sur

l’équation II.6 [33,39].

s(t) =
N−1∑
n=0

M−1∑
m=0

X[n,m]gtx(t− nT ) exp(j2πm∆f(t− nT )) (II.6)
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Figure II.6 — Mappage des symboles d’information (QAM) [40].

II.2.2 Transmission et réception sans fil

Le signal s(t) est transmis sur un canal sans fil variant dans le temps avec une réponse

impulsionelle de canal de bande de base complexe h(τ, υ), qui caractérise la réponse du

canal à une impulsion avec un retard τ et un Doppler υ. La représentation Delay-Doppler

du canal sans fil est montrée sur la figure II.7. Le signal reçu r(t) est la somme des

copies réfléchies du signal transmis s(t) qui sont retardées dans le temps (τ) et décalées

en fréquence (υ) par les réflecteurs. Ainsi, le couplage entre un signal d’entrée et le ca-

nal dans ce domaine est donné par le double intégral représenté par l’équation II.7 [35,37].

r(t) =

∫∫
h(τ, υ)s(t− τ) exp(j2πυ(t− τ))dτdυ (II.7)

L’équation II.7 présente une transformée de Heisenberg continue paramétrée par s(t).

Puisqu’il n’y a généralement qu’un petit nombre de réflecteurs dans le canal avec des

retards et des Doppler associés, très peu de paramètres sont nécessaires pour modéliser

le canal dans le domaine Delay-Doppler.

La représentation clairsemée du canal h(τ, υ) est donnée par l’équation II.8.

h(τ, υ) =

p∑
i=1

hiδ(τ − τi)δ(υ − υi) (II.8)
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Où : P est le nombre de trajets de propagation, hi, τi et υi représentent respectivement

le gain, le retard et le décalage Doppler (ou la fréquence) associés au i-ème trajet, et δ(.)

désigne la fonction delta de Dirac. Notons le retard et les taps Doppler pour l’i-ème trajet

sont donnés par les équation II.9 et II.10 respectivement :

τi =
lτi

M∆f
(II.9)

υi =
Kυi + kυi
NT

(II.10)

Figure II.7 — Représentation Delay-Doppler du canal sans fil [35].

Plus précisément, lτi et Kυi représentent les indices de retard et de Doppler, correspon-

dant respectivement au retard (continu) τi et à la fréquence Doppler υi. Nous désignerons

kυi comme le Doppler fractionnaire, car il représente le décalage fractionnaire par rapport

au tap Doppler le plus proche Kυi. Nous n’avons pas besoin de prendre en compte les

retards fractionnaires car la résolution du temps d’échantillonnage ( 1
M∆f

) est suffisante

pour approximer les retards de trajet vers les points d’échantillonnage les plus proches

dans les systèmes à large bande typiques [37].

II.2.3 Démodulation OTFS

Le signal reçu de domaine temporel r(t) est traité avec la transformée de Wigner

(implémentant un filtre récepteur avec une réponse impulsionnelle gtx(t) suivi d’un échan-

tillonneur, donnant Y [n,m] dans le domaine temps-fréquence. Nous appliquons ensuite

SFFT sur Y [n,m] pour obtenir les symboles reçus y[k, l] dans le domaine Delay-Doppler

pour la détection des symboles, la figure II.5 montre ainsi ces étapes de démodulation

OTFS [36].
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1. Le filtre adapté (transformation de Wigner) calcul la fonction d’ambigüıté croisée

Agrxr(t,f) (voir l’équation II.11) [33].

y(t, f) = Agrxr(t,f)

,
∫
g∗rx(t

′ − t)r(t′) exp(−j2πf(t′ − t))dt′ (II.11)

La sortie du filtre adapté est obtenue en échantillonnant y(t, f), elle est donnée par

l’équation II.12, pour : n = 0, . . . , N − 1 et m = 0, . . . ,M − 1.

y[n,m] = y(t, f)|t=nT,f=m∆f (II.12)

2. La relation entre les échantillons de sortie temps-fréquence y[n,m] et les échantillons

d’entrée X[n,m] est démontrée par l’équation II.13 [37].

y[n,m] =
N−1∑
n′=0

M−1∑
m′=0

Hn,m[n′,m′]X[n′,m′] (II.13)

Avec Hn,m[n′,m′] est donné par l’équation II.14.

Hn,m[n′,m′] = {
∫∫

h(τ, υ)Agrx,gtx((n− n′)T − τ, (m−m′)∆f − υ)

e(j2π(υ+m′∆f))((n−n′)T−τ)e(j2πυn′T )dτdυ}
(II.14)

3. La transformée de Fourier finie symplectique (SFFT) est appliquée sur les échan-

tillons Y [n,m] pour obtenir les symboles y[k, l] présentés par l’équation II.15 dans

le domaine Delay-Doppler [33,37].

y[k, l] =
1√
NM

N−1∑
k=0

M−1∑
l=0

y[n,m] exp(−j2π(
nk

N
− ml

M
)) (II.15)

La figure II.8 montre un signal OTFS (signal d’entrée, de sortie et le canal).
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Figure II.8 — Signal OTFS [33].

II.2.4 La représentation de signal OTFS dans le domaine Delay-Doppler

Pour comprendre OTFS à partir des premiers principes, il faut revoir les fondements

du traitement du signal qui, s’articule autour de deux représentations de base du signal.

L’une est la représentation temporelle, où un signal est réalisé en fonction du temps

(superposition de fonctions delta) et l’autre est la représentation fréquentielle où un

signal est réalisé en fonction de la fréquence (superposition d’exponentielles complexes).

Ces deux représentations sont interchangeables à l’aide de la transformée de Fourier [31].

Les représentations temporelles et fréquentielles sont complémentaires. L’expression

mathématique de cette complémentarité est capturée par le principe d’incertitude de

Heisenberg qui stipule qu’un signal ne peut pas être localisé simultanément à n’im-

porte quel degré souhaité en temps et en fréquence. Plus précisément, si un signal est

localisé dans le temps, il n’est pas localisé en fréquence et, réciproquement, si un si-

gnal est localisé en fréquence, il n’est pas localisé en temps, comme le montre la figure II.9.

Ce fait mathématique cache une vérité plus profonde. En fait, il existe des signaux qui se

comportent comme s’ils étaient simultanément localisés à n’importe quel degré souhaité

à la fois en temps et en fréquence, une propriété qui les rend optimaux à la fois pour

la détection, représentation et séparation des multi-cibles au radar à Delay-Doppler et

pour la représentation des canaux au moyen d’une superposition d’opérations de décalage

temporel et fréquentiel dans les communications sans fil (deux cas d’utilisation qui se

révèlent fortement liés). Ces signaux spéciaux sont naturellement associés à des impulsions

localisées dans la représentation Delay-Doppler.
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Les signaux dans la représentation Delay-Doppler sont un type spécial de fonctions dans

ce domaine bidimensionnel dont les points sont paramétrés par deux variables (τ, υ) où la

première représente le retard et la deuxième variable représente le Doppler.

Figure II.9 — Complémentarité des représentations temporelles et fréquentielles

[31].

La représentation du canal Delay-Doppler est particulièrement significative dans les

communications sans fil, où elle cöıncide avec l’image radar à Delay-Doppler des réflecteurs

constitutifs. La figure II.10 montre un exemple de la représentation Delay-Doppler d’un

canal spécifique qui est composé de deux réflecteurs principaux qui partagent un retard

similaire mais diffèrent dans leur caractéristique Doppler (vitesses).

Figure II.10 — Réponse impulsionnelle Delay-Doppler [31].

