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Résumé

Dans ces travaux de thèse, nous proposons de nouvelles méthodes d’estimation de
canal pour un système full-duplex dédié aux communications véhiculaires. Les deux
canaux relatifs au signal utile (SOI) et au signal interférant (SI) sont estimés. Les
méthodes que nous proposons sont classées selon si les pilotes des deux signaux sont
envoyés séparément ou simultanément. Dans le cas de la transmission séparée des
pilotes, nous proposons un algorithme se basant sur un positionnement dynamique
des pilotes ainsi qu’une méthode hybride qui combine l’approche du changement de
position des pilotes avec l’emploi des séquences d’apprentissage en début de trame.
Nous proposons également une méthode visant à optimiser l’estimation classique
qui se base sur un séquence d’apprentissage en amélioration l’estimation au niveau
de chaque symbole préambule. Dans le contexte d’une transmission simultanée des
pilotes, nous proposons deux algorithmes visant à améliorer les performances d’esti-
mation par rapport aux méthodes existantes. Dans la première méthode proposée, les
deux canaux SI et SOI sont estimés dans le domaine fréquentiel à l’aide des itérations
de Landweber. La seconde proposition consiste à utiliser une matrice de projection
afin d’éviter le bruit engendré par les données inconnues du signal SOI lors de l’es-
timation. Finalement, nous proposons une méthode d’estimation de canal sélectif en
temps et en fréquence pour des fréquences doppler faibles à modérées. Certaines mé-
thodes proposées sont implémentées dans un système full-duplex expérimental qui a
recours aux antennes reconfigurables pour réaliser l’annulation passive.

Mots-clefs Full-duplex, annulation numérique, estimation de canal, reconfigura-
tion de pilotes, système expérimental.
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Abstract

In this work of thesis, we propose new channel estimation approaches for a full-duplex
system dédicated to vehicular communications. Both the self-interference (SI) and
intended (SOI) channel are estimated. We propose different estimation méthods ac-
cording to whether the pilots of the signals are transmitted jointly or separately.
In the separate transmission, an estimation based on a new pilot configuration is
proposed as well as a hybrid method which use both pilot configuration and trai-
ning sequences.We also propose an optimisation of the conventional training-based
method.It consists of improving the estimation of each training symbole. In the joint
transmission, we propose two algorithms that aims to improve the estimation per-
formances compared to the existing methods. In the first proposed method ,the two
channels are first estimated in the frequency domain using the Landweber iterations
. The second proposition consists of using a projection matrix to manipulate only
the pilots and avoid the noise that is caused by the SOI unknown datas. Finally,
we propose a time and frequency-selective channel estimation for low and medium
doppler frequency. Some of the proposed estimators are implemented on a real Full
Duplex communication system which use Multi-reconfigurable antennas to perform
the passive cancellation.

Keywords Full-duplex, digital cancellation, channel estimation, pilot reconfigura-
tion, experimental system.
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Introduction générale

Le déploiement de l’industrie automobile a connu un essor fulgurant depuis plusieurs
décennies en raison de la production de plus en plus importante de véhicules. En
France, le CCFA (Comité des Constructeurs Français d’Automobiles) a estimé le
parc automobile en circulation à plus de 39 millions de véhicules en 2018. Cependant,
le nombre d’accidents augmente avec le nombre de véhicules. En effet, les différentes
enquêtes réalisées par l’OMS (Organisation Mondiale pour la Santé) ont permis de
fournir plusieurs résultats alarmants. D’après ces statistiques, les accidents de la route
sont la première cause de décès chez les jeunes de moins de 30 ans et entrainent près de
1,25 millions de morts et 20 à 50 millions de blessés chaque année. De plus, d’après le
bilan de l’ONISR (Observatoire National Interministériel de Sécurité Routière), 90%
des accidents sont dus aux facteurs humains. Selon les estimations, si des solutions
pour remédier à cela ne sont pas élaborées, les accidents de la route pourraient devenir
la septième cause de mortalité d’ici 2030.

Depuis quelques années, le monde de l’automobile fait de plus en plus appel aux
systèmes de communications sans fil, dans le but de répondre aux exigences de sé-
curité. Les alertes d’accidents, l’identification d’obstacles potentiellement dangereux
ou encore le partage d’information sur l’état du trafic sont des services considérés
comme fondamentaux pour améliorer la conduite et assurer la sécurité routière. Afin
de rendre possible ces services, un nouveau concept dédié au développement des sys-
tèmes de transport à vu le jour : Il s’agit des Systèmes de Transport Intelligents
(STI). Les STI consistent à exploiter les différentes technologies (électronique, té-
lécommunication, traitement et contrôle de l’information) qui révolutionneront les
interfaces entre le véhicule, le conducteur et la route.

Toujours dans le but d’améliorer la sécurité routière et de prévenir les collisions
entre véhicules, plusieurs travaux se sont focalisés sur le développement de nouveaux
capteurs dédiés à équiper les véhicules. Ces véhicules deviennent de plus en plus
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intelligents et capables de détecter les obstacles potentiellement dangereux. Il est
donc nécessaire de partager des informations entre les véhicules (V2V) d’une part
et entre les véhicules et les infrastructures (V2I) d’autre part. L’objectif est de faire
coopérer plusieurs véhicules par la transmission d’information à travers des réseaux
de télécommunications sans fil.

Au cours de ces dernières années, les réseaux sans fil véhiculaires, Wireless Access in
Vehicular Environment (WAVE), ont commencé à attirer l’attention des industriels
et de la recherche. Il existe actuellement deux standards sur lesquels se basent les
transmissions véhiculaires à savoir la technologie LTE-V (Long Terme Evolution)
et la norme IEEE 802.11p (ITS-G5). Ces deux standards sont utilisés dans le but
d’assurer les besoins en terme de communications véhiculaires. Cependant, plusieurs
recherches et tests montrent que ces systèmes ne sont pas capables de répondre aux
exigences actuelles et futures des communications véhiculaires. En effet, les perfor-
mances obtenues à l’aide des systèmes LTE et ITS-G5 ne permettent pas d’atteindre
les besoins fondamentaux pour assurer la sécurité routière tels que la fiabilité et
le temps de latence. De plus, avec les nouvelles technologies émergentes comme la
transmission par vidéo, les communications véhiculaires nécessitent des débits qui ne
sont pas atteints avec les standards actuels.

C’est grâce aux besoins de nouvelles solutions que le réseau 5G a vu le jour. Il s’agit
de la nouvelle génération de communication dont le déploiement est prévu en 2020 et
qui promet une amélioration des performances pour tous les systèmes de communi-
cations. Comme le mentionne l’ARCEP (Autorité de régulation des communications
électroniques et des Postes) dans son rapport, la 5G constitue un ensemble de tech-
nologies qui vont arriver progressivement et cohabiter avec les standards existants.
Chacune de ces technologies va contribuer à améliorer un ou plusieurs critères de
performances pour répondre aux exigences des différents systèmes de communica-
tions.

Notre travail porte sur l’une des technologies de la future génération qui vise à
améliorer le débit et à réduire le temps de latence. Il s’agit de la technologie full-
duplex qui permet à deux appareils communicants de transmettre des informations
en même temps et sur la même bande de fréquence, doublant ainsi potentiellement
le débit et l’efficacité spectrale. Cependant, la problématique majeure pour établir
un système de communication full-duplex réside au niveau de l’auto-interférence
reçue par le nœud depuis sa propre antenne émettrice. La puissance de ce signal
interférant SI (Interferent Signal) est,quant à elle, bien plus élevée que le signal utile
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SOI (Signal-Of-Interest) que le nœud en question cherche à recevoir vu la faible
distance qui est parcourue entre les deux antennes du même nœud et qui réduit
l’atténuation. En d’autre termes, le signal reçu sera une somme des deux signaux SI
et SOI de puissance inégales. Afin de réduire la puissance du signal SI et de récupérer
le signal SOI, des techniques d’annulation ont été élaborées ; Il s’agit des techniques
d’annulations passives et d’annulations actives. Les annulations passives consistent
à augmenter l’atténuation du signal durant sa propagation et ce à travers différentes
méthodes. Les annulations actives permettent, quant à elles, de réduire davantage
la puissance du signal SI en créant une copie de ce dernier et en la soustrayant au
signal reçu dans le domaine analogique ou numérique. La copie à soustraire doit se
rapprocher le plus fidèlement possible de la composante SI du signal reçu, ce qui
nécessite la prise en compte de toute les déformations que subit le signal SI depuis sa
transmission jusqu’à l’étape de la soustraction. En effet, la non prise en compte de
ces déformations entraine une quantité d’annulation médiocre résultant à l’incapacité
de restituer le signal SOI.

L’effet du canal de propagation représente la distorsion la plus importante appliquée
sur les signaux transmis et celle qu’il faut impérativement prendre en compte. Ainsi,
l’estimation des deux canaux SI et SOI est une étape primordiale dans une com-
munication full-duplex. En effet, l’estimation du canal SI est indispensable pour la
création de la copie servant à annuler l’interférence et l’estimation du canal SOI l’est
tout autant pour l’égalisation et donc la bonne restitution du signal SOI.

Ce travail de thèse porte sur l’estimation de canal relatif aux deux signaux SI et SOI
dans un contexte full-duplex dédié aux communications véhiculaires. Nos contribu-
tions portent sur le développement de nouvelles méthodes d’estimation qui se basent
soit sur une transmission séparée, soit sur leur transmission simultanée des pilotes
des deux signaux SI et SOI.

Cette étude regroupe cinq chapitres organisés comme suit : Le premier porte sur
l’état de l’art lié aux STI et aux communications véhiculaires. Nous introduisons
en premier lieu le concept de base des STI en général et leurs différents domaines
d’application. Par la suite, nous nous focalisons sur les standards qui servent de
base aux communications véhiculaires en précisant la norme utilisée, les projets qui
s’y attachent ainsi que les limites par rapport aux exigences des communications
véhiculaires. Dans la partie suivante de ce premier chapitre, nous décrivons la fu-
ture génération 5G, ses objectifs en termes de performances et les différents projets
portant sur ce nouveau réseau de communication. Finalement, la dernière partie de
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ce chapitre consiste à décrire les technologies majeures qui vont être utilisées pour
le déploiement de la 5G. Une comparaison des différentes technologies est réalisée
afin de faire le choix de la technologie adaptée aux exigences des communications
véhiculaires.

Dans le second chapitre, nous nous focalisons sur l’état de l’art de la technologie choi-
sie à savoir la technologie full-duplex. Pour cela, nous commençons par introduire
le mode de transmission full-duplex en précisant ses avantages et la problématique
qui lui est liée. Ensuite, nous détaillons les différentes techniques d’annulations effec-
tuées pour réduire la puissance du signal SI en indiquant les diverses recherches et
expériences qui ont été effectuées dans ce cadre. Finalement, nous présentons les dif-
férentes distorsions qui limitent la capacité d’annulation dans le système full-duplex
et dont la plus importante est l’effet de propagation du canal.

Le troisième chapitre porte sur nos premières contributions liées aux systèmes full-
duplex à savoir l’estimation des canaux dans le contexte où l’envoi des pilotes des
deux signaux SI et SOI se fait de façon distincte sur des positions différentes. Nous
débutons le chapitre par un état de l’art des estimateurs utilisés dans ce contexte
pour les systèmes de communications full-duplex. Puis, nous proposons trois mé-
thodes d’estimation en fournissant leur développement mathématique ainsi que les
performances obtenues. La première méthode consiste à proposer un positionnement
dynamique des pilotes suivant les symboles. La deuxième est une méthode hybride qui
combine l’emploi d’une séquence d’apprentissage en début de trame avec la confi-
guration des pilotes proposée dans la première méthode. Finalement, la troisième
méthode est une optimisation de la méthode classique des moindre carré (LS) et qui
correspond à l’amélioration de l’estimation en utilisant les mêmes ressources. Les
trois méthodes proposées fournissent de meilleures performances par rapport à la
méthode conventionnelle LS.

Le quatrième chapitre se concentre sur les méthodes d’estimations de canaux dans le
cas où les pilotes des deux signaux SI et SOI sont envoyés simultanément aux mêmes
positions dans les symboles transmis. Nous commençons par établir un état de l’art
des méthodes d’estimations qui s’inscrivent dans ce contexte. Nous proposons par
la suite deux méthodes d’estimations. La première consiste à effectuer l’estimation
des deux canaux dans le domaine fréquentiel en utilisant les itérations de Landweber
pour réduire la complexité de l’algorithme et contrer le problème de singularité des
matrices. La deuxième méthode fait appel à une matrice de projection afin d’estimer
les deux canaux SI et SOI sans être affecté par les données inconnues du récepteur
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qui augmentent l’erreur d’estimation. Finalement, dans la dernière partie de ce cha-
pitre, nous nous focalisons sur l’estimation d’un canal mobile à variation lente. La
configuration des pilotes est choisie différemment et une méthode d’interpolation est
utilisée.

Dans le cinquième chapitre, nous effectuons des tests sur un système full-duplex
expérimental réalisé à l’université d’Irvine en Californie. En premier lieu, nous décri-
vons le matériel utilisé ainsi que les algorithmes adaptés pour réaliser la suppression
passive. Puis, nous effectuons quelques tests afin de quantifier la capacité d’annu-
lation par antennes. Finalement, nous implantons certaines méthodes d’estimation
existantes et d’autres proposées au cours de cette thèse dans le but d’évaluer les
performances des algorithmes dans le cas d’un canal réel.

Enfin, nous concluons ce mémoire par une conclusion générale qui synthétise l’en-
semble de nos contributions et suggérons quelques perspectives qui s’inscrivent dans
la suite de nos travaux de recherches.
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1.1 Introduction

Les trafics routiers, de par leur densité, imposent de mettre en œuvre une quantité
importante de données susceptibles de répondre aux besoins de sécurité des véhicules.
La communication se trouve au centre des préoccupations afin de répondre à la
demande de débit, de sécurité des données et de fiabilité de l’information. Dans ce
chapitre, nous allons définir quelques notions et exigences autour des standards des
communications dans l’industrie automobile. Sachant que la recherche dédiée aux
communications dans le secteur automobile connait un essor important ces dernières
années, nous allons dresser un tableau des thématiques faisant l’objet de projets
internationaux comme la sécurité ou encore la fiabilité. Ensuite, nous présenterons les
technologies et les projets en cours dans le domaine des communications véhiculaires
en montrant les limites et en comparant les performances de chacune d’entre elles.
Enfin, nous passerons aux différentes technologies proposées dans la notion de 5G
afin de faire le choix d’une de celles-ci pour l’adapter au contexte véhiculaire.

1.2 Les systèmes de transports intelligents

Le déploiement des systèmes embarqués dans les transports ainsi que le dévelop-
pement des technologies de l’information et de communication sans fil (TIC) ont
donné naissance au concept des systèmes de transports intelligents (STI). Nous four-
nissons dans ce qui suit un bref aperçu des STI en présentant leur contexte et les
services qu’ils proposent, leur mode de fonctionnement ainsi que différents projets
qui s’articulent autour des communications véhiculaires.

1.2.1 Contexte et services des systèmes de transports intelligents

Les STI décrivent l’ensemble des applications intégrées ainsi que les nouvelles techno-
logies de communication et traitement de l’information pour le système du transport.
Ainsi, les STI apportent des contributions majeures dans plusieurs secteurs d’acti-
vités tels que la sécurité routière ou le développement de systèmes de surveillance.
L’ensemble de ces nouveaux services ont pour objectif de protéger des vies, de res-
pecter au mieux l’environnement, mais aussi d’améliorer tous les facteurs liés à la
conduite à savoir les systèmes de navigation optimisées.

L’idée des STI est née dans les années 60 et peut se définir en trois grandes phases
distinctes :



1.2. Les systèmes de transports intelligents 9

— Première phase : Étude de faisabilité et préparation au développement des
technologies permettant le support et l’intégration des STI.

— Deuxième phase : Les premières applications réelles des STI ont permis de
mettre en place plusieurs études et d’approfondir les recherches dans cette
thématique.

— Troisième phase : Celle-ci consiste à considérer les STI comme des outils de
développement pour les pays.

Figure 1.1 – Les systèmes de transport intelligents (source : ETSI 2008)

Les enjeux essentiels pour les STI sont : le véhicule, l’infrastructure et le conducteur
comme indiqué dans la figure n 1.1. Le rôle principal des STI est la prise de décision
en temps réel tout en coopérant avec d’autres utilisateurs dans plusieurs réseaux.
L’information est l’élément clé des STI, en effet, qu’il s’agisse de données temps réel
ou statiques sur l’état de la circulation, il est primordial que les STI connaissent leur
environnement et l’espace dans lequel ils évoluent. Ces informations sont d’abord
collectées, puis ensuite traitées selon leur niveau de priorité. Enfin, une phase de
partage de l’information est essentiel pour l’ensemble du réseau afin de garantir un
environnement sécurisé dans les meilleurs conditions. Pour cela, les données résul-
tantes des STI fournissent des informations en temps réel sur l’état en cours d’un
réseau routier, ce qui est essentiel et peut se révéler un atout majeur pour la pla-
nification des déplacements. Ainsi, l’ensemble des transports publiques, privés, les
administrations routières et les usagers ont la possibilité d’utiliser les réseaux de ma-
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nière plus flexible, plus sécuritaire et surtout plus coordonnée [Dja14]. Les services
fournis aux usagers sont multiples et peuvent être classées en différentes catégories
comme indiqué dans la figure 1.2.

Figure 1.2 – Services fournis à l’usager par les STI

Les services fournis aux usagers sont multiples et peuvent être classées en trois ca-
tégories principales comme indiqué dans la figure n 1.2 :

1. Aide à la mobilité : Déterminer le mode de transport optimal selon le besoin
est une priorité pour les STI, ceci permet aux usagers de prendre les bonnes
décisions afin d’accéder rapidement au lieu souhaité à moindre coût et en toute
sécurité. Concernant le choix d’itinéraire, plusieurs facteurs sont pris en consi-
dération, à savoir le chemin le plus rapide, le plus court ou encore le moins
coûteux, etc... Le choix d’itinéraire est lié au choix horaire qui permet d’infor-
mer les usagers des horaires pendant lesquels un trafic est plus ou moins dense
(heures de pointe). Les systèmes de réservation permettent aussi de simplifier la
gestion en temps réel des possibilités offertes aux usagers (train, parking, auto-
bus). Concernant la gestion de flottes, elle permet aux entreprises de maîtriser
la gestion des produits selon la logistique mise en place.

2. Aide aux déplacements temps réel : L’ensemble des paiements proposé aux
usagers pour des services tels que le télé-péage ou le stationnement permettent
aux personnes d’adapter leur tarif, mais aussi de gagner du temps et rendre
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le trafic plus fluide. Le suivi des flottes rend possible un contrôle de l’accès à
certaines zones sensibles ou interdites et ainsi une augmentation de la sûreté
et de la sécurité du transport des matières dangereuses.

3. Aide à la sécurité routière : Plusieurs applications permettent d’améliorer la
sécurité des usagers et ainsi d’assurer le confort des personnes. L’assistance à
la conduite englobe certaines de ces applications telles que le stabilisateur élec-
tronique, le limiteur de vitesse et l’aide à la navigation GPS. La connaissance
et l’application de la réglementation aident à réguler certains excès et de lutter
contre la fraude.

1.2.2 Fonctionnement des STI

Technologies des STI : Trois technologies fondamentales permettent de fonder
les STI [CBMZ17][Nad14] :

— Les technologies de l’information englobant les systèmes de traitement auto-
matisé de base de données.

— Les technologies de la communication qui regroupent les solutions de télécom-
munications permettant de collecter l’information, de la transmettre et de la
diffuser à distance.

— Les technologies de positionnement qui localisent un véhicule, une personne
ou un objet en mouvement. Elles comprennent le positionnement satellitaires,
associé à d’autres capteurs ou balises ainsi que le positionnement cellulaire
effectué par les réseaux de téléphonie mobile.

Principe de fonctionnement : Tous les services offerts par les STI peuvent aller
d’une simple alerte d’information à des systèmes bien plus sophistiqués et perfection-
nés. Tous ces services peuvent être considérés sous une chaîne d’information comme
le montre la figure 1.3 et dans laquelle plusieurs étapes vont permettre de répondre
au mieux aux attentes des usagers.

Dans cette chaîne, nous retrouvons les trois phases essentielles pour un service STI
vues plus haut, à savoir l’acquisition des données, le traitement des données et la diffu-
sion (ou le partage). Dans la phase d’acquisition des données, on retrouve l’ensemble
des informations qui sont collectés à partir de l’environnement physique (infrastruc-
tures, tous types de transports, la signalisation et les piétons) et celles partagées
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Figure 1.3 – Chaîne d’information des services STI

par les systèmes de transports. A cela, s’ajoute d’autres facteurs externes tels que la
météo ou l’état des routes. Dans la phase de traitement de données, les informations
sont analysées de manière prioritaire afin de les diffuser avec les autres systèmes de
transport[Nad14].

Comme nous l’avons évoqué précédemment, les technologies fournies par les STI
concernent différents types de communications parmi lesquelles les communications
véhiculaires. Nous détaillons dans les prochaine sections les types de communications
véhiculaires et présentons quelques projets qui s’y attachent .

1.3 Les communications véhiculaires

Il existe plusieurs sortes communications incluants les véhicules que nous allons tenter
de détailler dans le but de bien comprendre les différentes types.

1.3.1 Les types de communications véhiculaires

1.3.1.1 Communication V2V « Véhicule à Véhicule »

L’architecture et les systèmes de communications V2V font appel uniquement aux
systèmes à bord « On Board Unit » (OBU). Le véhicule est totalement indépendant et
n’utilise aucune infrastructure, il doit donc passer par un système de collaboration et
d’échanges d’informations avec les autres véhicules. Ceci est obligatoire afin d’éviter
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les collisions et les accidents. De ce fait, les futurs véhicules seront capables d’échanger
des informations rapidement et de créer des réseaux d’informations selon leurs besoins
et l’environnement qu’ils traversent comme l’indique la figure 1.4. L’avantage de cette
méthode est qu’elle est capable de réagir rapidement et qu’elle ne nécessite aucune
infrastructure [QLM09].

Figure 1.4 – Communication V2V

1.3.1.2 Communication V2I « Véhicule à Infrastructure »

L’architecture V2I est plus complexe que celle de la V2V et fait appel à l’infrastruc-
ture « Road Side Unit » (RSU) ou à des stations de base comme l’indique la figure
n 1.5. Les RSU peuvent représenter différents types d’infrastructures comme feux de
trafic ou les panneaux de signalisation. L’avantage lié aux communication V2I est
principalement la remontée de l’information vers tous les véhicules de manière fiable
[MB08].

1.3.1.3 Communication hybride

La communication hybride consiste à utiliser les deux types d’architectures. Cette
technique permet de tirer avantage des deux types d’architectures précédentes. Par
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Figure 1.5 – Communication V2I

exemple, afin d’étendre la portée des infrastructures, il est possible de passer à une
communication V2V. Cette communication permet donc d’augmenter la portée de
l’information et de créer un réseau d’échange plus large mais les protocoles des deux
types de communications doivent s’adapter.

1.3.1.4 La contribution pour la conduite automatisée

La communication « véhicule à tout » V2X englobe l’échange de données entre les
véhicules mais aussi avec les infrastructures. Ceci est dans le but d’améliorer la
sécurité routière et d’augmenter l’efficacité du trafic, comme le décrit la figure 1.6.
La finalité de cette communication est de réduire les impacts environnementaux et
de fournir des services et des informations supplémentaires aux voyageurs.

Les communications V2X telles que définies dans 3GPP sont de quatre types : V2V,
V2I, V2N et V2P. La figure 1.6 illustre quelques exemples. Il est implicite que ces
communications sont généralement bidirectionnelles, c’est-à-dire que V2I et V2N im-
pliquent également que l’infrastructure envoie des messages aux véhicules. Il existe
deux grandes catégories d’applications automobiles potentielles ; celles basées sur
des communications utilisant l’infrastructure à grande échelle (V2N)(Vehicle to Net-
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Figure 1.6 – Communication V2X

work), et celles basées sur des communications à courte portée (V2V, V2I, V2P, etc.).
De nombreuses applications basées sur l’infrastructure nécessiteront probablement
une couverture contiguë fiable, et ont donc besoin de bandes mobiles de préférence
inférieures à quelques GHz. Un spectre supplémentaire est probablement requis pour
une portée plus courte et une densité de trafic extrême.

1.3.2 Exigences principales des communications véhiculaires

Étant donné que notre objectif principal est de déterminer la technologie adéquate
aux communications véhiculaires, il est nécessaire pour cela de connaître les exigences
principales de ce type de communications. Dans ce suit, nous présentons ces exigences
techniques au travers de quelques définitions.

— "Le temps de latence de bout en bout" : C’est le temps écoulé maximum tolé-
rable à partir de l’instant où un paquet de données est généré dans l’application
source jusqu’au moment où il est reçu par l’application de destination. Pour
les communications véhiculaires, le temps de latence requis est de 5ms, au delà
duquel le recours à ce genre de communications devient risqué [MET14]. En
effet, pour assurer la sécurité en cas d’alerte de danger, il est nécessaire d’avoir
un temps de latence assez court pour permettre à l’utilisateur de réagir à temps
pour éviter l’accident.

— "La fiabilité (10−x)" : La fiabilité correspond au taux de perte de paquets tolé-
rable maximum au niveau de la couche d’application. Un paquet est considéré
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comme perdu, s’il n’est pas reçu par l’application de destination dans la la-
tence tolérable maximale de bout en bout pour cette application. Par exemple,
10−4 signifie que l’application tolère au plus 1 paquet sur 10000 qui n’a pas été
reçu avec succès dans la latence tolérable maximale. Étant donné l’importance
d’une communication fiable dans le contexte véhiculaire, certains organismes
annoncent qu’une fiabilité de 99.99% doit être garantie pour le bon fonction-
nement de la communication [MET14].

— "Débit de données (Mbit/s) et plage de communication (m)" : Le débit mini-
mum requis correspond au débit afin que l’application fonctionne correctement.
La plage de communication est la distance maximale d’une transmission radio
à l’intérieur de laquelle l’application doit atteindre la fiabilité spécifiée. Avec le
déploiement des voitures autonomes et le progrès en termes de services tech-
niques à l’usager, le débit est un critère de plus en plus important. En effet,
même si des valeurs exactes ne sont pas fournies en termes de débit, il est clair
que les futures communications véhiculaires vont être amenées à atteindre des
débits élevés en vue des futures transmissions vidéos par exemple.

1.3.3 Projets et études portant sur la communication véhiculaire

Depuis plusieurs années, de nombreux projets ont vu le jour afin de fixer les règles de
communications véhiculaires et d’apporter de nouvelles techniques permettant ainsi
d’améliorer les performances.Nous présentons dans ce qui suit les différents projets
internationaux et européens liés aux communications véhiculaires.

1.3.3.1 Projets internationaux

-Projet VII (Etats-Unis)

Le projet VII (Vehicle Infrastructure Integration) propose une solution pour la V2V
et la V2I à partir d’un «dictionnaire de données» [Med14]. La norme J2735 spé-
cifie un ensemble de messages, ainsi que ses trames de données et ses éléments de
données pour leurs échanges de véhicule à véhicule, ou de véhicule à infrastructure.
Bien que certaines parties de cette norme soient spécifiquement axées sur DSRC
(Dedicated Short Range Communications), l’ensemble de messages, les trames de
données et les éléments de données ont été conçus pour une utilisation potentielle
avec d’autres technologies de communication sans fil telles que le WiFi, les 4G / 5G
et les communications par satellites.
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-Projet CICAS (Etats-Unis)

Dans le projet CICAS (Cooperative Intersection Collision Avoidance Systems), les
systèmes d’évitement des collisions aux intersections utilisent des technologies axées
sur les véhicules et sur l’infrastructure afin d’aider les conducteurs qui s’approchent
d’une intersection à comprendre l’état des activités dans celle-ci [ot10]. Les systèmes
coopératifs d’évitement des collisions aux intersections ont le potentiel d’avertir les
conducteurs des infractions probables aux dispositifs de contrôle de la circulation
et de les aider à manœuvrer dans le trafic transversal. Éventuellement, le CICAS
peut également informer les autres conducteurs (c.-à-d. les victimes potentielles) des
infractions imminentes et identifier les piétons et les cyclistes dans une intersection.

-Projet IVBSS (Etats-Unis)

Dans le projet IVBSS (Integrated Vehicle-Based Safety Systems), un système de
contre-mesures intégré pourrait prévenir plus de 48% des collisions par l’arrière,
par des véhicules hors route et par des changements de voie. Grâce à l’initiative
des systèmes intégrés de sécurité à bord des véhicules (IVBSS), le ministère des
Transports des États-Unis a établi un partenariat avec les industries des véhicules
automobiles et commerciaux pour mettre au point un système de sécurité intégré sur
les véhicules légers et commerciaux [ot05].

-Projet AUTO21 (Canada)

Plusieurs projets sont supportés par l’initiative de l’AUTO21, notamment, le déve-
loppement d’une infrastructure de communication à faible coût et sa mise à l’essai
mais aussi la conception de stratégies de contrôle coopératif par simulation de l’in-
frastructure de communication dans un simulateur qui utilise des modèles précis de
véhicules.

1.3.3.2 Projets européens

Plusieurs tests de communications véhiculaires ont été proposés durant cette der-
nière décennie. Dans ce document, nous allons nous intéresser aux différents projets
européens.

-InterCor Action

Le projet Action InterCor vise à rationaliser la mise en œuvre des ITS dans ces
quatre États membres de l’UE (EM) en reliant les différentes initiatives nationales à
un déploiement stratégique harmonisé et à l’utilisation de spécifications communes.
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Des sites pilotes ITS capables d’envoyer des données via ITS-G5 et / ou des réseaux
cellulaires seront installés aux Pays-Bas, en Belgique (Flandre), au Royaume-Uni
et en France pour le fonctionnement et l’évaluation des services C-ITS. Le projet
Intercor (Interoperable Corridors) est un consortium de 16 partenaires dont Télécom
Paris Tech, Université Polytechnique des Haut-de-France, l’IFSTTAR, SANEF et le
ministère de l’environnement. Le budget total alloué au projet s’élève à 30 millions
d’euros et a débuté le 01/09/2016 et prendra fin le 31/08/2019. Le coordinateur de
ce projet est Ronald Adams [Ada16]

— Objectif 1 : Réaliser une démonstration d’un déploiement interopérable à
grande échelle de C-ITS à travers les Pays-Bas, La Belgique / Flandre, Le
Royaume-Uni et la France pour parvenir à une mobilité plus sûre, plus efficace
et plus convenable des personnes et des biens.

— Objectif 2 : Assurer l’interopérabilité des tests avec la garantie de la sécurité,
la certification, une parfaite continuité de service, de l’exploitation et de la
maintenance.

— Objectif 3 : Fournir des services C-ITS sur une plus grande échelle en favori-
sant une approche de communication hybride utilisant une combinaison de la
communication cellulaire (LTE) et l’ITS-G5 (802.11p).

— Objectif 4 : Étendre la coopération stratégique des C-ITS entre les pays d’une
manière rentable ainsi que développer et appliquer le cadre de déploiement
commun à travers un réseau uniforme et cohérent.

— Objectif 5 : Évaluer un cadre commun d’évaluation des cumulatifs, les avan-
tages de la vie réelle des applications C-ITS en augmentant la sécurité, l’ef-
ficacité, la flexibilité, l’acceptation de l’utilisateur, la durabilité du transport
routier, pour soutenir les acteurs publics et privés à investir dans les C-ITS.

InterCor se concentre d’abord sur le déploiement des services recommandés par la pla-
teforme ITS, tel que l’avertissement travaux routiers (RoadWorks Warning (RWW)),
Avis de vitesse optimisée Green Light (GLOSA), dans la signalisation des véhicules
et dans les données des véhicules-sondes (données externes). Le tableau 1.1 résume
les services à tester dans le cadre d’InterCor : Dans la deuxième phase, le projet se
focalisera sur d’autres services logistiques tels que l’optimisation du fret multimodal,
le stationnement des camions et la logistique des tunnels.

Au sein de ce projet, une importante plate-forme nommée C-ROADS est pilotée par
les états membres de l’UE et dont l’objectif est d’harmoniser les déploiements des ITS
à travers l’Europe. Les quatre pays présentés dans le tableau 1.1 participant au projet
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Tableau 1.1 – Services à tester par le projet Intercorr selon les pays participants

Services Pays-Bas France Belgique
Royaume-
Uni

Signalisation des
véhicules

X X X X

Données externes X X X

Avertissement
travaux routiers
(RWW)

X X X X

GLOSA X X X

Optimisation du
transport de fret
multimodal

X X

Park X X

Tunnel X X

InterCor contribuent au projet C-ROADS afin de parvenir à une harmonisation plus
poussée au sein de l’UE. Le projet Intercor rassemble également des experts et des
expériences de pilotes en cours tels que SCOOP@F et le projet corridor que nous
présentons dans ce qui suit.

- SCORE@F

Le projet SCORE@F (Système COopératif Routier Expérimental Français) a pour
objectif de préparer un déploiement des systèmes coopératifs routiers en Europe. Les
systèmes coopératifs routiers sont basés sur des systèmes de communication locaux
sans fils permettant des communications directes bidirectionnelles entre véhicules et
les unités d’infrastructure routière (V2I) et entre véhicules (V2V). Le budget glo-
bal de ce projet est estimé à 6 millions e et compte un consortium de plusieurs
partenaires industriels important tels que PSA, France Télécom, HITACHI et RE-
NAULT SPORT RACING mais aussi des partenaires plutôt académiques tels que
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EURECOM, INRIA, Télécom Sud Paris et l’IFSTTAR. La date de démarrage de ce
projet est le 01/09/2010 [SEG10]. Plusieurs moyens à disposition ont permis à mener
à bien le projet, dont une portion d’autoroute de 13 km sur l’autoroute A10, le site
d’essai de Versailles Satory, une portion de route départementale et un tunnel dans
les Yvelines de la région Ile de France

- SCOOP@F

SCOOP est un projet porté par le ministère de l’environnement et plusieurs parte-
naires SANEF, PSA, Renault, Orange mais aussi par des universités et des instituts
de recherches tels que l’IFSTTAR, Université de Reims Champagne-Ardenne ou
l’Institut Mines-Telecom ParisTech [dl16b]. SCOOP est un projet pilote pour le dé-
ploiement de systèmes de transport intelligents coopératifs, c’est-à-dire des systèmes
basés sur l’échange d’informations entre véhicules et entre véhicules et routes. Les
véhicules sont équipés de capteurs pour détecter des événements tels qu’une route
glissante, un frein d’urgence, etc., ainsi que d’unités embarquées pour transmettre
les informations aux véhicules se trouvant derrière (V2V) et à l’opérateur de la route
(V2I) par l’intermédiaire d’unités latérales. L’opérateur routier peut également trans-
mettre des informations (travaux routiers, etc.) aux véhicules par l’intermédiaire de
leurs unités embarquées (I2V). Les 3 objectifs principaux de ce projet pilote sont :

— Améliorer la sécurité routière et la sécurité des agents de la route.

— Rendre la gestion du trafic plus efficace et contribuer à la réduction des émis-
sions.

— Optimiser les coûts de gestion des infrastructures, préparer les véhicules pour
l’avenir et développer de nouveaux services.

- C-Roads

La plate-forme C-Roads est une plate-forme gérée par une organisation réunissant
les autorités des États membres et les autorités routières, dans le but de déployer
des services C-ITS interopérables à travers l’Europe. Initiée par huit États membres,
la plateforme C-Roads est également ouverte à d’autres États membres. Les pays
comme Autriche, Belgique / Flandres, Belgique / Wallonie, République tchèque,
Danemark, Finlande, France, Allemagne, Hongrie, Italie, Pays-Bas, Norvège, Portu-
gal, Slovénie, Espagne, Suède et Royaume-Uni sont actuellement représentés en tant
que membres essentiels, avec leurs propres déploiements de pilotes C-ITS, en place ou
en préparation [dl16a]. L’approche de la plate-forme C-Roads permet d’installer et
de poursuivre la coopération à un niveau global afin de couvrir toutes les dimensions
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liées au déploiement de C-ITS, telles que le partage d’expériences et de connaissances
concernant les problèmes de déploiement et de mise en œuvre, ainsi que l’acceptation
des utilisateurs. Il suit également une approche ascendante qui inclura des projets
pilotes nationaux. Celles-ci constitueront les éléments de base d’une future mise en
œuvre pan-européenne des C-ITS. Les initiatives pilotes nationales passeront ensuite
aux tests entre sites, ce qui leur permettra de se développer ensemble et d’atteindre
l’interopérabilité transnationale. C-Roads assurera ainsi la cohésion européenne du
déploiement des C-ITS dans l’Union européenne en vue d’un déploiement à long
terme.

L’ensemble de ces projets européens et internationaux démontrent l’importance don-
née aux déploiement des STI mais également les exigences que ces derniers posent
pour assurer le bon fonctionnement des communications. Cependant, afin d’assu-
rer le bon fonctionnement de ces communications, il est important que celles-ci soit
basées sur des standards bien définis qui fixent l’ensemble des règles de communica-
tions. Nous nous intéressons dans ce qui suit aux normes liées aux communications
véhiculaires.

1.4 Les standards de communications véhiculaires

Le déploiement de l’ensemble des communications véhiculaires nécessite la dispo-
sition d’un ou plusieurs standards. Ces normes fixent l’ensemble des spécifications
techniques liés aux systèmes de communications véhiculaires. Nous distinguons deux
de ces normes à savoir la nome ITS-G5 et le standard LTE-V. Dans ce qui suit, nous
décrivons chacune de ces normes en présentant quelques travaux qui s’y rapportent.

1.4.1 IEEE 802.11p/ITS-G5

1.4.1.1 Normes et définitions

La norme IEEE 802.11p PHY est basée sur le multiplexage par répartition orthogo-
nale de la fréquence (OFDM). Reposant sur la norme IEEE 802.11a, elle est une légère
modification notamment avec le doublement de toutes les durées de couche physique,
entraînant ainsi des canaux de 10 MHz (contre 20 MHz dans IEEE 802.11a) [FC10].

L’utilisation de la norme IEEE 802.11p dans les communications V2V présentent plu-
sieurs avantages. Dans [Fernández-Caramés 10], les auteurs mettent en avant l’avan-
tage significatif de la norme IEEE 802.11p par rapport aux autres normes IEEE
802.11 pour les communications inter-véhiculaires.
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Dans [SYK13], les auteurs ont prouvé, à partir de mesures réelles, que la norme IEEE
802.11p offre de meilleures performances générales et un meilleur comportement dans
l’environnement de réseau véhiculaire, que les solutions Wi-Fi traditionnelles utilisées
à cette fin.

La norme IEEE802.11p a été développée comme la base la plus populaire pour la
communication V2X [IEE17]. Aux États-Unis, la «famille de normes IEEE 1609 ou
Wireless Access in Vehicular Environment (WAVE)» définit une architecture et un
ensemble de services et d’interfaces complémentaires et normalisés qui permettent
collectivement de sécuriser les communications sans fil V2V et V2I.

En Europe, la norme IEEE 802.11p utilise des canaux de bande passante 10 MHz
dans la bande 5,9 GHz (5,850-5,925 GHz). C’est la moitié de la bande passante, ou
le double du temps de transmission pour un symbole de données spécifique que celui
utilisé en 802.11a. Cela permet au récepteur de mieux gérer les caractéristiques du
canal radio dans les environnements de communication véhiculaire, car les échos de
signaux se reflètent sur d’autres voitures ou maisons. En effet, la norme IEEE 802.11p
possède certaines caractéristiques propices aux communications V2X. Cette commu-
nication est directe entre les points, elle peut fonctionner grâce à une infrastructure
réseau, de manière totalement distribuée. Contrairement au fonctionnement Wi-Fi
traditionnel, les terminaux démarrent la communication sans former au préalable
un ensemble de services de base (BSS), ce qui permet aux véhicules de transmettre
immédiatement des données sans échange préalable d’informations de contrôle. Cela
implique un avantage significatif en termes de latence, car les topologies de réseau
V2X changent rapidement au fil du temps et une nouvelle formation du BSS et sa
signalisation associée peuvent entraîner des retards indésirables dans la communi-
cation des données. Des RSU peuvent être déployées pour augmenter la portée de
la communication, en particulier dans les scénarios difficiles de non-visibilité directe
(NLOS), tels que les intersections urbaines ou canyon urbains.

1.4.1.2 Travaux réalisés au niveau de IEEE 802.11p

Dans cette partie, nous allons nous intéresser aux travaux réalisés sur les commu-
nications véhiculaires en considérant la norme IEEE 802.11p. Plusieurs études et
recherches pour le standard IEEE 802.11p se sont orientés vers des solutions inno-
vantes et de meilleures performances pour les communications V2X.

Dans [IBC+09], les auteurs analysent l’impact de la variation rapide du canal sur la
communication afin d’évaluer certaines dégradations possibles des performances en
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considérant une couche PHY 802.11p. Dans ce travail, il est montré que les change-
ments rapides du canal affectent les processus d’estimation.

L’estimation de canal (EC) est l’une des préoccupations majeures dans les applica-
tions V2V en raison de son impact significatif sur la performance de communication.
Plusieurs techniques sont proposées dans la littérature afin d’obtenir une estimation
fiable pour la norme IEEE 802.11p actuelle [WL17]. La performance des algorithmes
d’estimation sont généralement obtenues au moyen de simulation. Dans [MBB+17],
les auteurs proposent une série de mesures afin d’évaluer quatre méthodes populaires
d’estimation du canal dans deux scénarios V2V. Dans ces deux scénaris, l’étude des
performances a été réalisée en prenant en compte le taux d’erreur de paquets (PER)
obtenu.

Dans [SYK13], les auteurs présentent une solution hybride utilisant la norme IEEE
802.11p et la 3G pour divers applications (sécurité routière ou communications V2V
/ V2I). Toutes les expérimentations sont basées sur la disposition des pilotes afin
d’obtenir une estimation correcte. Sur la base de l’expérience acquise lors des me-
sures sur le terrain et du déploiement pilote, la proposition repose sur une stratégie
de déploiement de systèmes pour des situations simples avec une estimation géné-
rale de l’efficacité du système. Il est démontré que la solution présente un potentiel
évident pour un réseau hétérogène complet de communication et de sécurité des vé-
hicules. Finalement, les auteurs ont conclu que la méthode hybride entre les réseaux
automobiles WAVE et le réseau cellulaire 3G, est une alternative exploitable pour
les communications inter-véhiculaires. Dans [AFBC+12], les auteurs évaluent les per-
formances au niveau de la couche PHY de la communication V2V et proposent une
nouvelle méthode pour l’estimation de canal grâce à l’égalisation des canaux de façon
dynamique.

Dans [ZCW+13], les auteurs se sont concentrés sur le problème d’estimation de canal
rencontré dans les communications V2V. Un état de l’art des technologies d’estima-
tion pour les communications V2V a été présenté et étudié. Le schéma proposé
dans cet article utilise d’abord des symboles de données pour construire des pilotes,
puis exploite les caractéristiques de corrélation entre canaux dans deux symboles
adjacents pour améliorer la précision des estimations de canal. Les résultats de la
simulation démontrent l’excellente performance du schéma d’estimation de canal
proposé pour les communications V2V. L’ensemble des travaux réalisés en rapport
avec la norme ITS-G5 démontre l’intérêt du déploiement réel de cette norme et les
améliorations potentielles des performances qu’elle offre. L’estimation de canal dans



24 Chapitre 1. État de l’art autour des systèmes de communications véhiculaires

ce types de communication est également un thème majeur qu’il faut prendre en
compte étant donné sont impact direct dans les performances obtenues. Plusieurs
travaux permettent de réduire l’erreur d’estimation et d’optimiser ainsi l’utilisation
des communications sous la norme ITS-G5. Cependant, l’étude de certains travaux
liés à cette norme dévoile certaines limites qui seront indiqués dans les sections sui-
vantes et qu’il faudra analyser dans le but de déterminer le choix de la technologie
sur laquelle se baseront nos travaux de recherche.

1.4.2 LTE-V

1.4.2.1 Normes et définitions

Les bandes spectrales utilisées par les normes 3GPP pour le LTE s’étalent de 450MHz
à 3, 8 GHz. Leur utilisation dans le réseau véhiculaire entraine certaines contraintes
et certaines conditions.

LTE-Vehicle (LTE-V) a permis de réaliser le pont entre les opérateurs de télécom-
munications et les constructeurs automobiles. Les avantages du standard LTE sont
divers et son application dans les réseaux véhiculaires présente déjà de grandes pro-
messes.

LTE s’appuie sur un déploiement de station d’eNodeBs organisé dans une infrastruc-
ture de réseau cellulaire offrant une couverture étendue. L’exploitation de l’infrastruc-
ture LTE représenterait également une solution viable pour combler la fragmentation
du réseau et étendre la connectivité dans les scénarios où les communications V2V
directes ne peuvent pas être supportées. Le déficit de communication peut être lié à
la faible densité de la voiture (heures creuses, scénarios ruraux, etc.) et aux condi-
tions (effet de coin causé par des obstructions de construction aux intersections de
la route).

La LTE offre une capacité de liaison descendante et de liaison montante élevée (jus-
qu’à 75 et 300 Mbps) qui peut prendre en charge plusieurs véhicules par cellule.
D’un autre côté, certaines questions critiques soulèvent également des préoccupations
quant à l’applicabilité de la technologie LTE pour soutenir les scénarios d’application
des véhicules de référence.

Le standard LTE possède des avantages naturels pour les communications V2I en
raison de son débit de données élevé, son taux de pénétration élevé, sa prise en charge
complète de la qualité de service et sa large couverture. Hélas, la LTE est confrontée à
des défis lors de l’application dans les communications V2V en raison de son architec-
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ture centralisée et la lourde charge générée par les messages périodiques [ACC+13].
Dans la littérature, certains avantages et inconvénients sont présentés :

+ Communication fiable grâce aux «ressources de fréquences dédiées» et à «la
transmission / interférence cellulaire normale dans le temps».

+ Positionnement précis des véhicules (environ 10 centimètres) et identification
et communication très précises entre eux.

+ Les simulations d’essai prouvent qu’une haute fiabilité et un positionnement
précis avec moins de latence peuvent être obtenus pour les véhicules qui sont
mobiles à la vitesse relative de 280 km/h.

+ Possibilités pour les véhicules autonomes, voitures sans conducteur.

+ L’infrastructure de réseau LTE existante peut être réutilisée avec peu de mises
à niveau matérielles et logicielles.

- Le risque de collision avec un seul véhicule, comme une perte de contrôle ou
une sortie de route, ne peut pas être contrôlé par le V2V.

- Les zones à forte densité de véhicules pourraient être une source de préoccu-
pation en termes de fourniture de ressources de diffusion pour tous, ce qui
pourrait entraîner des interférences ou l’annulation de signaux.

- Les technologies non cellulaires sont en avance sur la technologie des véhicules
et la clientèle existante.

1.4.2.2 Travaux réalisés au niveau de la LTE-V

Les auteurs dans [BMZ15] proposent une solution basée sur le standard LTE en tant
que technologie permettant de réaliser le balisage de véhicule à véhicule (V2V), en
exploitant dans un premier temps la communication directe entre dispositifs (D2D)
fournie par le standard LTE. Et, dans un deuxième temps, en tirant parti de la com-
munication radio full duplex (FD), qui permet à un appareil sans fil de transmettre
et de recevoir en même temps sur la même fréquence.

Dans [BMZ17], les auteurs soulignent l’avancée dans la normalisation de la techno-
logie LTE-V et proposent une étude comparative concernant l’utilisation du HD et
du FD dans ce contexte. Il est démontré que l’utilisation de radios FD est plus que
nécessaire en vue de l’augmentation des ressources dédiées à la coopération dans des
zones surpeuplées.
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Les différents travaux portant sur la LTE-V ont permis de fixer les exigences de QoS
dans les communications V2X.

Nous pouvons identifier clairement cinq catégories d’exigences de service définies de
la manière suivante [IEE17] :

Vitesse - La vitesse absolue maximale est de 160 km/h et la vitesse relative
maximale de 280 km/h doivent être prises en charge. La vitesse relative maxi-
male prise en charge (scénario possible) est de 500 km/h.

Plage de communication - La distance effective est supérieure à la distance
calculée comme temps de réponse suffisant (par exemple 4 secondes) pour que
le-(s) conducteur-(s) évite-(nt) une collision en fonction de la vitesse relative
maximale.