Ces variables Delay-Doppler peuvent également être utilisées pour représenter des si-

gnaux porteurs d’informations d’une manière qui est harmonieuse avec la représentation

du canal dans ce domaine. La représentation du signal Delay-Doppler est mathématique-

ment plus subtile et nécessite l’introduction d’une nouvelle classe de fonctions appelées

fonctions quasi-périodiques.
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À cette fin, nous choisissons une période de retard (τr) et une période Doppler (υr) satis-

faisant à la condition (τrυr = 1) et définissons ainsi une surface unitaire, comme le montre

la figure II.11. Un signal Delay-Doppler est une fonction φ(τ, υ) qui satisfait à la condition

de quasi-périodicité donnée par l’équation II.16.

φ(τ + nτr, υ +mυr) = exp(j2π(nυτr −mτυr))φ(τ, υ) (II.16)

Ce qui signifie que la fonction est périodique jusqu’à une phase multiplicative, c’est-à-dire

que la valeur de la fonction acquiert un facteur de phase égal à exp(j2πυτr) pour chaque

traversée de la période de retard (τr) et, réciproquement, acquiert un facteur de phase

égal à exp(−j2πτυr) pour chaque traversée de la période Doppler (υr) [31].

Figure II.11 — Quasi-périodicité Delay-Doppler [31].

Pour résumer, le cadre général du traitement du signal se compose de trois représen-

tations de signal. La première représentation est en fonction du temps, la seconde est

en fonction de la fréquence et la troisième est en fonction quasi-périodique du retard et

du Doppler (Delay-Doppler). Ces trois représentations alternatives sont interchangeables

au moyen de transformations canoniques, comme le montre la figure II.12 ; le paramètre

peut être organisé sous la forme d’un triangle.

La conversion entre les représentations temporelles et fréquentielles s’effectue via

la transformée de Fourier. La conversion entre le Delay-Doppler et les représentations

temps et fréquence est réalisée par les transformées Zak Zt et Zf respectivement.
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Les transformées de Zak sont réalisées au moyen de formules d’intégration de Fou-

rier périodiques (voir les équations II.17 et II.18).

Zt(φ) =

∫ υr

0

exp(j2πtυ)φ(t, υ)dυ (II.17)

Zf (φ) =

∫ τr

0

exp(−j2πtυ)φ(τ, f)dτ (II.18)

Figure II.12 — Transformation Zak [31].

En d’autres termes, la transformée Zak en représentation temporelle est donnée par

la transformée de Fourier inverse le long d’une période Doppler et réciproquement, la

transformée Zak en représentation fréquentielle est donnée par la transformée de Fourier

le long d’une période de retard. Nous notons que la condition de quasi-périodicité est

nécessaire pour que la transformée de Zak soit une équivalence entre les fonctions sur la

ligne unidimensionnelle et les fonctions sur le plan bidimensionnel. Sans lui, un signal sur

la ligne admettra une infinité de représentations Delay-Doppler. La figure II.13 illustre un

cas de représentation Delay-Doppler [31].

Figure II.13 — Représentation paramétrique Delay-Doppler [31].
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II.3 Rappel sur la chaine de transmission

Le but des systèmes de communication est de transmettre des données de manière

fiable sur un canal bruité [41]. Les blocs de base d’un système de communication sans fil

général sont illustrés dans la figure II.14. Le système sans fil est constitué d’une source

d’informations à transmettre. L’encodeur source convertit les données dans un format

numérique, puis compressé les bits de données pour réduire la bande passante requise

pour transmettre ces informations. La séquence de données transmises est corrompue

par le bruit pendant la transmission, ainsi la séquence reçue est différente de celle qui

est transmise, c’est pour cela, le codeur de canal ajoute des bits redondants dans les

informations pour corriger les erreurs introduisent [41,42]. Le modulateur module le signal

de données sur la fréquence de transmission ; de telle sorte que le signal soit prêt pour la

transmission. Le canal symbolise les attributs du canal sans fil tels que la décoloration, les

interférences, le bruit et autres bruit d’interférence. Lorsque le récepteur reçoit le signal,

le démodulateur effectue une opération de démodulation. Le décodeur essaie ensuite de

récupérer les données d’origine en utilisant la redondance qui a été ajoutée par l’encodeur

de canal pour corriger les erreurs [43]. Après cela, le décodeur source convertit les données

pour revenir à la forme originale. Il reproduit les données de la source [41,43].

Figure II.14 — Schéma de principe pour le système de communication sans fil.

II.3.1 Le second Théorème de Shannon (théorème du codage canal)

Le domaine du codage de contrôle d’erreurs a commencé avec le document historique

de Claude Shannon en 1948. Suivi par les travaux révolutionnaires de Golay en 1949

et Hamming en 1950. Shannon a présenté la base théorique du codage qui est devenu

connue sous le nom de théorie de l’information. Il a montré qu’il était possible d’effectuer

une communication sur un canal bruité.
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D’un autre côté, Shannon a démontré que les informations peuvent être transmises sur

le canal de communication sans erreur si la capacité du canal est supérieure au débit de

transmission. Ce théorème ouvre de nouvelles directions dans le champ de communication

en déterminant la limite supérieure du débit de transmission. Toutefois, Shannon n’a

pas expliqué comment cette limite pouvait être pratiquement atteinte. Ainsi, Il a fallu

développer des techniques capables de transmettre des informations avec une minimum

probabilité d’erreur. Une étude intensive a été effectuée sur le codage de contrôle des

erreurs depuis les années 40. Ainsi, différentes techniques du codage canal ou FEC ont

été inventées entre 1949 et 2009. La capacité de correction d’erreur des techniques FEC

est différente d’une technique à l’autre. Certains ont une faible latence, avec une faible

capacité de correction d’erreurs. Pour augmenter la capacité de correction d’erreur de ces

techniques nécessite d’augmenter le nombre de données redondantes. D’autres techniques

ont une capacité de correction d’erreur élevée atteignant la limite de Shannon. Cependant,

ces techniques ont une latence élevée. Par conséquent, un système de communication

hautement fiable signifie un faible taux de transmission ou une latence élevée ou les deux.

Cela est évident dans les techniques de codage de canal (voir la figure II.15) qui ont ap-

proché de la limite de Shannon comme turbo codes, codes LDPC et codes polaires [42,43].

Figure II.15 — Principe de codage canal [43].

II.3.2 Techniques de codage canal

La procédure consiste à ajouter une redondance aux données avant la transmission [44].

Un schéma de codage efficace ajoute cette redondance de telle sorte que le taux de codage

est élevé alors que la probabilité d’erreur est maintenu basse [42]. Le destinataire prévu

n’a accès qu’à une version bruité des données. Cependant, si la redondance est ajoutée de

manière intelligente, alors il est possible de reconstruire les données originales au niveau

du récepteur [44].
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Le théorème du codage canal indique qu’il est possible de réaliser une transmis-

sion sans erreurs avec un débit inferieur ou égale à la capacité du canal (R ≤ C). Pour

un canal à bruit blanc gaussien la capacité est définie par l’équation II.19.

C = W log2(1 + P/N0W ) (II.19)

D’où ; W est la largeur de bande disponible, N0 est la variance du bruit blanc et P est la

puissance du signal émis [45].

Le codage de canal est essentiel dans les systèmes de communication (voir la figure

II.14) [42]. Le résultat du codeur source passe par le module de codage de canal. Ce

module ajoute de la redondance pour protéger les données contre le bruit qui peut être

présenté comme erreurs de canal [44]. Les erreurs peuvent être par exemple une valeur

continue, des pertes de paquets, ou des erreurs binaires. Le codage des canaux tente de

protéger le système contre ce type d’imperfections [46].