Latence / fiabilité - La latence maximale de bout en bout entre deux UE pre-
nant en charge les applications V2V / V2P, directement ou via une RSU, doit
être de 100 ms. La latence maximale entre un UE supportant les applications
V2I et une RSU doit être de 100 ms. Afin de prendre en charge la détection pré-
crash, la latence maximale entre deux UE prenant en charge les applications
V2V peut être réduite à 20 ms.

Taille du message - La longueur message entre deux UE prenant en charge les
applications V2X n’est que de 50 à 300 octets. La taille des messages déclen-
chés par les événements peut atteindre 1200 octets. Période de génération des
messages - La période minimale de génération des messages peut être de 100

ms.

Les travaux présentés ainsi que bien d’autres ont permis d’apporter des améliorations
au standard LTE mais également en y intégrant quelques technologies performantes
telles que le full-duplex. D’autres études ont également identifié les exigences des
communications véhiculaires ainsi que les performances atteintes par le standard
LTE. Ceci nous amène à nous intéresser aux limites des solutions actuelles qui em-
pêchent la concrétisation de tous les projets liés aux communications véhiculaires.
Nous détaillons par la suite les limites des deux standards présentés.

1.5 Les limites des technologies existantes

Dans cette sections, nous allons indiquer les limites des deux standards LTE et ITS-
G5. L’objectif de cette étude est de se concentrer sur les raisons qui font que ces
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technologies ne sont pas capables de répondre aux exigences des communications
véhiculaires.

1.5.1 LTE-V

Le standard LTE a été initialement conçu pour le trafic haut débit mobile (MBB),
qui a des propriétés et des exigences très différentes de celles du trafic V2X. Ainsi, il
peut avoir certaines limitations dues aux choix de conception originaux.

Les domaines dans lesquels le LTE nécessite des améliorations pour s’adapter aux
conditions de communications V2X sont (liste non exhaustive) :

1. La latence augmente avec un plus grand nombre d’utilisateurs dans la cellule.
Par exemple, il a été montré dans [MK17] qu’avec la technologie LTE, la limite
de capacité pour distribuer des messages déclenchés par des événements à tous
les périphériques dans une même cellule peut atteindre 150 périphériques dans
des scénarios urbains et environ 100 appareils dans des scénarios ruraux avec
un retard de bout en bout inférieur à 200 ms.

2. Étant donné que le système LTE a été conçu à l’origine pour le trafic à large
bande, il peut ne pas toujours être optimal pour la transmission de petites
quantités de données. Cela se traduit par une utilisation sous-optimale des res-
sources radio. De nombreux cas d’utilisation du V2X nécessiteront la prise en
charge d’un grand nombre de paquets de très petite taille. Cela peut conduire
à trois problèmes potentiels dans la conception cellulaire traditionnelle : (i) le
codage des canaux, (ii) la granularité des ressources et (iii) le contrôle et l’esti-
mation des canaux. En particulier, les frais généraux d’estimation de contrôle
et de canal deviennent rapidement très inefficaces pour des charges utiles très
courtes.

3. Un autre inconvénient majeur de l’approche basée sur l’infrastructure est qu’elle
n’est pas disponible hors couverture (et peut ne pas satisfaire aux exigences
strictes de fiabilité sous couverture faible), par exemple tunnel, parking souter-
rain, zone rurale, terrain montagneux, etc. qui sont tous des lieux importants
où la sécurité routière doit être assurée également. Cela implique que des infra-
structures supplémentaires devront être déployées pour que la couverture soit
garantie dans ces zones.
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1.5.2 IEEE 802.11p

La principale limite de la norme IEEE 802.11p est le débit de latence qui se dégrade
rapidement quand la charge de réseau devient importante. La raison est la stratégie
adoptée, à savoir le CSMA/CA qui est basé sur le listen before talk.

La norme IEEE 802.11p est limitée par la portée de la norme IEEE 802.11, qui est
strictement une norme de niveau MAC et PHY conçue pour fonctionner dans un
seul canal logique. Toutes les connaissances et complexités liées au plan de canal et
au concept opérationnel sont prises en charge par les normes IEEE 1609 de couche
supérieure. En particulier, la norme IEEE 1609.3 couvre la configuration et la gestion
de la connexion WAVE. La norme IEEE 1609.4 se trouve juste au-dessus de la norme
IEEE 802.11p et permet le fonctionnement des couches supérieures sur plusieurs
canaux, sans nécessiter la connaissance des paramètres PHY [IEEE-WAVE 07].

Les limites ne sont pas clairement définis pour la norme IEEE 802.11p, mais certains
projets permettent d’étudier les performances de différents modèles de récepteurs,
allant des récepteurs WLAN typiques aux implémentations de pointe proposées pour
les VANETs. Le projet [BGD16], permet par exemple d’étudier les performances à
l’aide des radios logicielles (SDR), en considérant comme hypothèse que la norme
IEEE 802.11p n’est qu’une légère modification de la norme IEEE 802.11a qui définit
un MAC et PHY pour des environnements intérieurs. Ce projet, en cours, permettra
de définir certaines limites de la norme IEEE 802.11p.

Cependant, il est clair d’après les limites évoquées pour les deux standards, que
les solutions actuelles ne sont pas en mesure de répondre aux besoins des commu-
nications véhiculaires en particulier en termes de latence et de fiabilité. Il est donc
nécessaire de se tourner vers de nouvelles solutions offrant de meilleures performances
globales de communications pour ainsi choisir la technologie adéquate qui répondra
aux besoins des communications véhiculaires. La cinquième génération est la solu-
tion la plus prometteuse pour rendre possible les communications véhiculaire. Nous
présentons donc dans ce qui suit cette nouvelle génération.

1.6 La cinquième génération (5G)

La 5G est présentée comme la nouvelle génération qui va rompre avec l’inertie des
anciennes générations. En effet, il ne s’agit plus uniquement de s’intéresser aux opé-
rateurs de téléphonie mobiles et des communications mais d’élargir les applications
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pour de nouvelles perspectives et une cohabitation de secteurs variés comme le montre
la figure 1.7.

Figure 1.7 – Services fournis à l’usager par les STI

Dans cette optique, la 5G souhaite unifier plusieurs secteurs importants dont l’éner-
gie, la santé, les médias et le transport [TVCV18].

C’est dans ce contexte que les services, comme les transports, doivent utiliser ce
nouveau type de réseau pour permettre aux véhicules une autonomie complète mais
aussi de créer des réseaux de communications pour les échanges d’informations.

1.6.1 Attentes liées à la 5G

De nombreux organismes ont développé des visions de la 5G, notamment NGMN (Al-
liance NGMN, février 2015), UIT-R (Recommandation UIT-R IMT Vision, juillet
2015) et 5G PPP (5G Infrastructure Association, février 2015). Ensemble, ils dé-
crivent les principaux aspects de la 5G :

— Amélioration des performances de la technologie mobile en termes de débit ac-
cru, de temps de latence réduit, de fiabilité ultra-élevée, de densité de connec-
tivité supérieure et de mobilité accrue.

— Prise en charge de la convergence des applications verticales sur un seul réseau



30 Chapitre 1. État de l’art autour des systèmes de communications véhiculaires

sans fil commun. Ceci est activé par une utilisation flexible et la configuration
des fonctions réseau pour permettre des cas d’utilisation avec des exigences
très diverses au moyen de tranches de réseau. La 5G devrait devenir le pre-
mier système de communication radio conçu pour intégrer harmonieusement
les communications de type humain (H2C) aux communications de type ma-
chine (M2C), devenant ainsi un facilitateur pour l’Internet des objets (IoT).

— Une nouvelle interface radio flexible ou des interfaces radio pour faciliter le
déploiement à la fois dans les bandes mobiles actuelles mais aussi les nouvelles
bandes spectrales qui pourraient aller jusqu’à la gamme des ondes millimé-
triques.

Le tableau 1.2 suivant résume les performances actuelles de la 4G ainsi que les
performances attendues pour le déploiement de la 5G.

Tableau 1.2 – Comparaison entre les performances de la 4G et de la 5G

Performances/Génération 4G 5G

Débit maximal (Gbit/s) 1 20

Débit aperçu par l’utilisateur 10 100

Efficacité spectrale 1x 3x

Vitesse (km/h) 350 500

Latence (ms) 10 1

Nombre d’objets connectés sur une zone
(quantité d’objets/km2)

105 106

Efficacité énergétique du réseau 1x 100x

Débit sur une zone (Mbits/s/m2) 0, 1 10

La 5G vise une meilleure couverture grâce à l’intégration de diverses technologies
d’accès, y compris la communication Device-to-Device (D2D), et est envisagé pour
soutenir une mobilité plus élevée, par exemple 500 km / h pour les trains à grande
vitesse. En ce qui concerne la sécurité routière, la 5G devrait améliorer la fiabilité du
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réseau, avec un taux de perte de 10 à 5 paquets pour les services critiques pour la
sécurité, mais pour certains cas d’automatisation industrielle qui ont des conditions
et des exigences différentes de la sécurité routière cas, une fiabilité réseau de 10-9
de taux de perte de paquets peut être nécessaire. La conduite automatisée est aussi
un élément essentiel autour duquel la 5G va proposer de nouvelles fonctionnalités et
ainsi améliorer les performances. En effet, la conduite autonome nécessite une très
faible latence pour pouvoir réagir en temps réel au comportement des conducteurs
et se déplacer afin d’éviter des obstacles.

1.6.2 Projets autour de la 5G

Dans cette section, nous nous intéressons aux projets existants liés à la 5G qui se
concentrent sur une ou plusieurs technologies dans le but d’améliorer des critères de
performances spécifiques. Nous listons dans ce qui suit un bref aperçu des projets
5G les plus importants.

-5GNOW

Dans [WJK+14], les auteurs présentent les éléments clés
autour desquels s’articulent le projet 5GNOW. Ce pro-
jet de recherche européen vise à identifier les éléments
de transition vers la 5G. Les technologies discutées sont

l’Internet des Objets (IoT) qui vise à modifier notre perception d’internet en une
interface machine-à-machine (M2M). D’autres technologies sont abordées comme la
connectivité Gigabit sans fil qui permet aux utilisateurs d’avoir des applications
vidéos 3D en temps réel avec une transmission à très faible latence. Des aspects,
comme la forme d’onde, l’architecture ou bien les contraintes temps réel proposées
par les standards présents sur les marchés sont remises en question et de nouvelles
propositions sont indispensables.

- Projet METIS

Le projet METIS [MET14] (Mobile and wireless com-
munications Enablers for the 2020 Information Society)
connait de nombreux partenaires comme ERICSSON,
ALCATEL-LUCCENT, ORANGE, HUAWEI et plu-
sieurs opérateurs de télécommunications européens. La
date de début de ce projet est le 01/11/2012 et la date

de fin est le 30/04/2015. L’objectif global du projet METIS est de jeter les bases
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du système mobile et sans fil au-delà de 2020, également appelé 5G, en fournissant
des techniques qui répondent aux exigences prévues. Les technologies doivent non
seulement être étudiées de manière indépendante, mais aussi être liées à une pers-
pective globale du système. Les principaux objectifs de METIS sont de développer la
conception globale du réseau d’accès radio 5G et de fournir les outils techniques né-
cessaires pour une intégration et une utilisation efficaces des diverses technologies et
composants 5G actuellement développés. Les piliers de l’innovation qui permettront
au projet METIS d’atteindre cet objectif sont :

+ Un cadre d’harmonisation de l’interface aérienne permettant une intégration
efficace des interfaces nouvelles et existantes,

+ Un cadre de gestion des ressources agile fournissant la dynamique nécessaire
pour adapter efficacement les interfaces radio 5G intégrées et les concepts radio
aux demandes de trafic et aux exigences de service.

+ Un système d’accès et de mobilité inter-couches et inter-air-interface assurant
un continuum d’accès omniprésent.

+ Un cadre de commande et de plan d’utilisateur commun fournissant les moyens
pour une prise en charge efficace de la grande polyvalence des services attendus
pour 5G.

+ Une mise en œuvre future rentable de l’intégration 5G.

Le projet METIS est basé sur un consortium international avec des partenaires de
toutes les régions avec des initiatives de recherche et développement 5G (UE, États-
Unis, Chine, Japon, Corée) mais également avec la plupart des grands fournisseurs
internationaux de grands opérateurs et chercheurs clés, a la capacité de générer
un consensus à l’échelle mondiale et à diffuser des résultats auprès des organismes,
forums et groupes de normalisation concernés dans toutes les régions et auprès de
toutes les industries.

- Projet PHYLAWS

Le projet PHYLAWS (PHYsical LAyer Wireless Se-
curity) [COR12b] a débuté le 01/11/2012 et a pris
fin le 31/10/2016. Le budget global de ce projet est
estimé à 4 millions e. La contribution de l’Union Eu-

ropéenne s’élève à 2, 8 millions e dont 1, 3 millions e pour la France. Le projet est
coordonné en France par le groupe THALES. Le projet PHYLAWS examine des
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approches dans le but d’exploiter les opportunités de sécurité offertes par le trai-
tement du signal opéré au niveau de la couche physique par rapport à la notion
fondamentale de sécurité dans le contexte de la théorie de l’information. Le projet
s’est concentré sur des applications pratiques de Physec (Physical Layer Security)
dans les réseaux radio sans fil publics afin d’améliorer la sécurité des communications
sans fil de manière abordable, flexible et efficace. Il doit être simple à implémenter et
nécessitant des algorithmes facilement développés et facilement validés, mais aussi
moins de ressources spectrales avec une consommation d’énergie réduite de manière
significative.

- Projet DUPLO

Le projet DUPLO (Full-Duplex Radios for Local Ac-
cess) [COR12a] a débuté le 01/10/2012 et a pris fin le
31/05/2015. Le budget global de ce projet est estimé
à 4, 5 millions e. La contribution de l’Union Euro-
péenne s’élève à 3, 3 millions e dont 324000 e pour

la France. Le projet DUPLO s’appuie sur la technologie de l’émetteur-récepteur radio
où la même fréquence porteuse peut être utilisée simultanément pour la transmission
et la réception. Ce nouveau paradigme de transmission peut considérablement ren-
forcer la capacité de liaison et fournir de nouveaux moyens d’utilisation du spectre
et de mise en réseau [COR12a].

- Projet MiWaveS

Le projet MiWaveS (Beyond 2020 heterogeneous wi-
reless network with millimeter wave small cell access
and backhauling) [COR14a] a débuté le 01/01/2014

et a pris fin le 30/04/2017. Le budget global de ce
projet est estimé à 11, 35 millions e. La contribution

de l’Union Européenne s’élève à 7, 35 millions e. Le coordinateur de ce projet en
France est le commissariat à l’énergie atomique et au énergies alternatives (CEA).
Le projet « MiWaveS » (Millimeter-Wave Small Cell Access and Backhauling) est
un projet d’intégration à grande échelle piloté par l’industrie. Il étudie et démontre
les technologies et fonctionnalités clés permettant l’intégration de petites cellules à
ondes millimétriques dans les futurs réseaux hétérogènes. L’intérêt du projet se situe
particulièrement au niveau des fonctions et des algorithmes de mise en réseau, ainsi
que des technologies radio et antennes intégrées.
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- Projet MAMMOET

Le projet MAMMOET [COR14b] (Massive MIMO for Efficient
Transmission) vise à faire passer le MIMO massif d’un concept
théorique très prometteur à un niveau pratiquement réalisable
en utilisant un matériel innovant, peu coûteux mais efficace. Le
projet a commencé le 01/01/2014 et a pris fin le 31/12/2016. Le
budget global de ce projet s’élève à une valeur de 4, 4 millions e.
Ce projet a été financé par le septième programme-cadre de re-

cherche et développement technologique et de démonstration de l’Union européenne.

1.6.3 Défi de la 5G dans l’industrie automobile

A quel niveau la technologie 5G peut-elle répondre aux exigences des communica-
tions véhiculaires et améliorer les performances de celle-ci ? La principale cause des
accidents dans les transports sont dus à des erreurs humaines. Les innovations tech-
nologiques apportés par la 5G doivent permettre de rendre la conduite plus sûre et
plus fiable. Les principales thématiques dans lesquelles ces innovations vont jouer un
rôle crucial sont :

1. La connexion à internet des véhicules pour permettre aux passagers d’accéder
à de nouveaux services.

Grâce à l’amélioration des débits apportée par la 5G, de nouveaux services
seront disponibles aussi bien pour les conducteurs que les passagers. L’internet
à bord va permettre d’accéder à des contenus multimédias, à des jeux mais
aussi à d’autres services tels que la VoIP d’une manière plus fiable.

2. Plus d’informations pour l’aide à la conduite afin de rendre le trafic plus sûr
et plus fluide.

Cette thématique est primordiale, car elle représente la pierre angulaire des
futurs véhicules. En effet, en améliorant la sécurité et l’efficacité des réseaux
véhiculaires, cela va permettre aux conducteurs de prendre les meilleures déci-
sions quant à son environnement externe afin de mieux s’adapter à sa situation.
L’objectif essentiel de cette thématique est donc d’améliorer l’aspect cognitif du
véhicule plongé dans son environnement en permettant l’accès aux informations
aussi bien au niveau des passages dangereux et des marques de signalisation
que la gestion pour le ravitaillement et la protection des usagers vulnérables.

3. L’introduction de nouveaux concepts comme l’intelligence artificielle afin de
rendre la voiture de plus en plus autonome.
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Cet aspect permet aux véhicules de prendre des décisions rapidement grâce à
plusieurs capteurs et ainsi bénéficier d’informations complémentaires quant à
son environnement proche afin d’avoir une meilleure vision.

1.6.4 Technologies de la 5G

Le déploiement de la 5me génération sera possible grâce à la mise en place de plusieurs
technologies. Chacune de ses technologies permettra d’atteindre des performances
répondant aux exigences de la future génération. Certaines de ces technologies sont
déjà connues mais de nouvelles solutions relatives à leur mise en place ainsi que leur
combinaison permettront de fournir les performances attendues. Nous présentons
dans ce qui suit les plus importantes d’entre elles.

1.6.4.1 Massive MIMO

Un système Massive MIMO est un système composé d’un grand nombre d’antennes
M (M < 10) au niveau de la station de base. Le massive MIMO est un système
composé d’un grand nombre d’antennes M (M > 10) au niveau de la station de
base. Ce nouveau concept rompt complètement avec la pratique actuelle en utili-
sant nombre d’antennes élevé qui fonctionnent de manière totalement cohérente et
adaptative [LETM14]. Des antennes supplémentaires aident en concentrant la trans-
mission et la réception de l’énergie du signal dans des régions de plus en plus petites
comme indiqué dans la figure n 1.8.

Figure 1.8 – Massive MIMO
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Cela apporte d’énormes améliorations en termes de rendement et d’efficacité éner-
gétique, en particulier lorsqu’il est combiné avec la programmation simultanée d’un
grand nombre de terminaux d’utilisateurs (des dizaines voir des centaines). Le mas-
sive MIMO a été initialement envisagé pour une opération de duplex à répartition
dans le temps (TDD), mais il peut potentiellement être appliqué également dans
une opération de duplex à division de fréquence (FDD). Les avantages apportés par
le massive MIMO sont les composants de faible puissance et peu couteux avec une
latence réduite. Certains inconvénients autour de la technique massive MIMO sont :

— La contamination du pilote est l’une des limites inhérentes de la technique
massive MIMO qui dégrade considérablement la performance. La station de
base veut connaître les réponses de canal de ses terminaux d’utilisateur et
celles-ci sont estimées dans la liaison montante en envoyant des signaux pilotes.
Chaque signal pilote est corrompu par des interférences inter-cellules et du bruit
lorsqu’il est reçu à la station de base. Par exemple, considérons le scénario où
deux terminaux émettent simultanément, de sorte que la station de base reçoive
une superposition de leurs signaux, finalement le signal pilote souhaité sera «
contaminé ».

— La forte sensibilité aux obstructions réduit le champ d’action de la technique
massive MIMO pour des scénarios particuliers comme des stades ou festivals
où le NLOS est peu fréquent avec peu de mobilité.

1.6.4.2 mmWAVE

Les bandes mmWave correspondant approximativement aux fréquences de 30GHz
à 300GHz ont attiré une attention considérable en raison de l’énorme bande pas-
sante. Les communications mmWave présentent plusieurs avantages par rapport aux
technologies sans fil existantes, qui sont décrits ci-dessous [RSM+13].

— Ils fournissent des mesures de distance plus précises des obstacles proches (c’est-
à-dire des objets et des personnes) lorsqu’ils sont installés dans une voiture.
Cela aide dans la voiture automatique ainsi que la voiture manuelle pour de
nombreuses raisons.

— Comparées aux réseaux sans fil existants, les communications mmWave uti-
lisent des fréquences beaucoup plus élevées (30 − 300GHz) comme fréquences
porteuses (figure n 1.9). En conséquence, il a beaucoup plus de ressources de
spectre (270GHz),
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Figure 1.9 – Ondes millimétriques

— En raison des faibles longueurs d’onde, les dispositifs mmWave permettent
d’assembler un grand nombre d’antennes dans de petites dimensions physiques.
Avec la technologie avancée de mmWave, le système radar mmWave est devenu
compact et ne prend pas de place. C’est ce qui a poussé les communautés à
adopter la technologie radar mmWave pour leurs utilisations.

— Avec la même taille d’antenne, il est possible d’assembler de nombreux élé-
ments d’antenne à des fréquences mmWave. En conséquence, le faisceau formé
peut être plus étroit, ce qui peut faciliter davantage le développement d’autres
applications, telles que la détection radar et le beamforming [RSP+14] . Le
système informatisé du radar mmWave envoie des messages d’avertissement
avant une éventuelle collision pour prendre des précautions. Il envoie égale-
ment des messages aux membres du propriétaire de la voiture en fonction de
la pré-programmation dans le système radar mmWave.

Les principaux inconvénients de la technologie mmWave est la faible portée des ondes
radio. Ceci va entrainer l’emploi des small-cells en sachant que les ondes mmWave
sont très sensibles aux obstacles et subissent de très fortes atténuations.

1.6.4.3 IoT

Il existe plusieurs définitions de l’IoT. L’une d’entre elles est proposée par Kevin Ash-
ton [Ash09] « L’Internet des Objets consiste en capteurs connectés à Internet qui se
comportent d’une manière identique à Internet en effectuant des connexions ad-hoc
ouvertes, partageant librement les données et autorisant l’accès à diverses applica-
tions afin que les ordinateurs comprennent le monde qui les entoure et deviennent le
système nerveux de l’humanité. »

L’Internet des objets (IoT) est un concept qui gagne rapidement du terrain dans le
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Figure 1.10 – IoT et applications

scénario moderne des télécommunications sans fil. L’idée de base de ce concept est
l’omniprésence d’une variété de choses ou d’objets - tels que les étiquettes d’identifica-
tion par radiofréquence (RFID), les capteurs, les actionneurs, les téléphones mobiles,
etc. - qui, grâce à des systèmes d’adressage uniques, peuvent interagir entre eux et
coopérer avec leurs voisins pour atteindre des objectifs communs comme indiquée
dans la figure n 1.10 [AIM10]. Afin d’exploiter ce nouveau paradigme, il est essentiel
de passer à un mode d’acheminement de l’information et à un déploiement de l’IPv6
pour favoriser un langage universel. Mais, il est aussi important de garder à l’esprit
que le grand nombre d’appareils connectés et les différentes technologies utilisées au
sein d’un même réseau très dense conduisent à de nouveaux enjeux concernant la
sécurité [AFGM+15].

1.6.4.4 Radio Intelligente

Un système radio intelligent est déni par sa capacité à être conscient de son envi-
ronnement radioélectrique. En effet, afin d’optimiser au maximum les opportunités
spectrales qui lui sont offerts, le dispositif radio intelligent doit être capable de trans-
mettre sur des bandes laissées libres tout en réalisant un sondage spectral afin de
ne pas interférer avec les utilisateurs ayant la priorité sur la bande mais aussi pour
détecter d’autres fréquences vacantes [MM99]. Le principe de la radio intelligente est
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décrit dans la figure 1.11.

Figure 1.11 – Principe de la radio intelligente

Trois notions majeures définissent la radio intelligente [Hay05] :

— Prise en compte de l’environnement : la radio intelligente doit être en mesure
de prendre en compte les caractéristiques de son environnement électromagné-
tique. Ceci suppose que la radio intelligente connaît l’environnement radio-
fréquence (RF), les règles qui régissent son fonctionnement, les besoins de ses
utilisateurs, ses propres capacités, les priorités et autorités, sa position géogra-
phique.