Au décodeur, nous effectuons d’abord le décodage du canal pour éliminer le bruit

résultant de la transmission. Ensuite, la source est décodée, c’est-à-dire que nous

reconstruisons les données source de sa représentation compressée [44]. En fonction de la

structure de redondance deux types de codes peuvent être utilisés : les codes en bloc et

les codes convolutif. Des exemples de codes en blocs sont les codes (BCH), Reed-Muller

(RM), Reed Solomon (RS), Low Density Parity Chek (LDPC), les codes cycliques, codes

polaires et les codes de Hamming. Les codes convolutifs appelés codes en treillis tels que

les Turbo codes [43,45].

La figure II.16 illustre l’évolution des techniques FEC et montre les codes utilisé

dans le codage canal, tel que les codes LDPC, codes polaire, codes BCH, RM, le turbo

code...etc.
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Figure II.16 — Évolution des technique FEC et les codes du codage canal.

II.4 Principales familles de codes correcteurs

II.4.1 Code algébrique

La recherche initiale en codage était basée sur une approche algébrique. Plus pré-

cisément, l’accent était mis sur le développement de codes binaires linéaires avec une

distance minimum (la plus petite distance entre deux mots de code distincts) et des

bonnes propriétés algébriques. Au niveau du récepteur, pour simplifier le processus de

décodage, l’approche en deux étapes suivante a été adoptée. D’abord, en utilisant les

sorties de canal, la valeur des bits individuels est définie sur 0 ou 1, selon ce qui est le

plus probable. C’est ce qu’on appelle une décision hard. Puis, les contraintes de code

sont utilisées. Le décodeur sélectionne le mot de code qui est le plus proche du mot reçu

(après une décision hard). Les premiers codes algébriques ont été développés par Ham-

ming appelées codes Hamming [44]. Richard Hamming a recherché des méthodes pour

coder les données d’entrée de l’ordinateur. L’objectif était d’avoir un ordinateur capable

de non seulement de détecter les erreurs, mais aussi les corriger et continuer à fonctionner.

Marcel Golay a abordé deux problèmes dans le code Hamming ; le premier est le

code Hamming nécessite trois bits de contrôle pour quatre bits d’information. Ainsi, le

débit de données est diminué. Le deuxième problème est que le code ne peut corriger

qu’une erreur dans un bloc de sept bits. Golay a généralisé l’alphabet de construction

de Hamming de grande taille [43]. On peut citer d’autres codes algébrique important tel

que les codes BCH, codes Reed-Muller et codes Reed-Solomon. Ces codes sont largement

utilisés aujourd’hui dans les CD, DVD et modems [44].
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II.4.2 Code convolutif

Les codes convolutifs sont un type de code correcteur d’erreurs qui sont souvent utilisé

pour améliorer les performances de la communication numérique sans fil, comme les

liaisons radio ou satellite. Ils ont d’abord été introduits dans P.Livre d’Elias «Coding

for Noisy Channels» en 1955. Une différence importante entre les codes convolutionnels

et les codes de bloc est que l’encodeur contient de la mémoire. Les codeurs de codes

convolutifs peuvent également être divisés en deux catégories, feed-forward et feed-back.

Dans ces deux catégories, le codeur peut être systématique ou non systématique [47].

Ils sont intuitifs, on peut les comprendre de différentes manières, et il y a un moyen

de les décoder afin de récupérer le message mathématiquement le plus probable parmi

l’ensemble de tous les messages transmis possibles [48].

Les codes convolutifs sont des codes linéaires sur le champ de séquences infinies

unilatérales [49]. Ils impliquent la transmission de bits de parité calculés à partir de

bits de message. Contrairement aux codes de bloc sous forme systématique, cependant,

l’expéditeur n’envoie pas le message les bits suivis (ou entrecoupés) des bits de parité ;

dans un code convolutionnel, l’expéditeur envoie uniquement les bits de parité [48].

II.4.3 Turbo-codes

Pendant des années, la limite de Shannon a été considérée comme une limite théorique

était impossible à atteindre. Néanmoins, lorsque les Turbo-codes avec LDPC2 ont été

découverts, ils se sont approchés tous les deux la limite de Shannon [47]. Les codes turbo

sont présentés comme l’un des codes de contrôle d’erreur les plus puissants.

Le principe des turbos codes, comme tout code correcteur d’erreur, est d’intro-

duire une redondance dans le message afin de le rendre moins sensible aux bruits

et perturbations subies lors de la transmission. Le codage consiste à utiliser deux

codeurs simples, dont les entrées ont été entrelacées ; ainsi, chaque codeur voit une série

d’informations différentes à son entrée. Le décodage est une collaboration entre les déco-

deurs, chacun donnant son « avis » sur chaque bit décodé. Cette information est ensuite

fournie à l’entrée du prochain décodeur, et ainsi de suite. D’où l’appellation « turbo » [50].

52
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II.4.4 Low-Density Parity Check (LDPC)

En 1998, un code de correction d’erreur linéaire qui a été initialement introduit par

Robert Gallager dans sa thèse de doctorat (callager, 1963), connu sous le nom de codage

Low-Density Parity Check (LDPC), a été redécouvert par MacKay (MacKay, 1999). Dans

les années 1990 [43]. L’ensemble des codes LDPC (j, k) est défini par l’ensemble des ma-

trices de contrôle de parité avec exactement j unités dans chaque colonne et k unités dans

chaque ligne, chacune de ces matrices étant choisie avec une probabilité égale. Alternati-

vement, c’est l’ensemble des graphes de Tanner dans lesquels chaque nœud variable a le

degré j et chaque nœud de contrôle a un degré k.

Figure II.17 — Graphique de Tanner [41].

Un graphe de Tanner est une manière générale de représenter n’importe quel code

linéaire. Un exemple est illustré à la figure II.17. Un graphe de Tanner a deux types de

nœuds, appelés nœuds variables, représentés par des cercles vide sur la figure II.17 et les

nœuds de contrôle, représentés par des cercles rempli. Le graphe est bipartite entre ces

deux types de nœuds, c’est-à-dire que chaque arête a un nœud variable à une extrémité et

un nœud de contrôle à l’autre extrémité. Les nœuds variables représentent des variables

réelles, par exemple des éléments du mot de code. Les nœuds de contrôle représentent

des contraintes parmi ces variables. Clairement, tout code linéaire peut être représenté de

cette manière, en transcrivant directement sa matrice de contrôle de parité [41].

II.5 Le code polaire

En théorie du codage, le principal défi a été d’inventer un algorithme de codage de canal

qui atteindrait la limite de Shannon. Dans les années 1950, le défi s’est élargi pour trouver

une méthode de codage de canal à faible complexité de construction de code, de codage

et décodage [43]. En 2009, une nouvelle classe de codage pour résoudre ce problème a été

introduite par Arikan, connus sous le nom de codes polaires. Les codes polaires peuvent

être considérés comme une généralisation des codes RM [43,51].
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La différence entre les deux codes réside dans la règle utilisée pour choisir les lignes de

leurs matrices génératrices. Les codes RM correspondent au choix qui maximise la distance

minimale du code. Pour les codes polaires, le choix dépend du canal utilisé [44]. Les codes

polaires sont les premiers à prouver la capacité de production avec une complexité de

codage et de décodage réduite pour tout canal discret sans mémoire symétrique à entrée

binaire (B-DMC) [42,44].

Les principales caractéristiques des codes polaires sont :

• Type : Code de bloc linéaire

• Longueur de bloc (n) : 2m, m = 1, 2. . . .

• Longueur du message (k) : k

• Taux de code (R) : k/n

• Taille de l’alphabet : q

De nombreuses études importantes ont été réalisées sur les codes polaires par Hussami

en 2009, Sasoglu en 2010 et Abbe et Telatar en 2010, mais la plupart sont théoriques [43].

L’encodeur des codes polaires utilise une méthode appelée polarisation de canal pour

construire les codes [42]. Cette approche a réduit la complexité de l’encodage et algo-

rithmes de décodage. Les codes polaires ont également atteint la capacité de canal pour

le canal symétrique sans mémoire discret à entrée binaire. Différents algorithmes de dé-

codage sont utilisés pour les codes polaires tels que successifs annulation, algorithme de

pile d’annulations successives et algorithme de décodage de liste [43].

II.5.1 Encodeur polaire

Les codes polaires sont des codes linéaires, c’est-à-dire que toute combinaison linéaire

de mots de code est un autre mot de code du code [51]. La matrice de transformation

d’entrée d’Arikan est donnée par G⊗n2 avec ”⊗n” désigne le nième produit de Kronecker

et G2 est donné par la matrice suivante (voir l’équation II.20).

G2 =

1 0

1 1

 (II.20)

Le principe consiste à choisir certains bits d’entrée pour transmettre des informations

et réparer le reste équivalent à choisir les lignes de G⊗n2 qui forment la matrice génératrice

du code [44].
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Un code polaire (N,K) est un code de bloc avec K bits d’entrée et N bits de sortie. La

transformée polaire de taille N est définie par l’équation II.21 :

GN = BN

1 0

1 1

⊗n = BNG
⊗n
2 (II.21)

GN est appelée matrice génératrice de taille N × N . L’entrée de cette matrice

est un vecteur ligne uN1 = (u1, u2, u3, . . . . . . , uN) et la sortie est un vecteur ligne

xN1 = (x1, x2, x3, . . . . . . , xN).

L’idée principale de la transformation dans le codeur polaire consiste à créer un

ensemble de canaux avec capacité (C −→ 1) pour (N −→ ∞) et mettre les bits

d’information dans ceux-ci puisque ces canaux sont presque exempts de bruit. Les bits

(N − K) sont transmis dans les canaux bruités avec (C −→ 0) et ils sont connus au

niveau de l’émetteur et du récepteur (généralement fixés à 0). Puis le mot de code

xN1 = uN1 GN est transmis sur le canal W et on obtient yN1 = xN1 + zN1 . d’où z est le bruit

introduit par le canal [52].

— Le codage de 2 bits illustré sur le schéma de la figure II.18 est présenté par l’équation

II.22 en utilisant la notation introduite précédemment (voir l’équation II.21).

x2
1 = u2

1 ∗G2 ⇔ (x1, x2) = (u1, u2)

1 0

1 1

 (II.22)

Avec x1 et x2 sont donnés par x1 = (u1 ⊕ u2) et x2 = u2 respectivement, et N = 2.

Figure II.18 — Graphique de G2 [52].
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— Le codage de 4 bits présenté par le schéma de la figure II.19, est donné par x4
1 = u4

1G4

en utilisant la notation générale. Avec x1,x2,x3 et x4 sont donnés par :

x1 = (u1 ⊕ u2 ⊕ u3 ⊕ u4), x2 = (u3 ⊕ u4), x3 = (u2 ⊕ u4) et x4 = u4.

Et la matrice G4 est donnée par II.23 avec N = 4.

G4 =


1 0 0 0

1 0 1 0

1 1 0 0

1 1 1 1

 (II.23)

Figure II.19 — Schéma de codage pour N = 4 [51].

— Le schéma du codage de 8 bits est illustré sur la figure II.20. En utilisant la notation

générale introduite précédemment (II.21) on aura à la sortie du code x8
1 = u8

1G8.

Avec G8 est la matrice donnée par II.24 et N = 8.

G8 =



1 0 0 0 0 0 0 0

1 0 0 0 1 0 0 0

1 0 1 0 0 0 0 0

1 0 1 0 1 0 1 0

1 1 0 0 0 0 0 0

1 1 0 0 1 1 0 0

1 1 1 1 0 0 0 0

1 1 1 1 1 1 1 1



(II.24)
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Figure II.20 — Schéma de codage pour N = 8 [51].

Si nous utilisons la formule récursive présentée par l’équation II.25.

GN = (IN/2 ⊕G2)RN(I2 ⊕GN/2) (II.25)

Nous obtenons le bloc de la figure II.21, qui est une généralisation des blocs présentés

sur les figures II.19 et II.20 pour un nombre de bits N de 4 et 8 respectivement. Cela

montre que le calcule xN1 = uN1 GN et équivalent avec l’utilisation d’un diagramme avec

N/2 copies de coupe papillon G2 (présenté sur la figure II.18) et deux copies de GN/2.

Figure II.21 — Construction récursive de GN à partir de deux exemplaires de

GN/2 [52].

Le bloc RN est une matrice de permutation de mélange inverse où les entrées impaires

sont copiées dans les N/2 premières sorties tandis que les entrées paires sont copiées dans

les N/2 dernières sorties.
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La figure II.22 montre le bloc principal d’un schéma de codage polaire ; il possède deux

types de nœuds différents, les nœuds de contrôle (CN) et les nœuds variables (V N). Ces

nœuds particuliers sont les mêmes que ceux utilisés pour les codes de contrôle de parité à

faible densité (LDPC). Pour le CN chaque bit de sortie est exprimés par un XOR entre

les deux bits d’entrée tandis que pour V N , le bit de sortie correspond à une répétition du

bit d’entrée [52].

Figure II.22 — Bloc de code polaire principal avec un CN et un VN [52].

II.5.2 Polarisation des canaux

La polarisation des canaux est une opération qui produit N canaux {W i
N ; 1 ≤ i ≤

N} à partir de N copies indépendantes d’un B-DMC de sorte que les nouveaux canaux

parallèles soient polarisés et que leur information mutuelle soit proche de 0 pour des

canaux complètement bruités ou proche de 1 pour les canaux parfaitement silencieux. La

polarisation du canal se fait par [51,52] :

— Combinaison de canaux : dans cette phase, les copies d’un B-DMC sont combi-

nées de manière récursive en n étapes pour former un canal vectoriel WN : XN −→
Y N , où {N = 2n;n ≥ 0}. Au niveau 0 de la récursivité (n = 0), on n’a qu’une seule

copie de W et on pose W1 = W .

Le premier niveau (n = 1) de la récursivité combine deux copies de W1 pour obtenir

le canal W2 : X2 −→ Y 2, comme le montre la figure II.23, avec des probabilités de

transition données par l’équation II.26.

W2(y2
1|u2

1) = W (y1|u1 ⊕ u2)W (y2|u2) (II.26)

Au deuxième niveau (n = 2) on obtient W4 : X4 −→ Y 4 à partir de deux exemplaires

de W2 comme illustré sur la figure II.24. Dans ce cas, les probabilités de transition

sont exprimées par l’équation II.27.

W4(y4
1|u4

1) = W2(y2
1|u1 ⊕ u2, u3 ⊕ u4)W2(y4

3|u2, u4) (II.27)
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Figure II.23 — Combinaison de deux canaux pour obtenir le canal W2 [51].

Le mappage u4
1 −→ x4

1 de l’entrée de W4 à l’entrée de W 4 peut être écrit

comme x4
1 = u4

1G4 d’où G4 est la matrice du générateur. On obtient donc entre les

deux probabilités de transition la relation décrite par l’équation II.28.

W4(y4
1|u4

1) = W 4(y4
1|u4

1G4) (II.28)

Figure II.24 — Canal W4 et sa relation avec W2 et W [51].

Le mappage général uN1 −→ xN1 peut être écrit par induction et il peut être

représenté par GN de sorte que xN1 = uN1 GN et les probabilités de transition des

deux canaux WN et WN sont liées par la relation II.29 pour tous yN1 ∈ Y N et

uN1 ∈ XN et WN(yN1 |uN1 GN) est le canal vectoriel qui contient la transformation [52].