— Adaptation : c’est la capacité à s’adapter à l’environnement ou aux besoins des
utilisateurs. Par exemple : la radio intelligente peut ajuster son comportement
en changeant sa puissance, sa modulation, sa porteuse et sa bande passante.
Ce niveau d’adaptation rappelle la rapidité de la radio définie logicielle (SDR).

— Cognition : c’est la capacité d’appréhender son environnement, ses paramètres
caractéristiques, l’impact de ses actions et ses expériences passées.

La radio intelligente est un système qui détecte son environnement électromagnétique
et peut ajuster de façon dynamique et autonome ses paramètres de fonctionnement
radio afin de modifier certains paramètres du système, comme le débit, atténuer les
interférences, faciliter l’interopérabilité et accéder au marché secondaire en temps
réel avec deux objectifs principaux, une communication fiable autant que nécessaire
et une utilisation efficace du spectre radioélectrique [PS15].
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1.6.4.5 La communication D2D

Les communications basées sur la technologie device-to-device (D2D) ont beaucoup
attiré l’attention des chercheurs ces dernières années. C’est une technique promet-
teuse pour décharger le trafic des stations de base cellulaires locales en permettant
aux périphériques locaux situés à proximité de communiquer directement entre eux
[DRW+09]. De plus, grâce au relais, la technologie D2D est également une approche
prometteuse pour améliorer la couverture du service de frontière cellulaire ou des
zones d’ombres [TLPM13]. En plus d’améliorer les performances du réseau et la qua-
lité du service, la D2D peut ouvrir des opportunités pour de nouvelles applications
et services basés sur la proximité pour les utilisateurs cellulaires comme indiqué dans
la figure 1.12.

Figure 1.12 – D2D

Cependant, il existe de nombreux défis pour tirer pleinement parti de la D2D. D’une
part, la réduction des interférences entre les utilisateurs cellulaires traditionnels et les
utilisateurs D2D fonctionnant en mode sous-jacent reste un problème de recherche
actif. Avec les systèmes de communication de 5ème génération (5G) censés être le
principal support de données pour le paradigme Internet-of-Things (IoT), le rôle
potentiel et l’évolution de la D2D pour prendre en charge les périphériques IoT et
les communications centrées sur l’homme doivent être étudiés.
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1.6.4.6 Full-Duplex

Dans les systèmes de transmission classiques, deux modes peuvent être utlisés :Dans
un premier cas l’émission et la réception se font sur des bandes de fréquences dis-
tinctes. Ce mode de duplexage en fréquences dit FDD, pour frequency division du-
plexing, est le plus commun et également celui utilisé sur toutes les bandes des
réseaux mobiles français. La transmission et la réception peut également s’établir
à des instants différents. Ce mode de duplexage temporel appelé TDD, Time Divi-
sion Duplexing, est utilisé dans plusieurs pays, notamment pour servir la LTE. La
technologie full-duplex a pour but de permettre l’émission et la réception simultanée
d’informations et ce sur les mêmes fréquences [LTW04], permettant en théorie de
doubler le débit et de réduire le temps de latence de bout en bout. Considérons par
exemple, une station de base qui fonctionne en mode full-duplex et qui se charge de
la transmission d’informations de deux terminaux comme décrit dans la figure 1.13.
La station de base n’aura pas besoin d’attendre la réception de toute la trame pour
entamer son envoi, mais enverra immédiatement et en même temps les informations
qu’elle reçoit. Grâce à cela, le temps de latence de bout en bout est réduit tout en
garantissant une meilleure efficacité spectrale. Néanmoins, il est nécessaire de consi-
dérer le problème d’interférence qui survient entre les deux antennes de la station de
base et qui peut fortement dégrader la communication s’il n’est pas résolu [KLH15].

Figure 1.13 – Exemple de communication full duplex
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1.6.5 Comparaison entre les technologies de la 5G

Afin de faire le choix d’une technologie adaptée pour les communications véhiculaires,
nous résumons les technologies majeures utilisées pour la future génération dans le
tableau 1.3.

Tableau 1.3 – Propositions technologiques pour la 5G

Attentes et caractéristiques de la 5G Propositions de technologies

Capacité et débit - Débit de données
allant jusqu’à 10GBps

Ondes millimétriques, MIMO massif,
full duplex

Efficacité spectrale Radio intelligente, full duplex

Temps de latence - Temps de latence de
bout en bout de 1 ms

Communication D2D, full duplex

Densification de communication Réseau de Microcellules, Internet des
objets

Couverture Communications D2D, Réseau de Mi-
crocellules

Notre choix de technologie s’est porté sur la technologie full duplex. En effet, le temps
de latence étant une exigence cruciale dans les communications véhiculaires, il est
nécessaire de se tourner vers une technologie visant à améliorer ce critère.

1.7 Conclusion

Au cours de ce chapitre, nous avons étudié les différentes technologies utilisées actuel-
lement pour assurer les communications véhiculaires, à savoir : les communications
LTE-V et ITS-G5.Nous avons ensuite comparé ces deux normes et défini les limites
de chacune d’entre elles par rapport aux besoins actuels et futurs des communica-
tions véhiculaires. L’incapacité des solutions actuelles à répondre à ces besoins nous
amène à étudier la cinquième génération et ses diverses propositions de recherches.
Finalement, notre choix de travail s’est porté sur la technologie full-duplex vu son
adéquation avec les besoins des communications véhiculaires.
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2.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous présentons la communication choisie afin de répondre à notre
besoin véhiculaire et qui est la communication FD. Nous commençons par définir
la problématique majeure liée à ce type de communications pour ensuite présenter
les différentes techniques d’annulation d’interférence permettant d’y remédier. Fi-
nalement, nous détaillons les bruits qui viennent limiter les performances de notre
système et dont le plus important est l’estimation des deux canaux dans le système.

2.1.1 Définition

Les systèmes de communications sans fil sont des systèmes HD qui utilisent des res-
sources séparées en temps ou en fréquence. Nous distinguons deux méthodes de du-
plexage assurant une communication bidirectionnelle : Time Division Duplex (TDD)
et Frequency Division Duplex (FDD) représentés par la figure 2.1

Figure 2.1 – Les différents modes de transmission

2.1.2 TDD

Le TDD consiste à attribuer à l’émetteur et au récepteur différents temps de commu-
nication et ce sur une même et unique bande de fréquence. Il alterne ainsi l’émission
et la réception en leur assignant des intervalles de temps pouvant être variables. Le
véritable avantage du TDD est l’utilisation d’une seule ressource fréquentielle pour
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l’émission et la réception. De plus, aucune séparation de canal ni bande de garde
fréquentielle n’est nécessaire pour assurer la communication. La plupart des tech-
nologies pour la transmissions sans fil, tel que le Wifi, le Bluetooth ou le Zigbee ,
utilisent le TDD. De plus, en raison du coût et de la pénurie du spectre, le TDD
est également adopté dans certains systèmes cellulaires, tels que les systèmes chinois
TD-LTE. L’inconvénient est qu’une implémentation réussie de TDD nécessite un
système de synchronisation très précis à la fois du côté de l’émetteur et du récepteur
afin d’éviter que les créneaux temporels ne se chevauchent ou n’interfèrent entre eux.
Le recours au TDD entraine également l’augmentation du temps de latence de bout
en bout dû au fait qu’un terminal soit contraint d’attendre la réception d’un message
avant d’entamer une transmission. Le temps de latence étant un critère crucial, cette
méthode n’est donc pas adéquate pour les communications véhiculaires.

2.1.3 FDD

Le FDD permet une communication simultanée sur des bandes de fréquences diffé-
rentes. Le temps de latence n’en est donc pas affecté et c’est la raison pour laquelle
il est largement déployé dans les communications cellulaires. Il est aussi utilisé dans
les communications LTE ou le fait d’attribuer deux canaux différents entre la liaison
montante (UL) et descendante (DL) empêche les interférences possibles. Il implique,
cependant, une baisse considérable en efficacité spectrale. En effet, le duplexage FDD
ne requière pas moins du double du spectre de celui du TDD. Ceci constitue une
contrainte majeure étant donné la saturation du spectre et le besoin urgent d’opti-
miser les ressources fréquentielles. Finalement, étant donné que les caractéristiques
des canaux changent en fonction des fréquences allouées, des techniques utilisées
dans les nouvelles technologies tel que le MIMO ou le beamforming deviennent plus
compliquées. Pour les communications LTE par exemple, l’attribution de fréquences
différentes impliquera un traitement différent au niveau de l’UL et du DL.

2.1.4 FD

Comme mentionné précédemment, les systèmes traditionnel de communication sans
fil sont basés sur un mode HD. Cependant, dans le but d’exploiter les avantages du
FDD et du TDD tout en évitant les inconvénients de l’un et de l’autre, le mode FD a
été envisagé. Ce mode est une combinaison des deux modes et permet donc une émis-
sion et réception simultanée et sur la même bande de fréquences. Le principe du FD
n’est pas nouveau car il a longtemps été utilisé avec succès dans les communications
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filaires. Le principe est engendré par le couplage entre les câbles de l’émetteur et du
récepteur. Cet écho étant relativement faible (3 à 6 dB en dessous du signal utile) les
performances requises au niveau de l’annulation sont facile à réaliser [HCB96] [GS99]
.

2.1.5 Avantages des communications FD

Le mode FD a montré plusieurs avantages intéressants, mais a également révélé des
faiblesses par rapport au mode HD. Le principal avantage lié aux communications
FD est l’amélioration en termes de débit. En effet, le recours au FD permet en
théorie de pratiquement doubler le débit par rapport au mode HD. Et l’inconvénient
majeur est la nécessité qu’un nœud FD doit traiter deux fois plus de paquets qu’un
nœud HD en raison de sa transmission et réception simultanées. Le taux de perte
de paquets et le délai sont plus importants dans une communication FD que pour
le mode HD [ZLVH16]. Nous allons dans cette partie nous intéresser aux avantages
proposés par les communications FD par rapport aux communications HD :

— Augmentation du débit : par rapport au mode HD, le mode FD double presque
le débit d’une liaison sans fil à un seul bond dans la couche physique.

— Évitement des collisions : dans le protocole CSMA / CA (collision avoidance)
à accès multiple, chaque nœud HD doit vérifier la qualité du canal avant de
l’utiliser. Le mode FD nécessite toutefois que le premier nœud qui initie les
transmissions détecte le canal, ce qui est nécessaire pour éviter les collisions
avec les nœuds FD qui ne réalisent pas de détection de porteuse.

— Le problème du nœud caché : en considérant un scénario dans lequel de mul-
tiples nœuds souhaitent transmettre leurs données vers un point d’accès com-
mun. Si une communication en mode FD entre ce point d’accès et un nœud
caché est déjà établie, alors les autres nœuds du réseau "écoutent" les trans-
missions du point d’accès et retardent ainsi leur transmission pour éviter les
collisions.

— Réduction du délai de bout en bout : un nœud FD peut commencer le transfert
d’un paquet partiellement reçu pour réduire de manière significative le délai de
bout en bout de la livraison des paquets via un réseau à sauts multiples, par
exemple par rapport au stockage conventionnel et la technique de retransmis-
sion utilisée en mode HD.

— Amélioration de la qualité de détection de l’utilisateur principal dans un en-
vironnement de radio cognitive : une détection fiable de l’utilisateur primaire
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n’est pas une tâche facile à réaliser dans les environnements CR [ZLW13].
Cela deviendrait cependant une opération encore plus difficile si les récepteurs
principaux ne fonctionnaient qu’en mode HD. Comme avantage, le mode FD
permet à l’utilisateur secondaire de rechercher tous les utilisateurs principaux
tout en occupant activement le spectre. Les récepteurs primaires peuvent trans-
mettre en même temps, pour faciliter les opérations de détection et d’analyse
des utilisateurs secondaires.

2.2 Problématique et solutions

2.2.1 Problématique

Figure 2.2 – Interférence dans un système FD

Il est clair que la principale limitation impactant sur la transmission en FD est
la gestion d’interférences due au signal d’interférence très puissant engendré par
l’antenne émettrice sur l’antenne réceptrice du même appareil. Afin d’atteindre le
maximum d’efficacité dans ce type de communications, le signal interférent doit être
réduit au niveau du bruit du récepteur. Par exemple, dans les systèmes Wifi, la
puissance d’émission peut aller jusqu’à 20 dBm et le niveau de bruit du récepteur est
de −90 dBm, ce qui nécessite un total de 110 dB d’annulation d’interférence pour le
bon fonctionnement du système FD. Dans le cas où l’élimination n’est pas suffisante,
les résidus d’interférences entrainent une dégradation du SNR, ce qui engendre un
impact négatif sur le débit.

2.2.2 Méthodes d’annulation d’interférences

Le recours au FD pour les communications sans fil a longtemps été considéré comme
impossible en raison de l’interférence que crée un terminal sur sa propre antenne
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réceptrice. Cependant, de nouvelles techniques d’annulation d’interférences ont vu le
jour et permettent de réduire la puissance du SI suffisamment pour récupérer le SOI
après démodulation. La figure représente les différentes techniques d’annulations qui
sont généralement utilisées pour récupérer le signal utile.

Figure 2.3 – Annulations d’interférences

Les parties suivantes détaillent ces méthodes d’annulations d’interférences.

2.3 Annulation Passive

2.3.1 Définition

La suppression passive consiste à étudier la nature et la propagation des antennes
pour réduire les pertes en propagation. Elle représente donc l’atténuation du signal
interférant due à la distance, à l’absorption et à la propagation des trajets multiples
entre l’antenne émettrice et réceptrice d’un même appareil. En réduisant le couplage
entre les deux antennes, la puissance de ce signal peut être réduite avant son arrivée
à l’antenne réceptrice. Différentes méthodes d’annulations passives ont été proposées
afin de réduire le signal interférent. Nombreuses d’entre elles sont réalisées à partir
de déductions pratiques liées aux antennes. Nous détaillons dans cette partie les
principales méthodes existantes ainsi que leurs résultats et leurs inconvénients.

2.3.2 Méthodes d’annulation passives

2.3.2.1 Annulation par séparation d’antennes
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La méthode la plus intuitive pour réduire le SI
consiste à accroître la distance entre l’antenne émet-
trice et réceptrice d’un même appareil. En effet, aug-
menter la distance entre les deux antennes revient
à obtenir une plus grande atténuation et ainsi une
puissance moindre du signal au niveau de partie ré-
ceptrice. Cependant, cette séparation entraîne des
contraintes de dimension de l’appareil qui ne sont

généralement pas possible dans le cas pratique. De plus, accroître cette distance dé-
grade le canal du signal interférant et rend plus difficile son estimation [HKW+10].

2.3.2.2 Annulation par positionnement

Cette méthode fait appel à deux antennes émettrices
et une antenne réceptrice. Le principe consiste à pla-
cer les deux antennes émettrices à des distances de
d et d + λ/2 de l’antenne réceptrice, nommé base-
line, où λ représente la longueur d’onde. L’idée est
de transmettre simultanément le même signal dans
le but d’obtenir une somme destructive au niveau de
l’antenne réceptrice. La seconde antenne étant dé-
calée d’une demi-longueur d’onde, les deux signaux

arriveront en opposition de phase et s’annuleront mutuellement comme le montre la
figure. L’annulation est d’autant plus efficace si les deux signaux sont envoyés à la
même puissance et devrait en théorie annuler de façon significative le signal interfé-
rant [HAW08] [RGK+10]. Cette méthode est néanmoins compromise par la présence
de multi-trajets qui changent selon la position des antennes. Ces multi-trajets ont
des gains parfois non négligeables et ils ne sont pas maîtrisables, ce qui dégrade
fortement les performances d’annulation.

2.3.2.3 Annulation par polarisation

Cette annulation consiste à minimiser au maximum l’intersection des lobes des deux
antennes émettrices et réceptrices. Le principe est d’émettre le signal dans une di-
rection donnée afin que l’antenne réceptrice du même appareil reçoive le minimum
d’interférences. Le recours aux antennes directives telles que les antennes cornets où
le fait de manipuler la position des antennes revient à jouer sur leurs diagrammes de
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rayonnement [SPS11] [EDDS11]. Une polarisation verticale et horizontale peut éga-
lement être utilisée afin de réduire le couplage entre les antennes. L’application du
Beamforming représente également une solution pour ce genre d’annulation. Cette
solution reste toutefois contraignante, car elle force l’appareil communicant à se trou-
ver un certain endroit au risque d’obtenir une annulation limitée.

2.3.2.4 Annulation par isolation

L’annulation par isolation consiste à atténuer le si-
gnal interférant non pas en manipulant la distance
mais en appliquant un isolant entre les deux an-
tennes. L’absorption des ondes par certains maté-
riaux rend ces derniers propices à une bonne annula-
tion. Dans la plupart des cas, les antennes sont mises
de part et d’autres de l’appareil afin de l’exploiter
comme isolant et atténuer l’interférence. L’inconvé-

nient de cette méthode est une contrainte de transmission. En effet, si les deux an-
tennes réceptrices des deux appareils communicants se retrouvent du même côté, le
message cherchant à être annulé sur le même terminal le sera également pour l’autre.
Ainsi, l’isolation n’affectera pas uniquement la puissance du signal interférant mais
aussi celle du signal utile. Une autre méthode consiste à utiliser un circulateur comme
antenne puisque ce dernier représente à lui-même un isolant malgré le fait que l’iso-
lation n’est pas totale et que la présence de résidus d’interférences est inévitable.

2.3.3 État de l’art des annulations passives

Afin de réduire le maximum de puissance de l’interférence avant son arrivée à l’an-
tenne réceptrice, la plupart des tests ont recours à une combinaison des quatre dif-
férentes méthodes d’annulation passives citées ci-dessus. L’applicabilité de ces solu-
tions dépend fortement des cas d’application ainsi que des contraintes physiques du
système. En effet, si l’on considère par exemple le cas de communications mobiles,
la séparation d’antennes et leur isolation ne sont pas adéquates pour atteindre de
bonnes performances d’annulation. Dans d’autres systèmes néanmoins, comme les
communications à relais, les contraintes de dimensions sont moindres et certaines
méthodes atteignent des baisses de puissances significatives. Plusieurs tests ont été
réalisés au cours des années précédentes pour améliorer les capacités d’annulations
passives. Dans [DDS12], [DSA+14], une polarisation croisée combinée à une isolation
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par blindage métallique offre une baisse de 60dB pour une séparation d’antennes de
40 cm. Une étude complète a été réalisé par les auteurs dans [SM95] et [AKR+04]
démontrant que l’annulation passive peut atteindre jusqu’à 70dB selon l’environ-
nement et les différentes combinaisons, et ce pour une distance relativement faible
entre les antennes. L’auteur y présente également les limites de cette technique à
savoir les réflexions environnementales qui sont difficilement maitrisables ainsi que
la sélectivité fréquentielle engendrée par l’annulation. Si une plus grande séparation
d’antennes est autorisée, les résultats obtenus sont bien plus performants ; La réduc-
tion de 70 dB devient facilement atteignable pour une distance de 5 m entre les deux
antennes séparés d’un isolant [HKW+10]. D’autres tests ont été proposés et sont ba-
sés sur la séparation d’antennes. En considérant des antennes directives à un champ
unique, une annulation de 80 dB est réalisable, favorisant ainsi la récupération du
signal utile à la réception.

2.3.4 Tests annulations passives

2.3.4.1 Expérimentations

Afin de mesurer l’annulation passive, nous avons fait quelques tests visant essentiel-
lement à relever la puissance du signal interférent reçu à la réception. Pour cela nous
avons joué sur la position et la nature des antennes pour voir l’effet de la distance
et de la directivité des antennes sur la quantité d’annulation. Les antennes ont été
positionnées au niveau des phares, des rétroviseurs et des poignées du véhicule. Le
tableau 2.1 présente les distances relatives à chaque manipulation. Au cours de ces
expériences, le signal est envoyé à une puissance de 0 dBm à la fréquence 2.4GHz.
La puissance ainsi que les parties réelles et imaginaires sont récupérée à l’aide d’un
analyseur de réseau. Le but principal est d’obtenir la réponse impulsionnelle du canal
afin d’analyser son changement en fonction des positions des antennes. Le tableau
suivant renseigne sur les puissances moyennes reçues pour chacune des positions et
des antennes choisies. On remarque que les puissances moyennes reçues sont plus
élevées lorsque les antennes omnidirectionnelles sont utilisées.

2.3.4.2 Comparaison des résultats

Nous présentons à présent une comparaison des réponses impulsionnelles des dif-
férents canaux relatifs aux manipulations effectuées à l’aide d’antennes omnidirec-
tionnelles. La figure 2.4 démontre que seule la première manipulation offre une ligne
de vue directe car son amplitude est bien plus élevée que celle des autres pics. Les
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Tableau 2.1 – Paramètre de positionnement des antennes selon les expériences.

Positionnement
des antennes
par rapport
au véhicule

Hauteur des
antennes

Baseline (dis-
tance entre
les deux
antennes)

Distance entre
les antennes
et le bord du
pare-choc

Expérience1 Au niveau des
phares

100 185 30

Expérience2 Au niveau des
rétroviseurs

117 220 130

Expérience3 Au niveau
des poignées
avant

100 210 220

Expérience4 A l’avant et à
l’arrière du vé-
hicule

100 410 -

multi-trajets représentant les pics secondaires sont du même ordre de grandeur que
les pics principaux des autres manipulations. La figure 2.5 représente la comparaison
des puissances reçues au cours du temps et démontre que l’absence d’isolation entre
les deux antennes dans la première expérience réduit la quantité d’annulation pas-
sive. De plus, ces expériences nous prouvent bien que l’annulation passive varie selon
l’importance de la distance et de l’isolation entre les antennes. Les figures 2.5 et 2.6
montrent également l’impact de la nature de l’antenne sur la quantité d’annulation.
En effet, le recours aux antennes cornets permet de réduire la puissance reçue car
il y’a moins d’intersections entre les lobes des deux antennes. Ces expériences nous
montrent finalement que le cas le plus optimal consiste en l’expérience 4 avec les
antennes cornets. Il est clair que cette expérience permet de réduire la puissance du
signal interférant à un tel point que ce dernier est noyé dans le bruit. Une annulation
passive supplémentaire serait donc inutile car on ne peut réduire la puissance du
bruit. Cependant, il faut noter que ce cas optimal est également le plus contraignant
et le moins applicable en cas pratique.
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Tableau 2.2 – Puissance reçue selon l’expérience réalisée.

Antennes omnidirectionnelles Antennes cornets

Exp. Puissance
moyenne
(dBm)

Puissance
moyenne
(dBm)

1 −45.03 −64.8

2 −51.91 −69.7

3 −54.23 −66.57

4 −75.1 −73.7
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Figure 2.4 – Résponse impulionnelle des canaux interférant selon la position des antennes
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Figure 2.5 – Puissance reçue selon l’expérience à l’aide d’antennes omnidirectionnelles
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Figure 2.6 – Puissance reçue selon l’expérience à l’aide d’antennes directives
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Figure 2.7 – Comparaison des puissances reçues selon la nature de l’antenne : (a) Relais
(b) Poignées (c) Rétroviseurs (d) Phares

2.4 Annulation Active

2.4.1 Définition et principe

Afin de réduire le signal interférant en dessous du niveau du bruit, il convient d’uti-
liser des méthodes d’annulation actives à la suite de l’annulation passive. Cette der-
nière n’étant généralement pas suffisante à la bonne récupération du signal utile, l’an-
nulation active analogique permet une réduction supplémentaire de la puissance. De
nombreux travaux de recherches liés à l’annulation analogique ont été réalisés. L’idée
est de générer un signal correspondant à une réplique parfaite du signal interférant
à tous les instants comme le montre la figure 2.8. Cette réplique doit inclure les dé-
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Figure 2.8 – Principe de l’annulation analogique

formations que subit le signal avant l’étape d’annulation. La combinaison du signal
reçu et de la réplique créée permet en théorie d’annuler parfaitement l’interférence.
Nous distinguons deux types d’annulations analogique : Le schéma premixeur, où la
création de la copie du signal se fait dans le domaine radio fréquence et le schéma
post mixeur, où la réplique est créée suite à la conversion en bande de base.