WN(yN1 |uN1 ) = WN(yN1 |uN1 GN) (II.29)
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II.5.3 Décodage polaire

Considérons le décodeur SC récursif pour une transformée polaire de longueur N , avec

N = 2n. Le décodeur SC génère une estimation ûi de ui en observant la sortie du canal

yN1 et en utilisant toutes les décisions passées û
(i−1)
1 . Si ui est un bit figé, le décodeur fixe

ûi à sa valeur connue (généralement 0). Si ui est un bit d’information, le décodeur attend

d’estimer tous les bits précédents, puis il peut calculer l’un des trois types de métriques

différents présentés ci-dessous [51,52].

1. Log-vraisemblance (log-likelihood LL) :

Ce rapport est présenté par l’équation II.30 [52].

LL
(i)
N (yN1 , û

(i−1)
1 ) = [lnW

(i)
N (yN1 , û

(i−1)
1 |ûi = 0), lnW

(i)
N (yN1 , û

(i−1)
1 |ûi = 1)] (II.30)

2. Rapport de vraisemblance logarithmique (log-likelihood ratio LLR) :

Ce rapport est donné par l’équation II.31 [52].

L
(i)
N (yN1 , û

(i−1)
1 ) = ln(

W
(i)
N (yN1 , û

(i−1)
1 )|ûi = 0

W
(i)
N (yN1 , û

(i−1)
1 )|ûi = 1

) (II.31)

Le décodeur met ûi = 0, si L
(i)
N ≥ 1, et ûi = 1 sinon. Par conséquent, la complexité

de l’algorithme de décodage est déterminée par la complexité du calcul des LR [51].

3. Rapport de vraisemblance (likelihood ratio LR) :

Ce rapport est présenté par l’équation II.32 [52].

LR
(i)
N (yN1 , û

(i−1)
1 ) =

W
(i)
N (yN1 , û

(i−1)
1 )|ûi = 0

W
(i)
N (yN1 , û

(i−1)
1 )|ûi = 1

(II.32)
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Pour clarifier, nous décrivons la procédure de décodage plus en détail pour N = 4.

Comme on peut le voir sur la figure II.25, le décodeur doit calculer N(logN + 1) = 12LR.

Au début, le décodeur active le nœud 1 pour décider la valeur de û1. Le nœud 1 a besoin

des LR des nœuds 5 et 6 pour les activer. Les nœuds 5 et 6 activent eux-mêmes les nœuds

9, 10, 11 et 12 respectivement. Les valeurs LR à ces nœuds sont connues puisqu’elles sont

au niveau du canal. Par conséquent, les LR aux nœuds 5 et 6 sont calculés et à partir

d’eux, LR au nœud 1 est calculé. Maintenant, le décodeur décide de û1 sur la base du LR

s’il s’agit d’un bit d’information.

Figure II.25 — Décodeur polaire pour N = 4 [51].

Pour le calcul de LR au nœud 2, ce nœud active les nœuds 5 et 6 dont les LR

sont déjà calculés. Si û1 = 0, les LR aux nœuds 5 et 6 sont combinés, et si û1 = 1, le LR

au nœud 6 sera combiné avec l’inverse de LR au nœud 5. L’estimation de û1 et û2 met

à jour les bits estimés aux nœuds 5 et 6. Pour estimer û3, le nœud 3 active les nœuds

7 et 8. Les LR à ces nœuds sont calculés en utilisant les valeurs de LR des nœuds 9 à

12 parallèlement à l’état des nœuds 5 et 6. En fait, le nœud 5 détermine si le LR au

nœud 11 doit être combiné avec le LR au nœud 9 ou l’inverse du LR au nœud 9. Enfin, à

partir des nœuds 7 et 8, les LR aux nœuds 3 puis 4 (sur la base de û3) sont calculés et la

procédure de décodage est terminée [51].
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Chapitre III

ÉTUDE DES PERFORMANCES ET

RÉSULTATS DE SIMULATIONS
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III.1 Chaine de communication OTFS avec codage polaire

Pour atteindre le but du travail qui est la transmission de données d’une manière

fiable sur un canal à haute mobilité et une correction de plus d’erreurs, nous avons

associer la modulation OTFS, qui sera une candidate sérieuse pour les systèmes de

télécommunication sans fil au-delà de la cinquième génération, avec le codage polaire

comme méthode de codage de canal approchant la limite de Shannon.

La figure III.1 présente un schéma bloc d’une chaine de communication OTFS

avec codage polaire. Cette combinaison de l’OTFS avec le codage polaire nous a permis

d’obtenir les résultats présentés et étudiés dans la suite de ce chapitre.

Figure III.1 — Schéma bloc d’une chaine de communication OTFS avec codage

polaire.

III.2 Étude des performances et résultats de simulation

Nous exprimons les performances d’OTFS avec et sans codage polaire en termes de

taux d’erreurs binaire (TEB) en fonction du RSB en dB.

Le système OTFS et le codage canal comportent les paramètres indiqués dans le

tableau III.1.
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Table III.1 — Paramètres de simulation d’un système OTFS et du codage polaire
(Par défaut)

Paramètres Valeurs

nombre de sous-porteuses (M) 16
nombre de symbole (N) 16

Taille de la constellation (M-mod) 4
Nombre de trames (N-fram) 200

Nombre de trajets (taps) 6
RSB [dB] -15 :5 :15

Longueur du message (k) 8
Longueur de bloc (Np) 16
L’énergie Symbole (Ec) 1

Modulation M-PSK
Codage Polaire

III.2.1 Étude des performances du système pour un canal flat fading

Les résultats de simulation que nous avons effectués sur une chaine de communication

OTFS avec et sans codage polaire pour un canal flat fading sont présentés ci-dessous :

III.2.1.1 Variation des paramètres OTFS

1. Variation de nombre de symboles et sous-porteuses (N, M)

Nous modifierons le nombre de symboles et de sous-porteuses (N, M) afin de

déterminer leur effet sur les performances du système OTFS avec et sans codage

polaire en termes de taux d’erreur binaire en fonction de RSB en dB ; Nous

garderons tous les autres paramètres constants.

Le nombre de symboles et sous-porteuse (N, M) prendront deux valeurs pré-

férentielles (M = N = 8 et N = M = 16). Sur la figure III.2 on voit que les quatre

courbes de taux d’erreur binaire, à la fois pour le cas avec et sans le codage, et pour

les deux différentes valeurs de N et M sont très proches de l’une des autres courbes ;

On constate cependant une légère différence par rapport à la courbe tracée en vert

(pour le cas de l’OTFS avec codage pour N = M = 16), où l’on peut dire que le

taux d’erreur diminue légèrement avec l’augmentation de nombre de symboles et

de sous-porteuses.
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La variation de ces deux paramètres (le nombre de symboles / sous porteuses)

n’influent pas vraiment sur les performances du système.

Figure III.2 — TEB en fonction de RSB (dB) avec des différents valeurs de N et
M (canal flat fading).

2. Variation de l’ordre de modulation (M-mod)

Dans cette partie, nous allons modifier l’ordre de modulation. La figure III.3 montre

l’effet de la valeur de M-mod sur les performances du système étudié avec un canal

flat fading. Sur cette figure (III.3), on remarque que le taux d’erreur diminue en

diminuant la valeur de M-mod et les performances s’améliorent.

Le mode B-PSK donne de meilleur performances comme prévue. Ce résultat est

logique vu que en augmentant le nombre de valence les symboles sont plus proches

en termes de distance euclidienne, ainsi, les symboles deviennent plus sensible au

bruit.
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Figure III.3 — TEB en fonction de RSB (dB) pour des déférentes valeurs de M-mod
(canal flat fading).

III.2.1.2 Variation des paramètres du codage polaire

1. Variation de la longueur du message et la longueur du mot code (K, Np)

• Cas de K=8

La figure III.4 montre les performances d’un système OTFS avec codage

polaire en termes de taux d’erreur binaire (TEB) en fonction du RSB en dB

avec une longueur de code variable sur 2 * k et 4 * k. On définit le rendement

du code R=K/Np, on note que la courbe à R=0.25 donne de meilleurs

performances et un taux d’erreurs inférieure à la courbe correspondante à

R=0.5.