Figure 2.9 – Gauche : Prémixeur - Droite : Post-mixeur

2.4.2 Étapes d’annulation analogique

2.4.2.1 Inversion du signal

L’inversion du signal interférant peut être mise en œuvre par une radio FD en inver-
sant simplement un signal par l’inversement de sa phase. Cependant, cet ajustement
de phase ne peut se faire que sur une bande passante limitée, ce qui limite la capacité
d’annulation maximale. En d’autres termes, une inversion de signal parfaite peut être
atteinte à la fréquence centrale, mais les signaux inversés sont déviés des deux côtés
de la fréquence centrale de 180◦, entraînant ainsi une distorsion de phase significa-
tive. Afin de contrer ce problème, il convient de recourir à une certaine conception
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comme suit. En premier lieu, un transformateur de type balun, qui est un composant
commun dans les circuits RF, peut être utilisé pour inverser (en théorie) parfaite-
ment un signal d’entrée en tous points. La sortie du circuit balun dans le domaine
RF, qui est à la suite soumis à un ajustement sur le retard et l’atténuation, offre en
général une annulation d’interférence conséquente [JCK+11]. Une autre méthode de
génération du signal inverse dans le domaine RF consiste à considérer l’annulation
comme un problème d’échantillonnage et d’interpolation. Ce problème peut être ré-
solu en ayant recours à un circuit analogique à base de ligne à retard. En prenant la
phase et l’amplitude du signal interférant, et en se basant par exemple sur le théo-
rème d’échantillonnage de Nyquist, il est possible de reconstruire le signal à tout
instant comme une combinaison linéaire pondéré d’échantillons. Les poids appliqués
sont déterminés en utilisant des algorithmes d’interpolation [BK13].

2.4.2.2 Ajustement de délai et d’atténuation

Étant donné que le signal transmis par l’antenne subit une atténuation et un retard,
il convient d’appliquer un délai et une baisse de puissance identiques au signal inverse
créé afin de le rapprocher au mieux de l’original. Certaines cartes dotées d’annulation
de bruit tel que la QHx220 permettent de séparer les composants en phase et en
quadrature de phase du signal de référence [Inc]. Ces cartes peuvent être utilisées
afin d’imposer un retard à travers le contrôle ajustable de manière adaptative sur
le signal de référence en sortie et ce en contrôlant soigneusement l’atténuation des
composants.

2.4.2.3 Annulation par combinaison

La dernière étape consiste à combiner le signal analogique reçu à l’antenne réceptrice
avec le signal inverse crée, le but étant de réduire autant que possible la puissance du
signal interférant. L’indicateur de puissance du signal reçu (RSSI) permet de déter-
miner les résidus d’interférence restant après annulation analogique. En théorie, un
signal parfaitement inversé permettrait d’annuler complètement l’interférence suite
à la combinaison des deux signaux. Cependant, théoriquement, les imperfections
des circuits électroniques impliquent la présence irrémédiable de puissance résiduelle
entraînant ainsi une dégradation au niveau des performances du système de commu-
nication.
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2.4.3 État de l’art des annulations analogiques

Plusieurs travaux portant sur l’annulation analogique ont été menés et ont permis
d’atteindre des niveaux d’annulation acceptables. Le problème majeur lié à cette
annulation est l’estimation des réflexions du canal. En effet, La conception du cir-
cuit d’annulation est étroitement liée à la nature du canal interférant. Les réflexions
internes et statiques qui dépendent de la structure de l’émetteur-récepteur ou de la
nature des composants peuvent être prise en compte. En revanche, il est très difficile
d’adapter un circuit analogique aux variations externes liées à l’environnement. C’est
pour cette raison que la plupart des annulations analogiques ont pour but de réduire
uniquement les réflexions internes du canal, générant ainsi des résidus d’interférences
inévitables. Les auteurs dans [JCK+11] ont réalisé la construction de circuits d’an-
nulations basée sur la puce HQx220. Cette méthode change la phase et l’amplitude
du signal récupéré avant l’émission afin de le faire correspondre à l’inverse du si-
gnal interférant et ce avant d’appliquer la combinaison. Cette méthode permet de
réduire la puissance du signal interférant de 20dB. La méthode la plus développées
jusqu’à présent prend néanmoins en compte les réflexions du canal et fait appel à
un système de lignes à retard présenté dans la figure 2.10. Afin de modéliser le ca-
nal interférant, les lignes possèdent des retards variables ainsi que des atténuateurs
ajustables. La somme de ces lignes permet ensuite de constituer le signal qui sera
soustrait au signal reçu afin de réduire la puissance de l’interférant. Les coefficients
de retard, d’atténuation et de déphasage optimaux sont déterminés à l’aide d’algo-
rithmes d’ajustement et permettent d’atteindre des réductions de 45 dB [KMP14].
Cependant, cette méthode entraine des problèmes de complexité qui empêchent sa
réalisation en temps réel. Cette contrainte devient d’autant plus importante lorsque
le système de communication FD est combiné aux antennes multi-input multi out-
put (MIMO). En effet, ce cas nécessite l’adaptation de différentes lignes à retard
pour chaque paire d’antennes émetteur-récepteur. L’annulation passive n’étant pas
suffisante pour réduire la puissance de l’interférant au niveau du bruit, l’annulation
active numérique est une étape supplémentaire nécessaire à la bonne réalisation du
système de communication FD.
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Figure 2.10 – Annulation analogique à l’aide de lignes à retard

2.5 Annulation numérique

2.5.1 Annulation active numérique

L’annulation active numérique consiste en un mécanisme actif supplémentaire vi-
sant à atténuer le SOI. Par définition, cette opération s’effectue dans le domaine
numérique et exploite les connaissances du signal SOI pour l’annuler. Pour ce faire,
le récepteur extrait d’abord le SOI puis le re-module et le soustrait du signal reçu.
Mais il faut garder à l’esprit qu’aucune suppression ne peut être effectuée dans le
domaine numérique sans avoir effectué plus tôt une suppression en amont. Dans
la plupart des cas, le premier passage de suppression est appliqué dans le domaine
analogique à l’étage RF, et la suppression numérique qui suit est une répétition du
même processus [BSBAB13]. Pour la majeure partie des scénaris, les annulations
passive et analogique ne produisent pas des annulations suffisantes pour assurer la
bonne récupération du signal utile. Il est donc plus judicieux d’opter pour une annu-
lation numérique qui est considérée comme une solution nécessaire mais également
judicieuse vue sa faible complexité comparée à l’annulation analogique [CJS+10].
Cependant, l’interférence ajoutée au signal utile est différente de celle générée en
émission. Ceci est dû à un certain nombre de facteurs tels que les limitations maté-
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rielles et l’évanouissement par trajets multiples. De ce fait, la soustraction dans le
domaine numérique du signal estimé plutôt que le signal propre permettrait d’amé-
liorer sensiblement la capacité d’annulation numérique. En théorie, le SI résiduel
peut être subdivisé en composantes linéaires et non linéaires. Le premier constitue
la majorité de la puissance du SI et peut être estimé par des algorithmes existants,
tels que la famille des techniques basées sur les méthodes des moindres carrés (LS)
et les MMSE, tandis que le second est induit par les distorsions non linéaires dues
majoritairement à l’amplificateur de puissance au niveau de l’émission.

2.5.2 État de l’art sur l’annulation numérique

L’annulation numérique du SI dans un système FD a suscité un intérêt majeur depuis
que les systèmes FD ont vu le jour. En effet, nous retrouvons une vaste littérature
abordant cette thématique et plusieurs contributions ont permis de valoriser l’aspect
de l’annulation numérique au sein d’un système FD et ainsi améliorer les perfor-
mances. Dans [JLK+08], l’auteur propose un système FD MIMO 2x2 indoor. Par
pré-codage et post-codage des canaux MIMO et en utilisant la diversité spatiale, l’au-
teur montre que la génération des canaux virtuels améliore la capacité et la fiabilité
de la liaison de communication. Dans [JOH09], les auteurs proposent une méthode
pour éliminer le SI en exploitant la diversité des sélections d’antennes. Dans[AE15],
une chaîne de récepteur auxiliaire est utilisée pour obtenir une copie dans le do-
maine numérique du SI en Radio Fréquence (RF). La copie de référence est ensuite
utilisée dans le domaine numérique pour annuler à la fois le signal d’interférence
émis et l’ensemble des distorsions que ce dernier subit au niveau de l’émetteur. Dans
[RWW11][CL10][CP12], les auteurs considèrent la suppression du domaine spatial en
utilisant la technique du beamforming ou de la formation de faisceau. Ceci consiste à
multiplier le SI par une matrice à l’émission et d’une autre matrice à la réception de
telle sorte de minimiser le terme où est la réponse fréquentielle du canal interférant.

La réalisation d’un système de communication full-duplex requiert la combinaison
d’une partie ou de l’ensemble des annulations présentées.Le tableau 2.3 présente les
avantages et les inconvénients de chaque technique d’annulation.



62 Chapitre 2. Les systèmes de communications full-duplex

Tableau 2.3 – Avantages et inconvénients des méthodes d’annulations.

Types d’an-
nulations

Avantages Inconvénients

Annulation
passive

* Peut à lui seul empêcher la satura-
tion du LNA
* Implémentation facile
*Peut atteindre une forte annulation
en jouant uniquement sur la distance
et la position des antennes

* Contraintes de dimension de l’ap-
pareil
* Risque de grande complexité sous
contraintes sévère
* Risque de dégrader le canal en ré-
duisant la puissance

Annulation
analogique

* Implémentation facile
* Suppression du SI et du bruit

* Impact de l’atténuation du canal
important
* La performance dépends fortement
de l’environnement
* Complexité au niveau du traite-
ment si estimation du canal

Annulation
numérique

* Faible complexité
* Élimine les SI résiduels après
l’étage analogique
* Gère le problème des nœuds cachés
* Indépendant de la modulation uti-
lisée

* Capacité d’annulation limitée
* Aucune utilité après une annula-
tion analogique réalisée correctement
* Doit impérativement être précédée
d’une ou deux annulations
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2.6 Limites d’annulation d’interférences

Puisque le signal d’auto-interférence est connu du côté du récepteur, on peut pen-
ser que le signal d’auto-interférence pourrait être atténué par une simple sous-
traction du signal en bande de base du signal reçu. Cependant, plusieurs publi-
cations sur la simple soustraction du signal d’auto-interférence fournissent une quan-
tité limitée d’annulation, principalement due à une combinaison d’imperfections
matérielles[AKAR+14][AKSV13][SVA+14]. Le signal d’interférence automatique est
traité par le circuit émetteur-récepteur, les composants de bruit sont introduits dans
le SI. L’invention concerne également une soustraction de signal d’auto-interférence,
qui peut limiter les composantes de bruit introduites, ce qui limite la quantité de
puissance de signal sélective qui peut être annulée à la puissance de bruit d’entrée.
Par conséquent, le principal défi pour les systèmes full-duplex est d’atténuer à la fois
le signal d’interférence automatique et les composantes de bruit associées. Dans la
littérature, la thématique concernant l’annulation active du SI est vaste et ne cesse
de prendre de l’importance, et ce, afin de débarrasser le système FD des problèmes
liés au SI et ainsi de profiter pleinement des avantages du FD. Cependant, plusieurs
contraintes limitent les performances de l’atténuation du SI. Nous pouvons noter
les différents bruits au niveau du récepteur et de l’émetteur, le bruit de phase, les
erreurs d’estimation de canal, la dispersion et l’ensemble des effets liés à la non-
linéarité. Malgré la mise en œuvre réussie des techniques FD dans le contexte des
communications à courte portée, l’extension de leurs applications à des scénarios
de communication à long terme reste un défi, à nouveau, en raison de l’impact de
SI [SPDS13]. Dans [Dua12], l’auteur indique que l’annulation SI réalisable globale
n’augmente pas linéairement avec l’annulation analogique réalisable. En outre, la
quantité d’annulation numérique pouvant être obtenue dépend de la quantité d’annu-
lation analogique lors de la mise en cascade. Les raisons des limitations représentent
un certain nombre de facteurs, notamment : le bruit de phase entre l’émetteur et le
récepteur [SPDS13], le déséquilibre I / Q, la non-linéarité de l’amplificateur de puis-
sance [LM14] et le bruit de quantification des convertisseurs numériques analogiques
(CAN) [HAW08]. Les principaux facteurs de limitation des performances peuvent
varier considérablement en fonction des paramètres spécifiques du système, tels que
la linéarité de l’amplificateur de puissance, la résolution du CAN, la précision de
l’estimation du canal interférant SI ou le bruit de quantification. L’impact sur l’an-
nulation varie d’une limite à l’autre, la plus importante étant celle du bruit et de
l’effet du canal [SPDS13]. Nous présentons dans ce qui suit les différentes limites qui
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impactent les performances d’annulation :

2.6.1 Le bruit de quantification

La conversion du signal analogique en un signal numérique entraîne obligatoirement
une perte de l’information. La dégradation du signal s’apparente à une forme de
distorsion, et peut être perçue comme une forme de bruit. Le niveau de bruit de
quantification peut être réduit en dessous du niveau de bruit thermique en s’appuyant
sur un CAN haute résolution [DS10]. Par exemple, comme indiqué dans [KR12], un
CAN avec une quantification de 16 bits doit être exploité afin de traiter le SIR dans
la plage de -40 à -20 dB en se basant sur une annulation numérique. Cependant, dans
le contexte d’un système FD, si la puissance du SI n’a pas été suffisamment atténuée
avant la conversion analogique/numérique du signal reçu, le bruit de quantification
empêchera de façon radicale et irrémédiable la bonne réception du SOI. En effet,
dans ce cas, la puissance du SOI sera bien plus faible que celle du SI et ce dernier
gouvernera les réglages de contrôle de gain de l’AGC, qui redimensionne le signal
d’entrée avant sa conversion dans la plage normalisée de [-1, 1]. Si la puissance du SI
est élevée, le SOI est contraint d’occuper une plage beaucoup plus petite que [-1, 1],
entrainant ainsi un bruit de quantification élevé et une dégradation importante du
SINR en bande de base numérique. Les deux figures 2.11 et 2.12 montrent l’impact
d’un signal élevé (S1) sur la conversion d’un signal faible (S2)

2.6.2 Le déséquilibre I / Q

Un signal de l’émetteur est généralement reçu dans le récepteur sous la forme d’un
signal modulé. Un signal modulé comprend une composante en phase et une compo-
sante en quadrature. Il y a toujours une quantité de déviation dans le bon alignement
des composantes en phase et en quadrature du signal reçu modulé. Cette différence
peut se produire à la fois en amplitude et en phase des composantes en phase et
en quadrature du signal. Dans [LM11], les auteurs ont étudié l’effet du déséquilibre
I / Q sur l’émetteur-récepteur FD et indiqué que le déséquilibre IQ provoque une
puissance résiduelle du SI même après toutes les étapes d’annulation. Les divergences
entre les paramètres de déséquilibre I / Q au sein de deux chaînes de transmission
entraînent la génération d’une copie imprécise du SI ce qui entrave les performances
d’annulation. Il est démontré dans [SPDS13] que le déséquilibre IQ peut être faci-
lement atténué tant qu’il ne varie pas de manière significative dans le temps. Cette
distorsion peut être compensée à l’aide de la pré-distorsion numérique dans l’émet-
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Figure 2.11 – Déséquilibre de puissance entre deux signaux

Figure 2.12 – Plage limitée de conversion

teur [LM11]. L’émetteur estime la distorsion due au déséquilibre I/Q et l’applique
au signal avant sa conversion en RF.
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2.6.3 Le bruit de non linéarité

En général, les imperfections d’un circuit électronique entraînent une distorsion du
signal dans les systèmes de communication sans fil. Ces distorsions consistent à la fois
en composants linéaires et non linéaires [LM14]. Comme indiqué dans [LQP+14], les
principales sources de non-linéarités dans les systèmes pratiques sont l’amplificateur
de puissance du côté de l’émetteur et l’amplificateur faible bruit ou LNA du côté
récepteur. Ces sources de non-linéarité représentent un défi important pour préser-
ver une bonne capacité d’annulation. Selon [BK13], [LQP+14] et [KVR+13], les
distorsions non linéaires dans un émetteur-récepteur FD peuvent être approximées.
En règle générale, pour tout bloc non linéaire, le signal de sortie y(t) peut être écrit
sous la forme d’une fonction polynomiale du signal d’entrée x(t), comme suit (2.1) :

y(t) =
K∑
k=1

ykx(t)
k, (2.1)

où le premier terme est la composante linéaire et les termes d’ordre supérieur re-
présente à la distorsion non linéaire. Pour atténuer les effets des non-linéarités sur
l’annulation du SI, [KVR+13] propose une solution qui implique deux étapes d’an-
nulation du SI active après la suppression passive. Une annulation RF est d’abord
effectuée à l’entrée de la chaîne de réception en soustrayant le signal transmis des
signaux reçus, suivie d’une annulation SI supplémentaire dans la bande de base (do-
maine numérique) qui estime le canal de signal SI et le régénère sur la base de
l’estimation. L’idée sous-jacente est d’augmenter la précision du signal SI régénéré,
augmentant ainsi la quantité d’annulation de SI numérique pouvant être atteinte
lorsqu’il fonctionne avec des composants RF non linéaires pratiques.

2.6.4 Le bruit de phase

Sahai et al. [SPDS13] notent que la quantité d’annulation analogique active est li-
mitée à 35 dB. Cela est dû au bruit de phase dans l’oscillateur local, qui limite
la quantité d’annulation active. Le bruit de phase provoque les perturbations em-
pêchant ainsi la copie générée de s’annuler efficacement avec la composante SI du
signal reçu. De plus, le bruit de phase s’ajoute au SI au niveau de l’émission mais
également au signal reçu au niveau du récepteur ce qui réduit d’autant plus la bonne
annulation de l’interférence. L’analyse de [DS10] explicite plus clairement cette affir-
mation et montre que le bruit de phase de l’oscillateur émetteur-récepteur est l’un des
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principaux goulots d’étranglement limitant le niveau d’annulation du signal dans les
systèmes réels se basant sur le FD. Dans [DDS12] , il a été établi analytiquement que
le gain de capacité des systèmes FD diminuait de manière significative à mesure que
le bruit de phase augmentait et devenait plus fort, indiquant clairement que, pour
une annulation efficace, la réduction du bruit de phase de l’émetteur-récepteur devait
être sérieusement envisagée. Sahai et al. [SPDS13] présentent une analyse de l’im-
pact du bruit de phase sur l’intensité du signal résiduel SI ainsi que sur les capacités
d’annulation globales du système. Le bruit de phase peut être réduit en l’estimant à
partir de pilotes transmis dans chaque symbole au niveau de l’émission. Il peut éga-
lement être fortement atténué si l’oscillateur est de bonne qualité. Dans [AE15], le
bruit de phase est totalement réduit pour l’émission comme pour la réception ; Pour
cela, l’auteur extrait la copie de son signal suite à l’amplification et ce, à partir d’un
coupleur installé avant l’antenne. De ce fait, la copie du signal utilisée pour effectuer
la suppression sera elle-même entachée du même bruit ce qui permettra d’annuler
efficacement le bruit de phase de l’émetteur. De plus, la copie extraite passera par
une chaine auxiliaire et subira les mêmes étapes que le signal reçu tout en partageant
le même oscillateur. Le fait d’associer le même oscillateur pour le signal reçu et la
copie permettra à ces deux derniers de subir le même bruit de phase du récepteur et
d’obtenir une annulation bien plus efficace du bruit lors de leur soustraction.

2.6.5 Estimation des deux canaux

Parmi toutes les distorsions que les deux signaux transmis subissent, la plus im-
portante est l’effet du canal de propagation. Plus généralement, dans le cas d’une
transmission sans fil, le signal reçu peut être considéré comme une somme d’une infi-
nité de rayons suivant différents chemins ou trajets multiples et se propageant depuis
l’émetteur jusqu’au récepteur. Il existe trois mécanismes de base qui influencent la
propagation du signal dans le canal et qui dictent la nature des trajets multiples à
savoir la réflexion, la diffraction et la diffusion. Un scénario de transmission incluant
les trois distorsions est illustré sur la figure 2.13. Ainsi, une infinité de trajets est
possible et leurs natures dépendent essentiellement de l’environnement. Si la ligne de
vue directe entre l’émetteur et le récepteur est dégagée, le trajet direct ou Line Of
Sight (LOS) est généralement le rayon qui arrive au récepteur avec le moins de retard
et avec la plus faible atténuation. Les autres rayons peuvent être aléatoirement ré-
fléchis, diffusés ou diffractés. Certains peuvent être totalement inhibés par différents
obstacles tel que des bâtiments ou de matériaux de nature absorbante. En général,
l’évanouissement (fading) se traduit par des variations de la puissance du signal en
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fonction du temps et de la distance entre l’émetteur et le récepteur. Nous pouvons

Figure 2.13 – Scénario de propagation sans fil

distinguer deux types de variations qui caractérisent généralement les fluctuations
du signal :

1. Les variations lentes : Ces variations se traduisent par l’atténuation du signal
dûe à la distance qui sépare l’émetteur du récepteur. Elles sont généralement
causées par l’obstruction des ondes par les obstacles. En pratique, ces variations
induites par l’affaiblissement de parcours ou Path Loss et elles sont en général
modélisées par une loi de type loi log-normale.

2. Les variations rapides ou variations à petite échelle sont dues à l’évolution de
l’amplitude et de la phase du signal sur une courte période de temps. Elles sont
la conséquence des sommes entre les différents copies du signal qui arrivent jus-
qu’au récepteur et qui représentent les trajets multiples dépendant de la vitesse
de l’emetteur et/ou récepteur. Ainsi, le signal reçu peut être considéré comme
une combinaison de plusieurs trajets avec des amplitudes, des déphasages, des
décalages Doppler et des retards différents. Les variations rapides du signal
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sont modélisées par différentes lois statistiques. Les plus couramment utilisées
sont la loi de Rayleigh qui correspond à une transmission sans visibilité directe
et la loi de Rice, qui se traduit par une transmission en ligne directe LOS. Cette
dernière loi fait intervenir le facteur de Rice qui correspond au rapport entre
la puissance du trajet direct et la puissance des autres trajets.

Dans le cas d’une transmission en FD, le challenge est d’autant plus important étant
donné de l’existence de deux signaux à l’émission et donc de deux canaux de pro-
pagation. Ces deux canaux doivent être également considérés de natures différentes.
En effet, le canal du SI sera bien moins nuisible que le canal du SOI vu la différence
de distance qui sépare l’antenne réceptrice de l’antenne émettrice de l’autre terminal
d’une part et de l’antenne du même terminal d’une autre part. Cependant, si une
bonne annulation passive est faite, il faut prendre en compte que le canal SI peut se
dégrader fortement. En plus de cela, le problème réside au niveau de l’estimation des
deux canaux. En effet, l’estimation des deux canaux est nécessaire d’une part pour
effectuer une annulation efficace mais également pour égaliser en vue de récupérer
le SOI. Or, l’existence de deux canaux peut dégrader fortement les performances
d’estimation.