• Cas de K=16

La figure III.5 montre également que, pour de grandes longueurs de code, de

bons résultats sont obtenus en termes de performances du système. Ce que l’on

voit sur la courbe de TEB pour un rendement (R) de 0,25 par rapport à la

courbe de R = 0,5 où le taux d’erreurs est grand.
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Figure III.4 — TEB en fonction de RSB (dB) pour un rendement du code varier

avec K=8 (canal flat fading).

La diminution du rendement signifie une augmentation de bits de contrôle de

parité par rapport aux bits message, ceci, permet la correction de plus d’erreurs.

Figure III.5 — TEB en fonction de RSB (dB) pour un rendement du code varier
avec K=16 (canal flat fading).
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2. Variation de Ec

La conception du codage polaire est faite pour un type de canal où on fixe le rapport

Ec/N0 (en générale fixé à 0 dB).

Pour voir si Ec affecte le système dans l’état de canal flat fading, des simulations

sont effectuées de trois valeurs différentes de Ec (1, 5 et 10). On remarque que la

figure III.6 donne une légère performance en termes de TEB pour Ec = 10 par

rapport à Ec = 1 et Ec = 5. En général, on peut dire que l’énergie symboles (Ec)

n’affecte pas vraiment les performances du système car il n’y avait pas de différence

significative entre les courbes de TEB pour les trois valeurs de Ec.

Figure III.6 — TEB en fonction de RSB (dB) pour des déférents Ec (canal flat

fading).

III.2.2 Étude des performances du système pour un canal sélectif en fré-

quence

Les résultats de notre simulation sur un canal sélectif en fréquence d’un système OTFS

avec codage polaire sont les suivants :

Dans ce scénario on suppose la présence de L trajets. Chaque trajet est caractérisé par

un retard de propagation et une atténuation, le profil de puissance pour cette simulation

est montrée dans la figure III.7.
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Figure III.7 — Profil de puissance.

III.2.2.1 Variation des paramètres OTFS

1. Variation de nombre de symboles et sous-porteuses (N, M)

La figure III.8 présente les résultats de simulation des performances d’une chaine de

communication OTFS avec et sans codage polaire en variant le nombre de symboles

(N) et de sous-porteuses (M) sur un RSB allons de −15 à 15dB. Les résultats de

la simulation nous permettent de constater que le taux d’erreur binaire diminuent

légèrement en augmentant le nombre de symboles et sous-porteuses.

Figure III.8 — TEB en fonction de RSB (dB) avec des différents valeurs de N et

M (canal sélectif en fréquence).
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2. Variation de l’ordre de modulation (M-mod)

Dans cette partie nous allons varier l’ordre de modulation et nous gardons le nombre

de symbole et de sous-porteuses fixes (N = M = 16) afin de déterminer l’influence

d’ordre de modulation sur les performances du système pour le cas avec et sans

codage. On constate une amélioration par rapport au cas flat fading vu la présence

de L trajets supplémentaire porteurs de plus de puissance exploiter.

Figure III.9 — TEB en fonction de RSB (dB) pour des déférentes valeurs de M-mod

(canal sélectif en fréquence).

La figure III.9 présente le taux d’erreurs binaire en fonction de RSB en dB pour trois

valeurs différentes de M-mod, nous remarquons que les meilleures performances sont

obtenues pour M-mod = 4. Si l’ordre de modulation augmente, le taux d’erreur aug-

mente aussi et dans ce cas la qualité de transmission sera faible. On note également

sur cette figure qu’après 10 dB, il y a une saturation pour M-mod = 32.

L’augmentation de nombre de valence, comme tout système de communication,

conduit à la diminution des performances à cause de la réduction de la zone de

décision correcte de chaque symbole.

3. Variation du nombre de trajets (taps)

Nous allons varier ici le nombre de trajets pour qu’on puisse voir son influence sur

les performances de ce système OTFS avec et sans codage polaire.
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La figure III.10 montre le taux d’erreur binaire (TEB) en fonction de RSB en dB

pour un nombre différent de trajets (2 et 6 trajets), On constate que pour ce modèle

de canal ”sélectif en fréquence”, plus d’énergie est récoltée pour 6 trajets. Une fois

que le nombre de trajets diminue, le taux d’erreurs binaire (TEB) augmente et la

réception devient faible (moins de puissance est reçue).

Figure III.10 — TEB en fonction de RSB (dB) pour le cas de 2 et de 6 trajets

(canal sélectif en fréquence).

Ces dernières courbes montrent aussi la capacité de l’OTFS a lutter contre la sélec-

tivité de fréquence d’un canal de part l’insensibilité des symboles aux imperfections

du canal.

III.2.2.2 Variation des paramètres du codage polaire

— Variation de la longueur du message et la longueur du mot code (K, Np)

• Cas de K=8

Dans cette partie nous allons varier la longueur du mot code (Np) tout en

gardant la longueur du message fixe (K = 8) afin de déterminer l’influence de

Np sur les performances du système pour un canal sélectif en fréquence. Ainsi,

les paramètres OTFS sont fixes.
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La figure III.11 présente le taux d’erreurs binaire (TEB) en fonction du RSB en

dB pour deux déférentes valeurs de Np (2*K et 4*K). Pour un rendement du

code R=0.5, le TEB est grand par rapport au rendement correspond à R=0.25.

Il est montré donc qu’ne augmentation du rendement de code signifie une di-

minution des bits de contrôle de parité Np par rapport aux bits de message K,

ce qui permet de corriger moins d’erreurs.

Figure III.11 — TEB en fonction de RSB (dB) pour un rendement du code varier
avec K=8 (canal sélectif en fréquence).

• Cas de K=16

Dans ce cas on fixe la longueur du message K à 16 et on varier Np sur deux

valeurs déférentes (2* K et 4* K). Similaire au premier cas (K = 8), R=0.25

donne de meilleurs résultats, mais aux dépens du débit binaire information

effectif d’émission. Ce qui est montré aussi sur la figure III.12.
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Université Akli Mohand Oulhadj de Bouira III. Étude des performances

Figure III.12 — TEB en fonction de RSB (dB) pour un rendement du code varier
avec K=16 (canal sélectif en fréquence).

Par rapport au deux cas précédent (K = 8 et K = 16), on remarque que plus la

longueur du message (K) est grande, plus les performances deviennent meilleures et

dans ce cas le taux d’erreurs (TEB) est faible. Pour Np = 4*K et K = 8, le taux

d’erreurs au RSB de −5 dB est égale à 1.5 ∗ 10−4 alors que pour K = 16 à cette

valeur de RSB, le taux d’erreurs est nul.

III.2.3 Étude des performances du système pour un canal sélectif en temps

Dans cette partie de ce chapitre, nous simulerons une châıne de communication

OTFS avec un codage polaire de canal sélectif dans le temps qui consiste à recevoir

plusieurs signaux à différentes fréquences Doppler (463 Hz, 926 Hz, 1388.88 Hz, 1851.85

Hz, 2314.81 Hz et 2777.78 Hz) correspondants aux vitesses (100 Km/h, 200 Km/h, 300

Km/h, 400 Km/h, 500Km/h et 600 Km/h) respectivement. Les résultats de la simulation

sont présentés ci-dessous.
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III.2.3.1 Variation des paramètres OTFS

1. Variation de nombre de symboles et sous-porteuses (N, M)

La figure III.13 montre le taux d’erreur binaire d’un certain nombre de symboles

(N) et de sous-porteuses (M) variant sur deux valeurs (8 et 16) en fonction de RSB

en dB.

Figure III.13 — TEB en fonction de RSB (dB) avec des différents valeurs de N et
M (canal sélectif en temps).

À partir des résultats présentés dans la figure III.13, nous concluons que le TEB

diminue avec l’augmentation du nombre de symboles et de sous-porteuses pour le

cas OTFS avec et sans codage polaire (par opposition à la courbe tracée en bleu,

qui est tracée en rouge où M = N = 16 donne meilleures performances dans le cas

de l’OTFS sans codage). Similaire au cas sans codage, la courbe de TEB dans le cas

d’OTFS avec codage pour N et M de 16 est meilleure en niveaux de performances

par rapport à N et M de 8.

2. Variation de l’ordre de modulation (M-mod)

L’effet de l’ordre de modulation est bien démontré dans la figure III.14, où les courbes

de taux d’erreur binaire de M-mod = 2 avec et sans codage donnent de meilleures

performances et un taux d’erreur inférieur par rapport aux autres valeurs de M-mod.
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Figure III.14 — TEB en fonction de RSB (dB) pour des déférentes valeurs de
M-mod (canal sélectif en temps).

Nous concluons que les performances augmentent en abaissant le nombre de valence

(M-mod) et le TEB devient faible. Les symboles dans ce cas sont plus éloignés

les uns des autres en termes de distance euclidienne et donc moins sensibles au

bruit. On a aussi une dégradation importante comparé aux cas de canal flat fading.

Ceci est dû à la modulation utilisée M-PSK où l’information est dans la phase. La

sélectivité due aux Dopller attaque directement la phase du signal d’où la baisse

des performances.

3. Variation du nombre de trajets (taps)

Nous avons effectué dans ce cas une variation selon le nombre de trajets afin de voir

l’influence de ce dernier sur les performances d’un système de communication OTFS

avec et sans codage polaire sur un canal sélectif en temps.

La figure III.15 présente le taux d’erreurs binaire obtenu en termes de RSB en

dB sur deux valeurs déférentes du taps. On peut voir sur cette figure (III.15) que,

plus la réception faite par de nombreux trajets, plus les performances du système

augmentent et le TEB devient faible (cas de six trajets par rapport au cas de 2

trajets).
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Figure III.15 — TEB en fonction de RSB (dB) pour le cas de 2 et de 6 trajets
(canal sélectif en temps).

Pour que le codage canal donne de bons résultats, il faut avoir une certaine qualité

du signal. La richesse du signal reçu en termes de nombres de trajets reçus contribue

à avoir une bonne qualité du signal reçu et ainsi une bonne correction des erreurs

comme montrés dans la figure III.15 pour taps = 2 et taps = 6.

III.2.3.2 Variation des paramètres du codage polaire

— Variation de la longueur du message et la longueur du mot code (K, Np)

Nous allons voir dans cette partie l’influence de la longueur du code (Np) et du

message (K) sur le système représenté par le schéma bloc dans la figure III.1 avec

un canal sélectif en temps. Pour cela, nous avons réalisé des simulations en variant

Np sur deux valeurs déférentes de K. les résultats sont comme suit :

• Cas de K=8

Nous avons fixé dans ce cas la longueur du message à K=8, et nous avons

réalisé la simulation pour Np de 2*K et 4*K. Sur la figure III.16, on voie que

le taux d’erreurs (TEB) en fonction de RSB en dB s’améliore en augmentant

la longueur du mot de code (Np). La courbe de TEB pour R=0.25 donne des

résultats meilleurs par rapport a celle de R=0.5.

76
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Figure III.16 — TEB en fonction de RSB (dB) pour un rendement du code varier
avec K=8 (canal sélectif en temps).

• Cas de K=16

Dans ce deuxième cas on fixe la longueur du message K à 16. Et on refait la

même simulation pour les deux valeurs de Np. De même pour ce cas par rapport

au cas précédent, si la longueur du code (Np) est grande le taux d’erreurs

diminue et les performances de système augmentent. Ce qui est montré aussi

sur la figure III.17.

Figure III.17 — TEB en fonction de RSB (dB) pour un rendement du code varier
avec K=16 (canal sélectif en temps).
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D’après les deux cas précédents et les figures III.16 et III.17, il est évident que les

performances du système étudié (OTFS avec codage polaire) avec le rapport K/Np

de 0.25 sont meilleures par rapport à R = 0,5. Étant donné que la diminution du

rendement améliore les performances mais en contre partie diminue l’efficacité du

système de transmission comme plus de bits non informationnels est utilisés à la

place des bits information, d’où une diminution du débit effectif.

III.2.4 Étude des performances du système pour un canal double sélectif

Dans ce scénario, nous avons un phénomène de multi-trajets (ou multi-signaux ou

plusieurs signaux) ayant des retards de propagation (Delay) différents et des fréquences

Doppler différentes.

Pour un canal doublement sélectif (en temps et en fréquence) ; les résultats de la simulation

sont les suivants :

III.2.4.1 Variation des paramètres OTFS

1. Variation de nombre de symboles et sous-porteuses (N, M)

Nous allons changer le nombre de symboles et de sous-porteuses, et nous simulerons

le même système mais dans ce cas avec un canal double sélectif.

La figure III.18 présente les courbes de taux d’erreur binaire (TEB) en fonc-

tion du RSB en dB pour les cas avec et sans codage à deux valeurs différentes de

M et N.

Les courbes tracées en vert et bleu pour M = N = 16 donnent de meilleurs

résultats en termes de taux d’erreur (TEB) qui est faible par rapport aux deux

autres courbes, où N et M valent 8. On conclut donc que c’est aussi pour ce type

de canal, le nombre de symboles et de sous-porteuses affectent les performances du

système, de sorte qu’une augmentation de M et N conduit à une diminution du

taux d’erreur et à une amélioration des performances. Ceci est dû au fait que dans

l’OTFS, les formes d’ondes utilisées sont étalées dans l’espace temps-fréquence,

en augmentant le nombre de symboles/porteuses, l’OTFS permet une meilleure

capture des delays Doppler et Delay.
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Figure III.18 — TEB en fonction de RSB (dB) avec des différents valeurs de N et

M (canal double sélectif).

2. Variation de l’ordre de modulation (M-mod)

Dans cette partie, nous allons ré-implémenter le même programme en changeant

l’ordre du modulation (M-mod). Cette réalisation permet de découvrir l’effet de la

constellation différée sur un canal sélectif en temps et en fréquence.

La figure III.19 montre des courbes pour le taux d’erreur par rapport au

RSB (dB) pour trois tailles de constellation différentes ; Dans chaque ordre de

modulation donné, les courbes sont tracées pour les deux cas, avec et sans codage.

Notez sur cette figure (III.19) qu’une augmentation de la taille de la constellation

augmente le taux d’erreur et donc les performances du système dans ce cas

deviennent faibles, par exemple M-mod = 64 par rapport à M-mod = 4.

Puisque nous ne travaillons plus sur la B-PSK, nous voyons que pour ce type de

modulation, l’ordre 4 (M-mod = 4) est le meilleur pour obtenir de bons résultats

et de meilleures performances.

Vu que l’augmentation du nombre de valence (M-mod) rapproche les symboles en

termes de distance euclidienne, puis plus sensible au bruit, les résultats obtenus

sont logiques.
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Figure III.19 — TEB en fonction de RSB (dB) pour des déférentes valeurs de
M-mod (canal double sélectif).

3. Variation du nombre de trajets (taps)

Pour déterminer l’effet des trajets multiples sur les performances du système avec

un canal doublement sélectif, nous avons répété l’expérience pour deux trajets et

six trajets pour voir les différences.

Dans la figure III.20, nous voyons que si la réception provient de six trajets

différents, un taux d’erreur plus faible et de meilleures performances sont obtenus

par rapport à la réception de seulement deux trajets. Nous notons également que

le système OTFS avec codage polaire donne de meilleurs résultats par rapport au

cas sans codage.