2.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté un aperçu sur les systèmes se basant sur le
mode FD. Les différentes méthodes d’annulation permettant de venir à bout des pro-
blèmes d’interférence ont été présentées. Quelques expérimentations ont été réalisées
afin d’appuyer l’une de ces techniques et de montrer l’importance de la position des
antennes et de leur nature sur l’annulation d’interférence. Finalement, nous avons
étudié les différentes limites qui impactent les performances globales du système.
L’une des distorsions les plus importantes est causée par le canal de propagation, ce
qui implique la nécessité d’une estimation performante pour l’obtention de résultats
satisfaisants. Dans le chapitre qui suit, nous nous intéressons à l’estimation des deux
canaux de propagation dans un système FD.
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Chapitre 3. Estimation des deux canaux SI et SOI par transmission séparée de

pilotes

3.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons présenté les différentes limites qui empêchent
la bonne réception du signal utile dans une communication FD et dont la plus im-
portante est la propagation des signaux dans leurs canaux respectifs. Dans ce cha-
pitre, nous allons traiter l’estimation des deux canaux des signal utile et interférent.
Le but est d’améliorer cette estimation pour une plus grande quantité d’annula-
tion d’interférence ainsi qu’une meilleure égalisation. Ceci conduit à une meilleure
récupération du signal utile d’où une meilleure efficacité du système FD. Dans ce
chapitre, nous détaillons les différentes contributions apportées afin d’optimiser des
techniques d’estimation supervisées classiques et ce dans différents contextes de va-
riabilité des canaux. L’estimation d’un canal dans un système de transmission sans
fil est une étape fondamentale dont les performances influent grandement sur l’effica-
cité de l’ensemble du système de communication. Nous distinguons trois différentes
catégories regroupant toutes les techniques d’estimation de canal : les techniques
supervisées, les techniques semi-aveugles et les techniques aveugles. Nous présentons
brièvement dans ce qui suit ces trois familles. Afin d’estimer un canal supervisé, il
convient de faire l’insertion de pilotes dans la trame OFDM au niveau de l’émet-
teur. Les pilotes consistent en des symboles connus du récepteur et suivant la même
distribution que les données transmises. Nous pouvons parler de symboles pilotes
ou de porteuses pilotes selon la manière d’insertion de ces derniers. L’ensemble des
sous porteuses ou des symboles pilotes dédiés à l’estimation du canal représente une
séquence d’apprentissage ou « training sequence ». Cette séquence d’apprentissage
est un moyen robuste de contrer les effets de la sélectivité fréquentielle des canaux
de propagation. L’inconvénient majeur lié à la technique d’estimation supervisée re-
présente la perte en efficacité spectrale due à l’insertion des pilotes dans la trame.
Concernant l’estimation aveugle, l’insertion des pilotes n’est pas nécessaire car la
technique consiste à exploiter certaines propriétés statistiques pour estimer le canal
telles que les statistiques d’ordre supérieur ou la redondance causée par l’insertion du
préfixe cyclique (PC). Même si cette méthode règle le problème de l’efficacité spec-
trale sa complexité due aux temps de calcul la rend inappropriée pour certains sys-
tèmes sensibles au temps de latence. Finalement, la technique semi-aveugle consiste
à utiliser les pilotes ainsi que des itérations permettant de réintroduire les symboles
estimés afin d’améliorer l’estimation. Cependant, cette méthode est très sensible aux
erreurs d’estimations qui sont susceptibles d’augmenter avec les itérations. Notre tra-
vail repose sur la technique d’estimation supervisée. Cependant l’application de cette
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technique pour un système FD entraine des contraintes supplémentaires à prendre
en compte. En effet, dans une communication FD, le signal reçu est une superposi-
tion des deux signaux utile et interférant. Chaque signal passe par un canal qui lui
est propre. Les deux canaux sont différents de par leurs coefficients mais également
en raison de l’atténuation due à la distance de propagation. En plus de cela, il est
nécessaire d’estimer les deux canaux afin de réaliser l’annulation d’interférence mais
également l’égalisation qui va permettre, suite à la démodulation, de récupérer le
signal utile. Dans notre travail, nous nous focalisons donc sur l’estimation des deux
canaux : celui du signal utile qu’on appellera canal SOI (Signal of interest channel)
et celui du signal interférant à savoir canal SI (Self-interference channel). Pour ce
faire, nous proposons différentes contributions qui se basent sur une transmission
distinctes des pilotes. Nous proposons une méthode originale de positionnement dy-
namique des sous-porteuses pilotes et une méthode hybride combinant les avantages
d’une méthode classique et d’un positionnement dynamique de pilotes. Finalement,
une dernière solution est proposée et consiste à augmenter le nombre d’observations
sans réduire l’efficacité spectrale du système. Suite à un état de l’art sur les méthodes
d’estimations utilisées dans le contexte d’une communication FD, nous présentons
l’importance de prendre en compte le bruit de phase et de l’intégrer dans notre
estimation. Ensuite, après une présentation du canal choisi, nous présentons nos pre-
mières contributions qui consistent en de nouvelles méthodes d’estimation dédiées
à un environnement statique. Le développement mathématique de chaque solution
sera présenté ainsi que des simulations démontrant les performances obtenues.

3.2 Description du système FD

Dans ce qui suit, nous décrivons la chaine FD utilisée et basée sur une modulation
OFDM. La modulation OFDM est considérée comme une forme de multiplexage
en fréquence. La propriété principale de cette forme réside dans l’orthogonalité des
sous-porteuses entre elles. Ceci permettant aux spectres de ces sous-porteuses de
se chevaucher et ainsi gagner en efficacité spectrale. La modulation multi-porteuses
permet également de réduire l’interférence entre les symboles (ISI) et de simplifier
l’égalisation au niveau de la réception. Comme démontré dans la figure 3.1 , la
récupération du signal SOI se fait suite à plusieurs étapes. La première étape consiste
à moduler les signaux numériques générés sous forme de bits et ce à l’aide d’une
modulation 4QAM. Ensuite, les pilotes sont insérés à la séquence modulée sur des
positions connues du récepteur. La dernière étape avant la transmission des signaux
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consiste à appliquer la Transformée de Fourrier Inverse et avant d’ajouter le PC pour
ainsi assurer l’orthogonalité des sous-porteuses et réduire l’effet des ISI. Au niveau de
la réception, le signal reçu est la somme des deux signaux ayant subi les effets de leur
canal respectif et du bruit additif. Le PC est ensuite supprimé du signal reçu avant
d’effectuer la Transformée de Fourrier qui permet de passer du domaine temporel au
domaine fréquentiel. Après la Transformée de fourrier, les deux canaux des signaux
SI et SOI et leur bruits de phase respectifs sont estimés. La réponse fréquentielle du
canal SI et le bruit de phase sont utilisés afin de réaliser l’annulation d’interférence.
En ce qui concerne la réponse fréquentielle du canal SOI et du bruit de phase, ils
sont utilisés pour effectuer une égalisation par la méthode Zéro Forcing. Les dernières
étapes consistent à retirer les pilotes qui ont été ajoutés à l’émission et à démoduler
les données restantes, le but étant de vérifier la bonne réception du signal SI émis.
La transmission est la même au niveau des deux émetteurs/récepteurs. En fait, nous
supposons une symétrie entre les deux terminaux de par la puissance de transmission
et les étapes de traitement de signal. Ceci justifie le fait que nous nous concentrons
sur un seul terminal.

Figure 3.1 – Chaine de communication du système FD

3.3 Modélisation des deux canaux

Dans un système FD, le canal SI peut être considéré comme une combinaison de
deux composants, à savoir :

— La ligne de vue directe (Ligne of Sight) (LOS) résultant du lien direct entre
l’antenne émettrice et l’antenne réceptrice du même appareil. Cette composante
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est généralement caractérisée par une atténuation due à la propagation du
signal entre les deux antennes et par le retard le plus faible de l’ensemble des
trajets.

— Les trajets multiples (NLOS) résultant de la réflexion ou de la diffraction du
signal dans le milieu de propagation. Ces multi-trajets arrivent à l’antenne
réceptrice avec des trajets différents.

Par conséquent, le premier coefficient du canal correspondant au LOS peut être mo-
délisé par une distribution de Rice avec un facteur k. Le facteur de Rice représente
le ratio de puissance entre la composante LOS et les composants non-LOS du canal
de propagation. Concernant les coefficients restants du canal, nous les modélisons
par une distribution de Rayleigh avec une variance k. Le facteur de Rice dépend de
l’environnement de propagation. En effet, certains environnements se caractérisent
par la présence de plusieurs réflexions et par l’obstruction du trajet direct, auquel cas
le facteur de Rice est faible. A l’inverse, si l’environnement étudié se caractérise par
une ligne de vue directe entre les deux antennes, et que les réflexions sont réduites,
le facteur serait important. Cependant, dans un système FD, il est nécessaire de
considérer les deux canaux individuellement. En effet, le canal SOI sera caractérisé
par une distance non négligeable entre les antennes, nous conduisant à prendre en
compte l’atténuation due à cette distance. Pour le canal SI, en revanche, la distance
entre les deux antennes est très faible, rendant ainsi l’atténuation minime. Cepen-
dant, il est nécessaire de tenir compte de l’annulation passive qui atténue fortement
la puissance du signal SI. Des résultats expérimentaux ont été réalisés dans [ESS14]
et démontrent que le facteur de Rice du canal SI est inversement proportionnel à la
quantité de suppression passive effectuée. Deux cas sont présentés à titre d’exemple
dans le tableau 3.2.

Tableau 3.1 – Comparaison de l’annulation et du facteur de Rice selon le type d’antenne.

Type d’antennes Espacement
entre les
antennes (cm)

Annulation
passive obte-
nue (dB)

Facteur de
Rice résultant

Omnidirectionnelles 50 28 25

Directionnelles 50 45 0

Cette relation inverse peut s’expliquer par le fait que la majorité des techniques de
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suppression passive tendent à réduire fortement la puissance du trajet direct et plus
légèrement celle des réflexions. En effet, le fait que le canal SI est caractérisé par
un LOS dominant en puissance, l’idée est de se focaliser sur l’atténuation de cette
composante. C’est pour cette raison que certaines techniques passives, telles que le
recours aux antennes directionnelles, permettent d’obtenir une bonne quantité de
suppression vu qu’elles défavorisent la réception de la composante LOS.

Comme cité précédemment, les deux signaux SI et SOI subiront l’effet de leur ca-
nal respectif avant leur arrivée à l’antenne réceptrice. Concernant le canal SI, nous
distinguons deux étapes fondamentales engendrées par le canal de propagation :

— Une réduction de puissance due à l’annulation passive, l’atténuation due à la
distance pouvant être négligeable :

P silin = 10
PAP
10 , (3.1)

avec P silin la puissance linéaire représentant la réduction et PAP la quantité
d’annulation passive atteinte lors de l’annulation passive exprimée en dB. La
réduction obtenue est ensuite appliquée au signal SI transmis comme suit :

xsi =
√
P silinxsi, (3.2)

— L’effet des multi-trajets défini par :

hsi =

√
ksi

ksi + 1
hsi,LOS +

√
1

ksi + 1
hsi,NLOS , (3.3)

où ksi représente le facteur de Rice du canal SI. hsi,LOS et hsi,NLOS sont respec-
tivement les coefficient LOS et NLOS du canal de taille L×1 tel que hsi,LOS =

[hsi,LOS(0)0 · · · 0]T et hsi,NLOS = [0hsi,LOS(1)hsi,LOS(2) · · ·hsi,LOS(L1)]T . Le
signal SI arrivant à l’antenne réception sera donc exprimé comme suit :

ysi = xsi ∗ hsi. (3.4)

Le signal SOI subit également deux étapes principales à savoir :

— Une réduction de puissance à la distance de parcours le signal dans le canal
de propagation. Le ratio signal à bruit (SNR) peut être exprimé en dB comme
suit :

SNRsoi = P soitx − P soi − Pw, (3.5)
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où P soitx est la puissance transmise du signal SOI, P soi est l’atténuation qu’il
subit et Pw est la puissance du bruit. L’atténuation peut ainsi être représentée
par l’expression suivante :

P soilin = 10

SNRsoi − P soitx + Pw
10 , (3.6)

Suite à cette atténuation, le signal obtenu peut être exprimé comme suit :

xsoi =
√
P soilin xsoi, (3.7)

— L’effet des multi-trajets qui est modélisé de la même façon que pour celui du
canal SI. La différence entre hsi et hsoi réside dans les coefficients du canal qui
dépendent de l’environnement.

3.4 Estimation du bruit de phase dans un système FD

En dehors de l’effet de propagation du canal, le bruit de phase est considéré comme
la plus grande distorsion affectant les signaux au niveau de l’émission des deux
signaux et de la réception dans un système et limitant les performances du sys-
tème. En règle générale, la présence de bruit de phase dans les systèmes OFDM
entraine une erreur de phase commune (CPE) et des interférences entre porteuses
(ICI) [PRF07] [WLBN06]. En effet, dans le cas où les bruits de phase appliqués
aux deux signaux émis et au signal reçu sont pris en compte, nous pouvons réécrire
l’expression du signal reçu dans le domaine fréquentiel comme suit [Els14] :

Ysp = Xsi
spH

si
spJ0 +

N−1∑
i=0,i6=sp

Xsi
spH

si
spJsp−i + Y soi

sp +Wsp, (3.8)

où sp représente l’indice de la sous-porteuse dans un symbole OFDM, Xsi
sp et Xsoi

sp

sont les spième éléments de la transformée de fourrier des symboles SI et SOI. Hsi
sp et

Hsoi
sp représentent également les spième éléments de la réponse fréquentielle du canal

SI et du canal SOI. Y soi
sp est la composante du signal SOI incluant les bruits de phase

qui y sont appliqués. J est le coefficient fréquentiel combinant le bruit de phase au
niveau de l’émetteur SI et du récepteur tel que :

Jqi−j =

N−1∑
m=0

J t,sim−jJ
r
i−m, (3.9)
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avec J t,si et Jr sont respectivement les transformées de Fourrier des bruits de phase
du signal interférant et du récepteur définis par :

Jqsp =
N−1∑
n=0

exp (jθqn) exp (−j2πnsp/N) , (3.10)

avec q ∈ [(t, si), r], θ − nq est le bruit de phase dans le domaine temporel, appliqué
soit au niveau du signal SI soit au niveau de la réception.

Dans l’équation (3.8), J0 représente le CPE et le terme
N−1∑

i=0,i6=sp
Xsi
spH

si
spJsp−i exprime

la composante ICI.

Dans nos travaux, nous contentons d’estimer le CPE et ce, par soucis de complexité.
En effet, notre objectif premier dans notre cas est d’obtenir une suppression suffisante
d’interférence avec une complexité de calcul raisonnable. Il est évident que l’estima-
tion des ICI et leur annulation permet de réduire davantage la puissance annulable
du signal SI. En revanche, ce processus requiert une complexité de calcul importante
engendrant une augmentation du temps de latence de la communication [Els14]. En
vue de cette contrainte, la plupart des méthodes actuelles portant sur l’élimination
du bruit de phase dans un système FD se concentrent uniquement sur l’estimation
et la compensation du CPE et ne tiennent pas compte de la composante ICI. Ceci
s’explique aussi par le fait que le bruit de phase peut facilement être réduit sans pour
autant augmenter le temps de traitement en estimation et en compensation [AW12].
En effet, si l’on considère qu’un terminal partage le même oscillateur pour l’émission
et la réception, l’effet du bruit de phase devient négligeable.

Pour le démontrer simplement, on se base sur l’expression du signal reçu dans le
domaine temporel :

yn =
[(
xsi,n exp

(
jθt,sin

))
∗ hsi +

(
xsi,n exp

(
jθt,soin

)
∗ hsoi

)]
exp (jθrn) + zn, (3.11)

où θt,sin et θt,soin sont respectivement les bruits de phase appliqués au signal SI et au
signal SOI transmis. θrn est le bruit de phase que subit le récepteur et le bruit additif
incluant. Ceci peut nous conduire à exprimer le signal reçu comme suit :

yn = (xsi,n ∗ hsi) jn + ysoin + zn, (3.12)

avec yn la composante reçue du signal SOI incluant les bruits de phase et le canal
SOI. jn est la combinaison des deux bruits de phases appliqués sur le signal SI tel
que :

jn = exp
(
j
(
θt,sin − θrn

))
. (3.13)
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Dans le cas où l’émetteur et le récepteur du même terminal partagent le même
oscillateur, on obtient θt,sin ' θrn, ce qui conduit à un bruit de phase du signal
SI négligeable et ainsi une meilleure capacité d’annulation. Nous estimons donc le
CPE affectant le signal SI pour réduire la puissance SI résiduelle lors de l’étape
d’annulation. De plus, nous estimons également le CPE que subit le signal SOI et
nous effectuons sa compensation dans le but d’améliorer la restitution de ce signal.
Le processus d’estimation et de suppression de la composante CPE du bruit de phase
consiste en cinq étapes principales :

— L’estimation du CPE du signal SI et SOI, respectivement J0,si et J0,soi.

— Reconstruire le terme XsiHsiJ0,si.

— Soustraire le terme XsiHsiJ0,si au signal reçu dans le domaine fréquentiel.

— Construire le terme HsiJ0,si

— Égaliser le signal reçu par le terme HsiJ0,si.

L’estimation et la compensation du CPE se fait pour chaque symbole OFDM d’une
trame transmise. Dans un souci de clarté, nous définissons un modèle de système
incluant l’ensemble de la trame. Pour cela, on note Xi,k et Xs,k respectivement
le kième symbole OFDM du signal SI et du signal SOI transmis dans le domaine
fréquentiel. k = 1, 2, · · · , Ns avec Ns le nombre de symboles OFDM. Les vecteurs
sont de taille N × 1 avec N le nombre de sous porteuses. Le signal reçu dans le
domaine fréquentiel peut s’exprimer comme suit :

Yk = Xsi,kHsi +Xsoi,kHsoi +Wk, (3.14)

oùXsi,k etXsoi,k sont des matrices diagonales de tailleN×N dont les diagonales sont
respectivement le vecteur Xi,k et le vecteur Xs,k. Hsi et Hsoi sont deux vecteurs de
taille N×1 représentants la réponse fréquentielle du canal des signaux SI et SOI. Les
deux canaux sont supposés invariant au cours du temps mais sélectifs en fréquence.
Wk représente le bruit gaussien du kième symbole OFDM transmis. Afin d’estimer
le CPE, Np pilotes sont envoyés de façon distincte dans chaque symbole OFDM.
En d’autres termes, la position des porteuses pilotes d’un signal correspond à des
porteuses inactives dans l’autre et inversement. Le nombre de sous-porteuses pilote
Np est choisi comme étant un diviseur du nombre de sous-porteuses N . L’estimation
du CPE est donnée comme suit [article bruit de phase el sayed] :

J
(si)
0,k =

1

N

Np−1∑
p=1,p∈Pi,k

(Xsi,k(p)Hsi)
−1 Yk(p), (3.15)
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J
(soi)
0,k =

1

N

Np−1∑
p=1,p∈Pi,k

(Xsoi,k(p)Hsoi)
−1 Yk(p), (3.16)

où Pi,k et Ps,k représentent les ensembles qui contiennent respectivement les positions
des pilotes du signal interférant et du signal utile pour le kième symbole OFDM.

3.5 Présentation de la méthode d’estimation de canal
existante pour un système FD

L’estimation avec envoi séparé des ressources est le processus le plus courant utilisé
afin d’estimer les canaux SI et SOI dans un système FD. Il consiste à envoyer de
façon distincte les éléments servant à l’estimation des canaux. En d’autres termes,
les pilotes ou les séquences d’apprentissage envoyées dans un des signaux rencontrent
des éléments nuls dans les mêmes positions de l’autre signal. Ceci est envisagé pour
que les pilotes n’interfèrent pas entre eux et pour que l’estimation des deux canaux
soit assez précise pour une bonne restitution du signal SOI [Els14] [Dua12]. Dans cette
session, nous présentons la méthode PSEQ qui est la méthode existante basée sur
une séquence d’apprentissage.Cette méthode est la plus répendue et la plus efficace
conduisant à l’estimation des deux canaux.

3.5.1 Modèle du système de la méthode PSEQ

Dans cette méthode, une séquence d’apprentissage est envoyée en début de chaque
trame. Cette séquence contient plusieurs symboles parmi lesquels un nombre Nt de
symboles correspondant tous à une suite d’éléments connus. Cette suite est appelée
long préambule et peut être représentée sous forme d’un vecteur de taille N × 1.
La figure 3.2 présente la structure de la trame transmise pour chacun des deux
signaux. Comme nous l’avons cité précédemment, Np pilotes sont envoyés au niveau

Figure 3.2 – (Haut) Structure de la trame du signal interférant (Bas) Structure de la trame
du signal utile
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de chaque symbole OFDM afin d’estimer le bruit de phase. La position des pilotes est
fixe pour tous les symboles. La figure 3.3 présente la structure des symboles OFDM.

Figure 3.3 – (a) Symboles SI transmis (b) Symboles SOI transmis

Étant donné que les longs préambules sont envoyés de façon distincte, les symboles
reçus des longs préambules SI et SOI peuvent être extraits séparément. Les mièmes

symboles long préambule interférant et utile sont exprimés comme suit :

Yi,m = XHsi +Wm, (3.17)

Ys,m = XHsoi +Wm, (3.18)

Avec m = 1, 2, · · · , Nt et X représente la matrice diagonale N ×N dont la diagonale
contient le symbole préambule transmis. Étant donné que la séquence d’éléments
dans le long préambule et connue et fixe, la matrice X ne change pas d’un symbole
à l’autre.
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3.5.2 Estimation de la méthode PSEQ

Dans cette méthode, l’estimation des deux canauxHsi etHsoi se fait à partir des longs
préambules insérés dans la séquence d’apprentissage en début de trame. En effet,
l’envoi distinct de tous les symboles contenant un long préambule SI et SOI rend aisé
la détection de ces derniers à la réception. La méthode classique consiste à extraire
ces symboles dans le domaine fréquentiel. L’obtention de la séquence d’apprentissage
du signal SI consiste à extraire les NtN premiers éléments de la trame reçue. Les
NtN éléments suivants servent à déterminer la séquence d’apprentissage du signal
SOI.

L’estimation du canal SI et du canal SOI se fait en appliquant la méthode LS. L’esti-
mation étant faite après l’application de la transformée de Fourrier, la détermination
de Hsi et Hsoi se simplifie et peut s’exprimer comme suit :

Ĥsi =
1

Nt

Nt∑
m=1

X−1Yi,m, (3.19)

Ĥsoi =
1

Nt

Nt∑
m=1

X−1Ys,m, (3.20)

Les deux réponses fréquentielles Ĥsi et Ĥsoi ainsi intégrées dans la chaîne de com-
munication présentée dans la figure 3.1 afin de restituer le signal utile et évaluer les
performances du système FD.

3.5.2.1 Résultats de simulation de la méthode PSEQ

Les simulations sont effectuées pour un canal statique avec un nombre de coefficient
L = 10 et un facteur de Rice k = 30. La puissance transmise pour chacun des deux
signaux SI et SOI est Ptx = 5 dBm et nous supposons qu’une annulation passive de 60
dB est effectuée avant l’annulation numérique. Le système considéré est un système
OFDM où Nf = 530 trames sont envoyées avec dans chacune d’elles Ns = 100

symboles et avec Nt = 2 symboles préambules. Chaque symbole dans une trame
est composé de N = 64 sous-porteuses contenant Np = 4 pilotes et donc aussi Np

porteuses nulles correspondant aux positions des pilotes de l’autre signal. Le reste
des sous-porteuses contiennent des données complexes.

Nous présentons dans ce qui suit les performances de la méthode PSEQ en termes
de taux d’erreur binaire (BER), de rapport signal-à-interférence et bruit (Signal
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Interference Noise Ratio) (SINR) et de débit. Les résultats sont obtenus en faisant
la moyenne des performances en questions sur le nombre de trames traitées.

SINR =
1

NtNs

Nt∑
t=1

Ns∑
s=1

SINRt(s) (3.21)

Où SINRt(s) représente le SINR du sième symbole de la tième trame. Le calcul du
BER et du débit se font de la même façon que pour l’équation 3.21. Nous présentons
dans un premier temps dans la figure 3.4 les performances obtenues en terme de
BER en fonction du ratio signal-à-bruit (SNR) pour différentes constellations. Nous
remarquons que le BER diminue à mesure que le SNR augmente. Ceci s’explique par
le fait qu’en augmentant le SNR, la puissance du bruit diminue ce qui réduit l’erreur
d’estimation. En effet, le bruit étant une variable aléatoire inconnue du récepteur,
sa présence dégrade les performances de l’estimateur. L’amélioration de l’estimation
due à la diminution du bruit thermique entraine ainsi une meilleure annulation d’in-
terférence. Le signal reconstruit sera une copie plus fidèle de la composante SI reçue.
Concernant les constellations, nous remarquons que le BER augmente avec le nombre
d’état de la modulation. Par exemple, la modulation 16QAM a un nombre d’états
quatre fois supérieur à celui de la QPSK. La différence de puissance entre la 16QAM
et QPSK varie donc entre 4 dB et 6 dB pour le même taux d’erreur TEB (soit 5 dB
pour un BER = 10−2 ). Le deuxième critère servant à évaluer les performances du
système de communication est le débit. En effet, l’avantage majeur des systèmes de
communications FD est qu’ils permettent une amélioration du débit étant donné que
les deux terminaux se partagent les ressources spectrales. De ce fait, l’expression du
débit pour les communications FD et HD sont données par :

DFD = log2
(
1 + SINRFDlin

)
(3.22)

DHD =
1

2
log2

(
1 + SIRFDlin

)
(3.23)

où SINRFDlin et SIRFDlin sont respectivement les valeurs linéaires du SINR et du SIR.
Le terme 1/2 dans l’expression du débit du HD est dû au fait que les ressources
fréquentielles sont partagées par les deux terminaux dans un système FD alors que
ce n’est pas le cas pour le HD. La figure 3.6 montre le débit en fonction du SNR
pour chacune des communications HD et FD. Il est évident que le débit fourni dans
une communication FD est nettement supérieur à celui du HD. Néanmoins, il est
nécessaire de noter que pour des SINR positifs, le débit n’atteindra jamais le double
de celui du HD. En effet, il faudrait pour cela, d’après les équations 3.23 et 3.23 que
le SINR soit égal au SNR. Cela nécessiterait une annulation d’interférence parfaite et
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Figure 3.4 – BER du signal reçu en fonction du SNR pour différentes constellations

donc une estimation du canal idéale et une compensation absolue de tous les bruits
pouvant affecter la composante SI du signal reçu. La figure 3.5 présente le SINR
reçu suite à l’annulation d’interférence en fonction du SNR. Le SINR représente le
ratio entre la puissance du signal SOI PSOI et celle du bruit général qui l’entrave à
savoir le bruit gaussien Pw et le signal d’interférence SI PSI . Dans la figure 3.6, nous
comparons également la courbe obtenue avec le cas où la puissance d’interférence est
nulle. La différence entre les deux cas est d’environ 4 dB. Cette grandeur représente
l’effet de l’interférence sur la récupération du signal SOI. Evidemment, cette diffé-
rence de puissance dépend fortement des annulations qui ont été faites en amont à
savoir dans notre cas l’annulation passive

SINR =
PSOI

Pw + PSI
(3.24)
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Figure 3.5 – Comparaison du débit du HD et du FD en fonction du SNR
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3.6 Méthodes d’estimation proposées

Dans ce qui suit, nous présentons les différentes méthodes proposées à savoir la mé-
thode PDP, la méthode hybride et la méthode ASEQ. Pour chaque méthode propo-
sée, nous présentons le modèle du système associé, le développement mathématique
des la méthode d’estimation et les résultats obtenus.

3.6.1 Méthode basée sur le positionnement dynamique des pilotes
(PDP)

3.6.1.1 Modèle du système de la méthode PDP

Dans cette méthode, la trame est transmise sans les longs préambules. Au niveau
des symboles OFDM nous faisons varier la position des pilotes selon chaque symbole.
Dans le but de modéliser la position des pilotes selon le symbole, on définit deux
matrices Xsi et Xsoi de tailles N ×Ns représentant les trames dont les colonnes sont
les vecteurs symboles transmis dans le domaine fréquentiel comme suit :

Xsi = {Xi,1Xi,2 · · ·Xi,Ns} Xsoi = {Xi,1Xi,2 · · ·Xi,Ns} (3.25)

Chaque symbole Xi,k = {Xi,k(n)} avec k = 1, 2, · · · , Ns et n = 1, 2, · · · , N est défini
comme suit :

— Des pilotes à la nième position tel que n ≡ k[d]

— Des zéros à la nième position tel que n ≡ k + 1[d]

— Des données aux positions restantes tel que n 6= k[d] et n 6= k + 1[d].

Pour ce qui est du signal utile, chaque symbole Xs,k = {Xs,k(n)} est exprimé comme
suit :

— Des pilotes à la nième position tel que n ≡ k + 1[d]

— Des zéros à la nième position tel que n ≡ k[d]

— Des données aux positions restantes tel que n 6= k[d] et n 6= k + 1[d].

Avec d représentant le nombre d’éléments entre deux pilotes d’un même symbole

défini par d =
N

Np
. La figure suivante présente la structure du symbole OFDM

transmis pour la méthode à décalage de pilotes :

3.6.1.2 Estimation de la méthode PDP

Cette méthode consiste à exploiter le décalage des pilotes pour estimer tous les
éléments des réponses fréquentielles des deux canaux. En effet, au cours de chaque
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Figure 3.7 – (a) Structure des symboles SI (b) Structure des symboles SOI

symbole les pilotes sont extraits afin d’estimer les sous-ensembles d’éléments des
canaux correspondant aux positions de ces pilotes. La structure des symboles SI et
SOI est présentée dans la figure 3.7. La variation de la position des pilotes d’un
symbole à l’autre entraine l’estimation de sous-ensembles différents. De ce fait, au
bout d’un certain nombre de symboles OFDM, les pilotes auront parcouru tout le
spectre et tous les éléments de Hsi et Hsoi auront été estimés. Cette méthode est plus
efficace qu’une interpolation car elle est plus précise vu l’utilisation de vrais pilotes
pour la détermination de tous les éléments du canal et non la fonction du canal qui
n’est qu’une approximation de la valeur exacte de l’élément. L’exploitation de tous
les symboles dans la trame permettra également de déterminer plusieurs versions
estimées dont la moyenne fournira une estimation plus précise des canaux Hsi et
Hsoi.

Afin d’estimer convenablement les deux canaux Hsi et Hsoi en utilisant le décalage
des pilotes, il convient de définir une matrice permettant d’extraire les pilotes aux
bonnes positions pour chaque symbole. Pour le kième symbole OFDM, on considère
une matrice diagonale Ik de taille d × d dont les éléments diagonaux Ik (l, l) avec
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(l = 1, 2, · · · , d) sont définis comme suit :

Ik (l, l) =

{
0 si l 6= k[d]

1 si l ≡ k[d]
(3.26)

Puis, on définit la matrice M tel que

Mk = INp ⊗ Ik, (3.27)

Avec ⊗ le produit de Kronecker et INp la matrice identité de taille Np . En d’autres
termes, Mk représente une matrice diagonale dont la diagonale contient des « 1 »
dans les positions correspondantes à celles des pilotes du signal SI et des éléments
nuls ailleurs. Le but de cette matrice est d’extraire les pilotes de n’importe quel
symbole OFDM et de remplacer les données par des éléments nuls. Le nombre de
symboles Ns n’étant pas forcément un multiple de d , nous définissons une variable
r représentant le nombre de versions estimées du canal que l’ensemble des symboles
peut fournir :

r = E

(
Ns

d

)
(3.28)

Les valeurs estimées des vecteurs peuvent donc être exprimée comme suit :

Ĥsi =
1

r

dr∑
k=1

(MkXsi,k)
† . (3.29)

Ĥsoi =
1

r

dr∑
k=1

(Mk+1Xsoi,k)
† . (3.30)

où † représente la pseudo inverse d’une matrice, et consiste à appliquer l’inverse des
éléments non nuls et à garder à zéros les éléments nuls.

3.6.1.3 Résultats de simulations de la méthode PDP

Dans le but de comparer les méthodes proposées avec la méthode existante PSEQ,
nous gardons les mêmes paramètres pour toutes les simulations. Nous résumons briè-
vement ces paramètres dans le Tableau 3.2. La figure 3.8 présente le BER en fonction
du SNR pour chacune des méthode PDP et PSEQ . La comparaison des deux mé-
thodes montre clairement que l’estimation avec la méthode PDP offre de meilleures
performances. Nous remarquons par exemple que la méthode PDP permet un gain de
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Tableau 3.2 – Paramètres

Paramètres Valeurs

Nombre de coefficients du canal L 10

Nombre de symboles par trame Ns 100

Nombre de pilotes pour chaque signal Np 4

Nombre de préambules Nt (pour la méthode PSEQ) 2

Puissance émise pour les deux signaux Ptx 5dBm

Annulation passive supposée 60dBm

Modulation 4-QAM

k 30

SNR d’environ 3 dB pour un BER fixé à 10−3. Sachant que le canal est invariant pen-
dant toute la durée d’une trame, ce gain est obtenu en estimant le canal sur toutes les
positions possibles du spectre OFDM. Ceci engendre davantage d’information sur les
variations du canal. De plus, étant donné que le processus d’estimation de la méthode
proposée a recours à tous les symboles de la trame, l’estimation résultante sera plus
précise car Ns � Nt. Nous démontrons également les performances de la méthode
en terme de SINR dans la figure 3.9. Nous constatons une amélioration d’environ 3
dB par rapport à la méthode conventionnelle. De ce fait, la marge qui sépare notre
méthode avec le cas sans interférence est réduite. L’amélioration du SINR traduit
une réduction de puissance du signal SI et donc, une meilleure reconstruction de la
composante SI du signal reçu. L’amélioration du SINR conduit à une augmentation
de débit comme présenté dans la figure 3.10 et permettant également d’augmenter la
différence par rapport à un système HD. L’avantage de la méthode PDP est qu’elle
permet d’éviter le recours aux séquences d’apprentissage qui réduisent les données
utiles contenant les informations à transmettre. En effet, la méthode PDP utilise les
pilotes destinés à estimer le bruit de phase dans chaque symbole, ce qui permet de ne
pas perdre en termes d’efficacité spectrale. Comme nous venons de le démontrer, la
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Figure 3.8 – Performance de la méthode PDP en terme de BER
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Figure 3.9 – Performance de la méthode PDP en terme de SINR

méthode PDP offre une amélioration par rapport à la méthode classique en termes
de BER, de SINR et de débit. Cependant, le désavantage engendré par cette méthode
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Figure 3.10 – Performance de la méthode PDP en terme de débit

est l’augmentation de latence de bout en bout. L’estimation du canal se fait alors
suite à la réception de tous les symboles d’une trame, ce qui empêche le traitement
des symboles en temps réel dès leur réception. Cette contrainte nous a conduit à en-
visager une autre méthode d’estimation permettant de traiter les symboles reçus dès
leur arrivée au niveau du récepteur tout en améliorant les performances par rapport
à la méthode conventionnelle PSEQ.

3.6.2 Méthode hybride

3.6.2.1 Modèle du système de la méthode hybride

Dans cette partie, nous présentons le modèle du système de la méthode hybride
(HYB). Comme son nom l’indique, cette méthode repose sur la combinaison des
deux méthodes citées précédemment à savoir la méthode PSEQ et la méthode PDP.
Pour cela, elle se base sur l’insertion d’une séquence d’apprentissage en début de
trame et la variation de la position des pilotes entre un symbole OFDM et un autre.
Le but de cette méthode est d’exploiter les avantages de la méthode PSEQ à savoir le
traitement en temps réel des données. En effet, puisque que les préambules destinés
à l’estimation sont insérés en début de trame, l’estimation des deux canaux SI et SOI
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est réalisée en amont et utilisée par la suite pour le traitement de chaque symbole en
temps réel. En plus de cela, la variation des positions des pilotes ajoute à la méthode
l’avantage d’une diversité fréquentielle.

3.6.2.2 Estimation à l’aide de la méthode hybride

L’idée de la méthode HYB consiste à initialement estimer les canaux à l’aide des
préambules avant le traitement des symboles OFDM puis d’améliorer ces estimations
sous-ensemble par sous ensemble au fur et à mesure que les symboles sont traités.
L’initialisation de l’estimation peut être exprimée comme suit :

Ĥsi(0) =
1

Nt

Nt∑
m=1

X−1Yi,m. (3.31)

Ĥsoi(0) =
1

Nt

Nt∑
m=1

X−1Ys,m. (3.32)

Afin de déterminer l’expression de chaque canal estimé en fonction du symbole traité,
nous estimons avant tout les éléments du canal correspondant aux positions des
pilotes du kième symbole OFDM (k = 1, 2, · · · , Ns − 1) comme suit :

Ĥip,k = (MkXsi,k)
† . (3.33)

Ĥsp,k = (Mk+1Xsoi,k)
† . (3.34)

Les termes Ĥip,k et Ĥsp,k représentent respectivement les éléments estimés des canaux
Hsi et Hsoi aux positions des pilotes respectifs et des éléments nuls au niveau des
positions des autres porteuses. L’estimation des deux canaux peut donc être exprimée
comme suit :

Ĥsi(k) =
1

2

(
MkĤsi(k − 1) + Ĥip,k

)
+ (IN −Mk) Ĥsi(k − 1). (3.35)

Ĥsoi(k) =
1

2

(
Mk+1Ĥsoi(k − 1) + Ĥip,k

)
+ (IN −Mk) Ĥsoi(k − 1). (3.36)

Le premier terme des deux estimations sert à faire la moyenne entre les éléments
estimés du kième symbole avec les éléments du canal du symbole précèdent aux mêmes
positions. Le deuxième terme sert à préserver les autres coefficients qui n’ont pas été
estimé au kième symbole.
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3.6.2.3 Résultats de simulations de la méthode HYB

Nous réalisons la simulation de la méthode HYB en comparant les résultats avec ceux
des méthodes PDP et PSEQ comme le montrent les figures 3.11, 3.12 et 3.13. Les
paramètres de simulation sont identiques à ceux décrits dans le Tableau 3.2. Nous
remarquons que les performances de la méthode HYB se situent entre celles de PDP
et celles de PSEQ. En effet, dans la figure 3.11, en la comparant avec la méthode
classique, la méthode HYB offre un gain en SNR entre 1 et 3 dB pour un BER
fixe mais reste en revanche moins performante que la méthode PDP. La figure 3.12
montre que pour un SNR fixe, le SINR de la méthode HYB offre un gain supérieur
à PSEQ d’environ 2 dB mais inférieur à PDP. D’après la figure 3.13, nous pouvons
également remarquer que, pour un SNR fixe, le débit de cette nouvelle méthode se
situe à peu près à 0.5 Bits/sec/Hz de part et d’autre des deux autres méthodes.
Cela s’explique par le fait que la méthode HYB améliore la précision du canal estimé
à chaque symbole. En d’autres termes, la puissance SI annulée augmente avec le
nombre de symboles traités. Le système fournit ainsi les mêmes performances que la
méthode PSEQ lors des premiers symboles et améliore l’estimation jusqu’à fournir
les meilleures performances pour les derniers symboles de la trame.
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Figure 3.11 – Performance de la méthode HYB en terme de BER
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Figure 3.12 – Performance de la méthode HYB en terme de SINR

-5 0 5 10 15

SNR (dB)

0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

3.5

4

4.5

5

D
é

b
it 

(B
its

/S
e

c/
H

z)

PSEQ

PDP

HYB

Figure 3.13 – Performance de la méthode HYB en terme de débit
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Afin de d’expliciter davantage le fonctionnement de la méthode HYB, nous présen-
tons dans la figure 3.14 l’évolution du SINR au cours des symboles pour les trois
méthodes PSEQ, PDP et HYB pour un SNR fixe égale à 20 dB. Nous remarquons
clairement que pour la méthode HYB, le SINR augmente à mesure que grandit le
nombre de symboles traités et finit par converger vers le 80ième symbole environ.

La figure 3.14 montre également que les performances obtenues pour le premier
symbole sont les mêmes pour PSEQ et HYB mais la méthode HYB s’améliore et
dépasse la méthode PDP pour les derniers symboles. Cela est dû au fait que les
ressources allouées pour l’estimation des derniers symboles sont plus nombreuses
pour la méthode HYB que pour la méthode PDP. En effet, si on considère le dernier
symbole, le nombre de pilotes utilisés pour estimer les deux canaux est de NsNp

pour la méthode PDP contre NsNp +NNt pour la méthode HYB. Cependant, nous
pouvons remarquer que la moyenne sur les symboles de la méthode HYB est inférieure
au SINR de la méthode PDP.
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Figure 3.14 – Evolution du SINR en fonction des symboles traités pour les différentes
méthodes
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3.6.3 Méthode améliorant l’estimation d’un préambule

Dans les sections précédentes, nous avons étudié l’estimateur PSEQ qui représente
la méthode conventionnelle pour estimer les deux canaux SI et SOI dans un système
FD. Ensuite, nous avons présenté les deux méthodes proposées PDP et HYB et
montré l’amélioration de ces méthodes par rapport à l’existant. Une des remarques
que l’on peut tirer des estimateurs précédents est que les performances de l’estimateur
augmentent avec le nombre d’observations effectuées. La figure 3.15 présente le SINR
en fonction du nombre de symboles préambules pour la méthode PSEQ. Le SNR est
fixé à 20 dB. il est clair que le SINR augmente avec le nombre Nt. Cependant,
afin de réaliser un gain de 2 dB, il convient d’ajouter quatre fois plus d’éléments
destinés à l’estimation. Ceci réduit considérablement l’information utile transmise
dans chaque trame. Cette contrainte nous amène à proposer une amélioration de la
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Figure 3.15 – SINR en fonction du nombre de symboles préambules pour la méthode PSEQ

méthode PSEQ qu’on appelle ASEQ permettant d’offrir de meilleures performances
d’estimation tout en préservant le nombre de pilotes destinés à cette estimation.
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3.6.3.1 Modèle de la méthode ASEQ

Afin de présenter la méthode ASEQ, nous commençons par rappeler l’expression des
mièmes symboles longs préambules interférants et utiles qui sont exprimés comme
suit :

Yi,m = XHsi +Wm (3.37)

Ys,m = XHsoi +Wm (3.38)

Avec m = 1, 2, · · · , Nt et X représente la matrice diagonale N ×N dont la diagonale
contient le symbole préambule transmis. Les deux réponses fréquentielles Hsi et Hsoi

peuvent être exprimées en fonction de la réponse impulsionnelle des canaux par la
transformée de Fourier comme suit :

Hsi(n) =
1√
N

L−1∑
l=0

exp

(
−j2πnl

N

)
hsi(l) +Wm (3.39)

Hsoi(n) =
1√
N

L−1∑
l=0

exp

(
−j2πnl

N

)
hsoi(l) +Wm, (3.40)

où hsi(l) et hsoi(l) (l = 1, 2, · · · , L) sont respectivement les réponses impulsionnelles
du canal interférent et utile dont les coefficients sont de longueur L. En remplaçant
l’équation (3.40) dans (3.38) et l’équation (3.40) dans (3.38), on obtient :

Yi,m(n) =
1√
N

L−1∑
l=0

X(n) exp

(
−j2πnl

N

)
hsi(l) +Wm (3.41)

Ys,m(n) =
1√
N

L−1∑
l=0

X(n) exp

(
−j2πnl

N

)
hsoi(l) +Wm, (3.42)

Nous pouvons ainsi réécrire les expressions des symboles préambules reçus sous
formes matricielle comme suit :

Yi,m(n) = XFhsi(l) +Wk (3.43)

Ys,m(n) = XFhsoi(l) +Wk, (3.44)

avec F = exp
(
−j2π nlN

)
la matrice N × L représente les L premières colonnes de la

matrice FFT F exprimée comme suit :

F =
1√
N


1 1 · · · 1

1 w−1 · · · w−(L−1)

...
...

. . .
...

1 w−(N−1) · · · w−(L−1)(N−1)

 . (3.45)

où w = exp (j2π/N).
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3.6.3.2 Estimation à l’aide de la méthode ASEQ

Afin d’améliorer l’estimation de la méthode PSEQ, nous proposons d’augmenter le
nombre d’observation sur lesquelles nous nous basons afin de déterminer les deux
canaux SI et SOI. Ce processus doit se faire sans augmenter le nombre de symboles
préambules Pour ce faire, nous faisons en sorte d’extraire, dans chaque symbole
préambule, plusieurs versions qui formeront des observations différentes. Afin de
réaliser cela, Nous choisissons un nombre M (tel que M ≥ L) de sous-porteuses
aléatoires Yi,m(d) et Yi,m(d) avec 1 ≤ d ≤ N issus des symboles préambules. Afin
d’extraire les sous-porteuses choisies, nous définissons une matrice U tel que

U(n, n) =

{
1 si n = Dn (n = 1, 2, · · · ,M)

0 sinon
(3.46)

où D = {d1, d2, · · · , dM} est l’ensemble contenant les positions des sous-porteuses
choisies dans le symbole préambule. La multiplication de la matrice U par un symbole
préambule permet d’extraire les sous-porteuses de ce dernier comme suit :

Ỹi,m = X̃hsi + W̃m (3.47)

Ỹs,m = X̃hsoi + W̃m

où Ỹi,m = UYi,m et Ỹs,m = UYs,m sont respectivement les vecteurs du préambule SI et
du préambule SOI contenant les sous-porteuses choisies X̃ = UXF et W̃m = UWk.

La répétition de ce processus Ni fois en changeant successivement les séries de posi-
tions choisies nous permet d’obtenir plusieurs vecteurs différents destinés à l’estima-
tion. L’avantage principal est que ces vecteurs différents sont issus du même symbole
préambule. Ceci nous permet d’obtenir l’estimation des réponses impulsionnelles des
deux canaux comme suit :

ĥsi =
1√
Nt

Nt∑
m=1

( Ni∑
u=1

X̃H
i,m,uX̃i,m,u

)−1 Ni∑
u=1

X̃H
i,m,uỸi,m,u

 (3.48)

ĥsoi =
1√
Nt

Nt∑
m=1

( Ni∑
u=1

X̃H
s,m,uX̃i,m,u

)−1 Ni∑
u=1

X̃H
s,m,uỸi,m,u

 (3.49)

Les valeurs X̃i,m,u obtenues pour différentes itérations ne sont pas similaires. Ceci est
dû au fait que le bruit appliqué à chaque sous porteuse est différent donc l’estimation
résultante est plus précise. La condition pour que cette méthode soit applicable est
que le nombre de sous-porteuses choisis M soit supérieur au nombre de coefficients
du canal L. Etant donné que la totalité des symboles préambules sont connus, cette
contrainte n’est pas problématique.
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3.6.3.3 Résultats de simulation de la méthode ASEQ

Nous présentons, dans ce qui suit, les résultats de simulations qui démontrent les
bonnes performances de la méthode ASEQ. Les paramètres de simulations sont les
mêmes que ceux de la méthode PSEQ. Le nombre de sous-porteuses choisies M
est égal à 16 et le nombre d’itérations Ni est 20. La figure 3.16 présente le BER
en fonction du SNR pour les deux méthodes PSEQ et ASEQ. Nous remarquons
clairement une amélioration au niveau de la méthode ASEQ. Pour un SNR de 15

dB, un gain de 10−1 est réalisé entre les deux méthodes. En d’autres termes, pour
cet SNR, l’erreur lors de la récupération du signal SOI est dix fois plus faible lorsque
la méthode ASEQ est appliquée que lorsqu’on effectue la méthode conventionnelle.
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Figure 3.16 – Performances de la méthode ASEQ en terme de BER

La figure 3.17 présente le SINR en fonction du SNR pour les deux méthodes PSEQ et
ASEQ. Il est clairement visible que la méthode ASEQ permet d’améliorer le SINR par
rapport à la méthode classique. Les résidus d’interférence restants suite à l’annulation
se reflètent sur la différence de 1dB entre le SINR obtenu et le SNR. Ceci démontre
que les processus d’annulation et d’égalisation sont plus efficaces, car ils ont recours
à des canaux dont l’estimation est plus précise. Cette amélioration de l’estimation
est due à l’augmentation d’observations qui ont conduit à une plus grande précision.
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Figure 3.17 – Performances de la méthode ASEQ en terme de SINR

L’amélioration du SINR conduit à une augmentation de débit comme le montre la
figure 3.18.
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Figure 3.18 – Performances de la méthode ASEQ en terme de débit
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Nous pouvons remarquer que la valeur du débit de la méthode ASEQ se rapproche
davantage du double du débit au niveau du HD. Atteindre le double du débit HD
signifierait une erreur d’estimation nulle ce qui n’est pas concrètement réalisable.
Cependant, la faible différence entre le débit obtenu à l’aide de la méthode ASEQ et
le double du débit HD montre clairement que la méthode proposée est un bon choix
à adaptée pour assurer une bonne qualité de communication en mode FD.