On remarque que le codage polaire, comme tous les autres codeurs nécessite

une certaine qualité du signal (RSB) adéquate pour fonctionner, ce qu’explique que

dans les RSB bas, les courbes sans codage donnant une légère performance que

celles avec codage.
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Figure III.20 — TEB en fonction de RSB (dB) pour le cas de 2 et de 6 trajets
(canal double sélectif).

III.2.4.2 Variation des paramètres du codage polaire

— Variation de la longueur du message et la longueur de mot code (K, Np)

Dans ce qui suit, nous modifierons deux paramètres du code polaire à savoir la

longueur du message K et la longueur du mot code Np, afin de déterminer son

effet sur le taux d’erreur et les performances de la châıne de communication OTFS

avec codage polaire (illustré à la figure III.1). Les résultats sont présentés dans

les figures III.21 et III.22 en termes de rapport K / Np qui montre l’efficacité du code.

• Cas de K=8

Dans ce cas, la longueur du message est constante à K = 8 et la longueur du

code Np varie(2 * K et 4 * K). Dans la figure III.21, nous voyons que le taux

d’erreur diminue avec la diminution de rapport R = K / Np, et donc diminue

avec l’augmentation de la longueur du mot code Np. On note que la courbe de

TEB pour R = 0,25 (tracée en vert) est meilleure en termes de performances

par rapport à celle de TEB pour R = 0,5. Pour R = 0,25, après RSB de -10

dB, le taux d’erreur est nul par contre pour R = 0,5, le TEB diminue mais

légèrement.
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Figure III.21 — TEB en fonction de RSB (dB) pour un rendement du code varier
avec K=8 (canal double sélectif).

• Cas de K=16

Dans le cas d’une longueur du message constante à K = 16, les résultats obtenus

à partir de la figure III.22 sont similaires à ceux obtenus dans le cas de K =

8. Si le rapport (K / Np) diminue (Np augmente), alors le taux de l’erreur est

réduite, ce qui améliore les performances. Le nombre de bits de contrôle de

parité est grand par rapport aux bits de messages, cela permet une plus grande

correction d’erreur.

Figure III.22 — TEB en fonction de RSB (dB) pour un rendement du code varier
avec K=16 (canal double sélectif).
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CONCLUSIONS

Le travail présenté dans ce manuscrit s’est concentrée sur l’étude des performances

d’une châıne de communication OTFS avec codage polaire, dans différents scénarios sur

différents types de canaux sélectifs. En démontrant l’effet du codage canal pour une

modulation OTFS dans un canal à haute mobilité.

Pour atteindre l’objectif de ce travail, nous avons combiné la modulation OTFS avec

le codage polaire comme méthode de codage de canal et effectué des simulations. Cette

combinaison offre de meilleures performances du système et améliore la réception, ce qui

apparâıt dans les quatre types de canaux en termes de TEB inférieur par rapport au cas

d’OTFS sans codage polaire. Plus précisément sur les canaux à haute mobilité tel que le

canal sélectif dans le temps et le canal sélectif double.

Il est également évident que les paramètres OTFS tels que le nombre de symboles

(N), le nombre de sous-porteuses (M), l’ordre de modulation (M-mod) et le nombre de

trajets (taps) affectent les performances. où :

— L’augmentation de nombre de symboles et de sous porteuses permet d’obtenir des

meilleurs résultats en termes de TEB.

— Le cas flat fading influe plus sur la dégradation des performances que le cas sélectif

en fréquence et en temps et doublement sélectif. Ceci est dû à deux paramètres :

1. La richesse de réception multi-trajets dans le cas de canal non flat fading (on

reçois plus d’énergie).

2. La modulation OTFS est efficace dans la suppression des effets néfastes d’un

canal sélectif.

— Plus le nombre de valence est grand, plus le taux d’erreurs est élevé et plus les

performances sont faibles, ce qui est dû au fait qu’avec l’augmentation de l’ordre

de modulation, les symboles se rapprochent en termes de distance euclidienne et

deviennent plus sensibles au bruit. Il est donc préférable d’utiliser des tailles de

constellation plus petites pour de meilleures performances.
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Le rendement du code (R) affect également ce système tels que : La diminution du

rendement signifie une augmentation de bits de contrôle de parité (Np) par rapport

aux bits messages (K), ceci, permet la correction de plus d’erreurs et améliore les

performances.

Perspectives

En vue du travail accompli dans ce mémoire, nous souhaitons comme perspectives :

1. Estimation du canal en exploitant le modèle géométrique offert par l’OTFS :

Il s’agit d’exploiter la structure offerte du domaine Delay-Dppler pour localiser les

angles d’arrivées et les angles de départ, ainsi que l’amplitude des pics pour évaluer

le modèle géométrique du canal.

2. Associer l’OTFS-Code polaire avec l’OFDM pour une meilleure garder la compati-

bilité avec les systèmes existants :

L’OFDM est connu pour sa supériorité en présence de canaux sélectifs en fréquences,

il est judicieux d’associer l’OTFS avec l’OFDM vu que c’est la modulation adopté

dans la 4G et la 5G actuels.

3. Proposer une architecture multi-utilisateurs associée avec l’OTFS :

Comme tout système de communication, l’accès multiples d’utilisateurs est essentiel

à étudier pour voir les performances.

4. Étudier les performances de codeurs LDPC et Turbo-code avec l’OTFS :

Les codeurs canal LDPC et Turbo-code sont largement utilisés dans les standards

de communications actuels, il est primordiale de les associés à l’OTFS et étudier les

performances offert dans différents types de canaux.
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[52] D. Dosio, “Polar codes for error correction : analysis and decoding algorithms,” Ph.D.

dissertation, 2016.

90



Résumé : Avec l'augmentation de la demande de services à haut débit, les futures 

générations de communications mobiles doivent être spectraleement efficaces. Pour 

cela, on recourt de plus en plus à de nouvelles techniques de modulation et de 

codage. L’une de ces techniques est la modulation OTFS qui est robuste aux 

différents types de canaux. Dans ce mémoire, on associe la modulation OTFS avec 

le codage polaire comme technique de codage canal qui approche la limite de 

Shannon. Nous montrons que la combinaison offre des avantages significatifs en 

termes de performances en taux d'erreur binaire comparé à un système sans codage 

canal.  

 

Les mots clés : 5G+, OTFS, Codage polaire, Canaux sélectifs. 

 

 

 
Abstract: As the demand for broadband services increases, future generations of 

mobile communications must be spectrally efficient. For this, new modulation and 

coding techniques are used. One of these techniques is OTFS modulation which is 

robust to different types of channels. In this report, OTFS modulation is associated 

with polar coding as a channel coding technique that approaches the Shannon limit. 

We show that the combination offers significant advantages in terms of bit error rate 

performance compared to a system without channel coding. 

 

Key words: 5G+, OTFS, Polar coding, Selective channels. 

 

 

 

 

 

ملخص: مع زيادة الطلب على خدمات النطاق العريض، يجب أن تكون الأجيال القادمة من الاتصالات المتنقلة 

فعالة من حيث الطيف .لهذا، يتم استخدام تقنيات التعديل والتشفير الجديدة .إحدى هذه التقنيات هي تعديل 

OTFS وهو قوي لأنواع مختلفة من القنوات .في هذا التقرير، يرتبط تشكيل OTFS بالتشفير القطبي كطريقة 

 القنوات تقترب من حد شانون المثالي .وتبين لنا   أن الجمع يقدم مزايا كبيرة من حيث الأداء نسبة الخطأ  

قليلة بالمقارنة مع النظام دون تشفير القنوات. لتشفير

 
الكلمات المفتاحية:   +OTFS ، 5G ، الترميز القطبي، قنوات انتقائية 
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