3.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé trois méthodes permettant d’améliorer l’esti-
mation des deux canaux SI et SOI dans un système FD. La méthode PDP offre de
meilleurs résultats en exploitant les pilotes utilisés pour estimer le bruit de phase
et en choisissant leur bon positionnement. La méthode HYB combine l’estimation
PDP avec la méthode classique PSEQ. Elle se base pour cela sur une séquence d’ap-
prentissage afin d’obtenir une estimation initiale des deux canaux puis exploite dans
un deuxième temps les pilotes inclus dans les symboles afin d’améliorer la précision
de l’estimation. Cette méthode permet d’apporter de meilleures performances tout
en préservant l’avantage d’un traitement en temps réel. La troisième méthode est
une amélioration de la méthode classique et se base sur la construction de plusieurs
observations à partir d’un seul symbole. L’intérêt d’utiliser cette méthode, outre le
traitement en temps réel, est de gagner en précision sans perdre davantage de données
destinées à l’estimation des canaux. Ces méthodes sont efficaces et permettent une
amélioration des performances pour des systèmes FD avec une complexité modérée.
Cependant, l’envoi séparé des pilotes et des séquences d’apprentissage pour le signal
SI et le signal SOI constitue une perte en terme de données utiles. De plus, le canal
considéré est statique, ce qui ne peut être appliqué que dans le cas de certains cas
particuliers des communications véhiculaires. Ceci nous entraine à nous pencher sur
le cas de l’estimation d’un canal mobile et de proposer des méthodes d’estimation
permettant l’envoi simultané des pilotes pour les deux signaux.
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4.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons proposé trois méthodes permettant d’estimer
les deux canaux SI et SOI. Ces méthodes se basent sur une transmission distincte
de pilotes des deux signaux. En d’autres termes, les signaux SI et SOI envoient leurs
pilotes à tour de rôle afin d’éviter l’interférence entre pilotes qui augmente l’erreur
d’estimation. Cependant, cette approche conduit à une perte en efficacité spectrale.
En effet, les porteuses pilotes dans le signal SOI représentent des porteuses nulles
dans le signal SI et vice versa. Afin de palier à cette contrainte, nous proposons dans
ce chapitre des méthodes d’estimation des deux canaux SI et SOI qui se basent sur
l’envoi simultané des pilotes. Pour réaliser cela, il est nécessaire d’estimer conjoin-
tement les deux canaux puis de les séparer pour les utiliser indépendamment. Peu
de recherches portent sur l’estimation conjointe des deux canaux. Cela est dû au
problème d’interférence qui dégrade fortement l’estimation et rend ces méthodes in-
appropriées pour les communications FD. Dans le chapitre précédent, nous nous
sommes concentrés uniquement sur des méthodes d’estimation de canal statique. En
effet, il possible d’envisager l’existence de canaux statiques dans certains cas de com-
munications véhiculaires, comme le cas, par exemple, d’une communication en plein
trafic où les véhicules sont immobiles. Cependant, il est clair qu’il faut envisager l’es-
timation de canaux mobiles pour le cas généralisé de communications véhiculaires.
L’aspect mobile des canaux se reflète par l’effet Doppler qui représente un décalage
fréquentiel entre l’émission et la réception. L’effet Doppler conditionne la variation
du canal au cours du temps. Nous distinguons trois types de canaux selon l’impor-
tance de l’effet Doppler : le canal statique, le canal à variations lentes et le canal à
variations rapides. Pour un canal statique, l’effet Doppler est pratiquement nul et la
même déformation est appliquée sur l’ensemble de la trame envoyée. Le canal peut
donc être estimé en début de trame et cette estimation est utilisée afin de récupérer
l’ensemble de la trame. Concernant le canal à variations lentes, l’effet Doppler qui y
est appliqué n’est pas négligeable. De ce fait, le canal varie d’un symbole à l’autre,
d’où la nécessité d’estimer le canal pour chaque symbole afin de ne pas dégrader les
performances de la communication. Finalement, le canal à variation rapide reflète un
changement au sein même du symbole, créant ainsi des interférences entre porteuses.
De nombreux sujets de recherche ont porté sur l’estimation des canaux radio-mobile.
L’estimation des canaux à variations rapides est généralement étudiée pour les cas
du transport ferroviaire où la vitesse créée un effet Doppler très important. Ce-
pendant, la vitesse considérée pour les communications véhiculaires est nettement
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inférieure à celle des communications ferroviaires. Ainsi, les canaux envisagés pour
les communications véhiculaires peuvent être considérés à variations lentes. Si de
nombreuses recherches se concentrent sur l’estimation des canaux dans un système
HD classique, peu d’entre elles tournent autour de l’estimation des deux canaux dans
un système FD. La problématique qui s’ajoute est liée au fait que les deux canaux
ont des natures différentes. De plus, dans le cas où la technologie FD est dédiée aux
communications véhiculaires, il est nécessaire de prendre en compte le fait que les
deux canaux sont affectés de fréquences Doppler différentes. Dans ce chapitre, nous
commençons par présenter quelques méthodes d’estimation de canaux statiques qui
se basent sur une transmission simultanée des pilotes. Pour cela, nous reprenons les
calculs de ces méthodes d’estimation et nous les intégrons dans une chaine FD afin
d’évaluer leurs performances. Ensuite, nous proposons deux méthodes permettant
d’estimer les deux canaux SI et SOI considérés invariants dans le temps. La pre-
mière est une méthode d’estimation des deux canaux dans le domaine fréquentiel
où la connaissance complète du signal SI est exploitée. Elle consiste à appliquer la
méthode Landweber afin de contrer les singularité des matrices et permet de réduire
la complexité de l’estimateur. La deuxième méthode porte sur l’annulation du bruit
causé par la présence des données SOI inconnues du récepteur. Le développement
mathématique de chaque solution sera présenté et des simulations portant sur les
performances des estimateurs seront analysées. Nous présentons également l’effet de
la mobilité sur l’ensemble des solutions proposées en faisant varier l’effet Doppler.
Finalement, nous présentons une dernière méthode visant à estimer un canal à va-
riations lentes dans un système FD. Dans un contexte où le canal varie au cours de
chaque symbole OFDM, il est nécessaire d’estimer l’ensemble des atténuations dif-
férentes qui affectent ces symboles. Ceci permet d’obtenir une bonne reconstruction
du signal SI ainsi qu’une égalisation performante entrainant la bonne récupération
du signal SOI.

4.2 État de l’art des estimations dans les systèmes FD

Dans cette section, nous définissons les estimateurs les plus courants qui se basent
sur une transmission conjointe de tous les éléments des deux signaux SI et SOI.
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4.2.1 Méthode LS pour l’estimation du canal SI

4.2.1.1 Modèle du système pour l’estimation du canal SI

Dans la plupart de la littérature portant sur l’estimation de canal dans un système
FD, l’aspect le plus important consiste à estimer le canal SI [DDS12]. En effet,
certains auteurs estiment que le canal SOI est connu du récepteur mais que l’esti-
mation du canal SI est quant à elle nécessaire pour la reconstruction du signal à
soustraire [AE15]. La soustraction de ce signal aura pour but de réduire la puissance
d’interférence pour permettre d’adapter le mode FD dans les systèmes de communi-
cations sans fil. Dans le cas où le signal utile et le canal SOI sont pris en compte, le
signal reçu dans le domaine temporel peut s’exprimer comme suit :

yt = xsi,t ∗ hsi + xsoi,t ∗ hsoi + wt (4.1)

où xsoi,t et xsi,t représentent le signal utile et le signal interférent qu’on nommera
respectivement signal SOI (Signal of interest) et signal SI (Self-interference signal).
hsoi et hsi sont les réponses impulsionnelles respectives du canal SOI et du canal SI
dont les coefficients sont au nombre de L et wt représente le bruit gaussien appliqué
sur les deux signaux. En considérant les Ns symboles transmis, nous pouvons réécrire
l’expression de la trame reçue sous forme vectorielle tel que :

y = Xshsoi +Xihsi + w (4.2)

avec y = [y0, y1, · · · , yNs ]
T la trame reçue de taille NsN × 1, les réponses im-

pulsionnelles du canal SOI et du canal SI sont respectivement le vecteur hsoi =

[hsoi(0), hsoi(1), · · · , hsoi(L−1)]T et le vecteur hsi = [hsi(0), hsi(1), · · · , hsi(L−1)]T .
w = [w(0), w(1), · · · , w(N − 1)]T est le bruit gaussien appliqué à la trame.

La matrice Xs représente la trame émise du signal SOI et est définie comme suit :

Xs = [Xs,1, Xs,2, · · · , Xs,Ns ] (4.3)

avec Xs,n la matrice de Toeplitz du tième symbole SOI de taille N ×L définie comme
suit :

Xs,n =


xsoi,t(0) xsoi,t(N − 1) · · · xsoi,t(N − L+ 1)

xsoi,t(1) xsoi,t(0)
. . . xsoi,t(N − L+ 2)

...
...

. . .
...

xsoi,t(N − 1) xsoi,t(N − 2) · · · xsoi,t(N − L)

 . (4.4)
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La matrice Xi concerne le signal SI et peut être définie de la même façon que la
matrice Xs avec Xi = [Xi,1, Xi,2, · · · , Xi,Ns ] la matrice de la taille NsN × L et la
matrice Xi,n est donnée par :

Xi,n =


xsi,t(0) xsi,t(N − 1) · · · xsi,t(N − L+ 1)

xsi,t(1) xsi,t(0)
. . . xsi,t(N − L+ 2)

...
...

. . .
...

xsi,t(N − 1) xsi,t(N − 2) · · · xsi,t(N − L)

 . (4.5)

4.2.1.2 Méthode d’estimation LS du canal SI

La grande majorité des méthodes existantes visant à estimer le canal SI se basent
sur la méthode des moindres carrés (LS) ou du minimum de l’erreur quadratique
moyenne(MMSE) [DMBS12] [MLZ+09]. L’estimateur MMSE offre de bonnes perfor-
mances, mais son processus implique de connaitre les statistiques du second ordre
du canal SI, ce qui n’est pas envisageable dans le cas d’expérimentations. Le canal
estimé par cette méthode peut être exprimé comme suit :

ĥsi =

((
E{hsihHsi}

)−1
+

1

σ2soi + σ2w
XH
i Xi

)−1
XH
i y (4.6)

où E{.} représente la moyenne statistique et les termes σ2soi et σ
2
w sont respectivement

les variances du signal SOI et du bruit gaussien.

L’expression du canal estimé par la méthode LS peut être représentée comme suit :

ĥsi =
(
XH
i Xi

)−1
XH
i y. (4.7)

Etant donné que, dans une communication FD, la majorité des canaux SI sont estimés
à l’aide de la méthode LS, nous intégrons l’estimateur décrit dans l’équation 4.7 dans
une chaine complète afin d’évaluer ses performances. Pour cela, nous présentons dans
la figure 4.1 la chaine de communication pour un émetteur/récepteur en mode FD.
Cette chaine de communication aura pour intérêt de comparer les performances de
tous les estimateurs étudiés. La chaine est similaire à celle présentée et utilisée dans
le chapitre précédent à l’exception que le bruit de phase n’est pas estimé et que
le bloc d’estimation permet d’estimer de manière conjointe les deux canaux. Afin
de réaliser l’estimation du canal SI à l’aide de la méthode LS, nous supposons une
connaissance parfaite du canal SOI.
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Figure 4.1 – Nouvelle chaîne de communication FD

4.2.1.3 Résultats de simulations

Afin d’évaluer la performance de l’estimateur LS, le critère le plus efficace consiste
à déterminer l’erreur quadratique moyenne (Mean Square Error)(MSE) du canal SI.
En effet, le but est de mesurer l’effet de la présence du signal SOI sur l’estimation
du canal SI. L’expression du MSE peut être définie comme suit :

MSE = E{|| hsi − ĥsi ||}2 (4.8)

La figure 4.2 présente le MSE du canal SI estimé en fonction du rapport signal à
interférence (Signal Interference Ratio) SIR. Ce dernier représente le rapport entre
la puissance reçue du signal SI et la puissance reçue du signal SOI. L’augmentation
du SIR signifie que la puissance du signal SOI augmente par rapport à celle du signal
SI.

Il est clair que le MSE augmente à mesure que le SIR augmente. En effet, d’après
l’équation (4.8), le canal SI est estimé en considérant le signal SOI comme une partie
du bruit. De ce fait, l’augmentation du SIR entraine une puissance de bruit globale
plus importante. Ce bruit engendre donc une erreur d’estimation qui dégrade les
performances de l’ensemble du système de communication. Par exemple, pour un
SIR de 10 dB indiquant que la puissance du signal SI est dix fois supérieure à celle
du signal SOI, le MSE est de 0, 04. Cette erreur d’estimation importante entraine une
mauvaise reconstruction du signal SI et donc une mauvaise annulation d’interférence.
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Figure 4.2 – MSE du canal SI en fonction du SIR

Seules les faibles valeurs de SIR indiquant la présence d’un bruit à faible puissance
permettent d’atteindre une estimation de canal suffisante. Or, comme cité dans le
deuxième chapitre, une bonne réduction d’interférence précédant l’annulation numé-
rique est nécessaire pour la bonne récupération du signal SOI. En effet, afin d’éviter
un bruit de quantification trop important, il faut que la puissance du signal SI soit
réduit d’au moins 80 dB avant l’étape de conversion [ZLVH16]. Cela implique d’avoir
un SIR d’au moins 0 dB lorsque le signal reçu est converti dans le domaine numérique.
C’est pour cela que la méthode LS classique ainsi que toutes celles qui considèrent le
signal SOI comme une partie du bruit sont les moins performantes pour assurer une
communication FD. Une méthode permettant de contrer ce problème en estimant
les deux canaux est présentée dans la prochaine section.

4.2.2 Estimation des deux canaux par une méthode itérative

Dans ce qui suit, nous présentons une méthode d’estimation des deux canaux se ba-
sant sur une approche itérative. Cette méthode est poposée par les auteurs dans [MLN14]
[MLN16] et représente l’une des plus performantes pour l’estimation conjointe des
deux canaux. Nous détaillons dans ce qui suit le modèle du système de cette méthode
que nous appellerons méthode Iterative avec Estimation Jointe des canaux (IEJ)
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4.2.2.1 Modèle du système de la méthode IEJ

Le principe consiste à estimer les deux canaux à partir de l’ensemble du signal SI
d’une part et des pilotes transmis dans le signal SOI d’autre part. Pour cela, les
données et les pilotes du signal SOI peuvent être représentés de manière distincte.
En définissant un ensemble P = {p1, p2, · · · , pNp} représentant la position des pilotes
dans chaque symbole OFDM, le signal SOI transmis dans le domaine temporel peut
être représenté comme la somme de deux termes comme suit :

xsoi,t(n) =
∑
k∈P

Xsoi,t(k)e
j2πkn/N +

∑
k/∈P

Xsoi,t(k)e
j2πkn/N , (4.9)

où Xsoi,t représente le tième symbole du signal SOI transmis dans le domaine fréquen-
tiel. L’équation (4.9) peut être reformulée comme suit :

xsoi,t(n) = x
(p)
soi,t(n) + x

(d)
soi,t(n), (4.10)

où x
(p)
soi,t(n) et x(d)soi,t(n) sont respectivement la composante pilote et la composante

donnée du nième élément provenant du tième symbole SOI.

Puis le symbole est exprimé sous une forme vectorielle dans l’équation (4.11) :

xsoi,t = x
(p)
soi,t + x

(d)
soi,t (4.11)

où x(p)soi,t et x
(d)
soi,t sont les vecteurs de taille N × 1 tels que x(p)soi,t = [x

(p)
soi,t(1), x

(p)
soi,t(2),

· · · , x(p)soi,t(N)]T et x(d)soi,t = [x
(d)
soi,t(1), x

(d)
soi,t(2), · · · , x

(d)
soi,t(N)]T .

En intégrant l’équation (4.11) dans (4.2), il est possible de reformuler l’expression
du signal reçu dans le domaine temporel comme suit :

y = Xihsi +XP
S hsoi +Xd

Shsoi + w, (4.12)

où XP
S et Xd

S sont définis de la même façon que Xs dans l’équation (4.3) en utilisant
respectivement les séquences {x(p)soi,t(n)} et {x

(d)
soi,t(n)} à la place de xsoi,t(n). De cette

façon il est possible de regrouper les éléments connus du récepteur à savoir l’ensemble
du symbole SI et les sous-porteuses pilotes du symbole SOI. Les éléments connus sont
regroupés dans une matrice qu’on peut intégrer dans l’équation ( 4.13) :

y = Bh+Xd
Shsoi + w, (4.13)

oùB = [XiX
P
S ] la matrice de tailleN×2L contenant les éléments connus du récepteur

h = [hsi, hsoi] le vecteur de taille 2L×1 représentant la superposition des deux canaux
SI et SOI à estimer.
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4.2.2.2 Estimation à l’aide de la méthode IEJ

Dans cette partie, nous allons présenter la méthode d’estimation et intégrer canaux
estimés dans la chaine de communication FD et de les utiliser pour récupérer les don-
nées SOI. L’équation (4.14) permet dans un premier temps d’obtenir une estimation
initiale des canaux SI et SOI en appliquant la méthode LS comme suit :

ĥLS =
(
BHB

)−1
BHy, (4.14)

L’estimation du vecteur h est ensuite améliorée en proposant une solution itérative
conduisant à l’équation suivant :

ĥ =
(
BHC−1B

)−1
BHC−1y (4.15)

C(h) =
1

Ns
(y −Bh) (y −Bh)H . (4.16)

Dans l’équation (4.13), le terme
(
Xd
shsoi + w

)
représente un bruit pour l’estimation

qui dégrade les performances du système. L’idée de cette solution est de réduire l’er-
reur d’estimation au fil de chaque itération. Pour cela, la matrice de covariance du
bruit représentée par la matrice C est introduite au niveau de l’estimation. Chaque
itération permet de diminuer le bruit dû aux données inconnues de la trame SOI.
Une estimation initiale est obtenue en considérant l’estimation de la matrice de co-
variance du bruit comme une matrice identité C0 = I. Cela conduit dans la première
itération à obtenir l’estimation ĥLS . Ensuite, l’estimation des deux canaux est amé-
liorée à mesure qu’on réintroduit la matrice de covariance de l’erreur au niveau de
l’estimation.

4.2.2.3 Résultats de simulations

Dans ce qui suit, nous présentons les résultats de simulations de l’estimateur IEJ, le
but étant d’intégrer ce dernier dans une chaine FD afin d’évaluer les performances de
cette méthode en termes de MSE, de SINR et de débit. Le nombre de sous-porteuses
pilotes représente 20% du nombre total de sous-porteuses dans chaque symbole. Le
nombre de symboles utilisés Ns est de 100 et le SIR est fixé à 0. La figure 4.3 repré-
sente le MSE du canal SOI en fonction du SNR. L’atténuation appliquée sur les deux
signaux est la même pour cette simulation. Il est clair que les itérations permettent
de réduire significativement l’erreur d’estimation. Cela est dû au fait que chaque
itération vise à diminuer davantage la puissance liée au bruit qui est causé par les
données inconnues du signal SOI. Cependant, cette méthode n’est pas adéquate pour
les communications en temps réel étant donné sa forte complexité qui augmente le
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temps de calcul et l’énergie consommée. En effet, la méthode d’estimation IEJ fait
appel à des inversions de matrices de tailles N × N sur une somme de Ns ce qui
augmente fortement la compléxité du système. La complexité de l’algorithme aug-
mente avec la taille des matrices à inverser mais surtout avec le nombre d’itérations.
Il est nécessaire pour cela de trouver un compromis entre complexité et performances
recherchées.
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Figure 4.3 – MSE du canal SOI en fonction du SNR selon les itérations

La méthode IEJ fournit des résultats performants en terme de MSE et donc de capa-
cité d’annulation. Cependant, ces performances sont obtenues au prix d’une grande
complexité et d’un temps de calcul important en raison des itérations effectuées et
des inversions de matrices de grandes tailles. De plus, la faisabilité de cette méthode
est limitée par une condition essentielle. Cette condition correspond au fait que le
nombre de coefficients du canal doit être inférieur au nombre de pilotes insérés dans
chaque symbole OFDM. En d’autres termes, l’estimation du canal est impossible si
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le nombre d’équations considérées (Correspondant à Np ) est inférieur au nombre
d’inconnus à déterminer (représentés par L). Ainsi, l’estimation du canal dans le
domaine temporel implique la connaissance du nombre de coefficients du canal ou
du moins, de fixer un nombre de pilotes assez élevé dans le but de respecter cette
condition. Il est clair que dans le cas d’expérimentations où le canal est réel, indi-
quer le nombre exact de coefficients du canal est totalement impossible étant donné
la variabilité de ce dernier. Il est possible dans ce cas de considérer un nombre as-
sez élevé de coefficients et d’attribuer un nombre important de pilotes dans chaque
symbole OFDM. Néanmoins, l’attribution d’un nombre maximal correspondant à N
coefficients augmente fortement la complexité et le temps de calcul.

4.3 Méthodes d’estimation proposées

4.3.1 Méthode basée sur les itérations Landweber

4.3.1.1 Modèle du système de la méthode Landweber

Nous proposons à présent une méthode permettant d’améliorer les performances
d’estimation pour un système FD. L’idée est de fournir une complexité moindre que
la méthode IEJ conduisant à temps de calcul plus faible. Pour ce faire, nous procédons
à l’estimation des deux canaux dans le domaine fréquentiel. Dans un premier temps,
nous cherchons à séparer les données des pilotes du signal utile. La matrice diagonale
du signal utile Xsoi,k au niveau du kièmesymbole peut être décomposée comme suit :

Xsoi,k = Xsd,k +Xsp,k (4.17)

avec les deux matrices diagonales Xsd,k et Xsp,k définies comme suit :

Xsd,k(n, n) =

Xsoi,k(n, n) pour n ∈ P

0 pour n /∈ P
(4.18)

Xsp,k(n, n) =

Xsoi,k(n, n) pour n /∈ P

0 pour n ∈ P
, (4.19)

où P est l’ensemble représentant les positions des pilotes dans le symbole OFDM.

D’après l’équation (4.17), le kième symbole reçu dans le domaine fréquentiel peut
s’exprimer par :

Yk = Xsi,kHsi +Xsp,kHsoi +Xsd,kHsoi +Wk (4.20)
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L’équation (4.20) nous permet donc de reformuler l’expression du symbole reçu :

Yk = DkH +Xsd,kHsoi +Wk (4.21)

avec Dk = [Xsi,kXsp,k] et H = [Hsi, Hsoi].

L’équation permet de regrouper les éléments connus du récepteur à savoir les pilotes
du signal SOI et l’intégralité du signal SI. Étant donné que le signal SI est une auto-
interférence émise par l’antenne émettrice d’un nœud et reçue par sa propre antenne
réceptrice, il est évident que la totalité du signal est connu du récepteur. L’insertion
des pilotes est néanmoins indispensable afin de servir à l’estimation du canal pour le
système communiquant.

4.3.1.2 Estimation basée sur la méthode de Landweber

Dans cette partie, l’estimation des deux canaux Hsi et Hsoi se fait de façon simul-
tanée. L’objectif est d’estimer le vecteur H représentant une superposition des deux
canaux. L’estimation du vecteur H consiste à minimiser la fonction objectif définie
comme suit :

J(x) =|| Y −DkH ||22 . (4.22)

La fonction J(x) dans l’équation (4.22) est souvent minimisée en résolvant un système
linéaire d’équations basé dans la plupart des cas sur la méthode LS. Cependant, cela
entraine une très grande complexité de calcul. Par exemple, plus les deux signaux
émis sont longs, et plus la matrice à inverser sera grande et la résolution du système
d’équations peut nécessiter trop de mémoire et de temps de calcul. De plus, dans notre
cas, l’estimation par la méthode LS ne peut être appliquée pour estimer le vecteur
H. La matrice Dk étant singulière en raison de l’insersion de valeurs nulles dans la
diagonale, le terme DH

k Dk n’est pas inversible et il est donc impossible d’estimer le
vecteur H. La solution est de se baser sur une méthode permettant de contrer ce
problème d’inversion à l’aide d’itérations. La méthode de Landweber est une solution
possible au problème d’inversion de matrice. Elle a recours à la moyenne sur tous les
symboles OFDM. La corrélation avec la matrice non inversible est d’abord appliquée
au signal reçu comme suit :

1

Ns

Ns∑
k=1

DH
k Yk =

(
1

Ns

Ns∑
k=1

DH
k Dk

)
H +

(
1

Ns

Ns∑
k=1

DH
k Xsd,k

)
Hsoi

+
1

Ns

Ns∑
k=1

DH
k Wk. (4.23)
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Dans un but de simplification, nous réécrivons l’équation comme suit :

Ỹk = D̃kH + W̃k, (4.24)

où Ỹk =
1

Ns

∑Ns
k=1D

H
k Yk, D̃k =

1

Ns

∑Ns
k=1D

H
k Dk

et W̃k =

(
1

Ns

∑Ns
k=1D

H
k Xsd,k

)
Hsoi +

1

Ns

∑Ns
k=1D

H
k Wk.

Á partir de l’équation (4.23), nous pouvons estimer le canal H à l’aide de la méthode
Landweber comme suit :

Hi+1 = Hi +
1

α
D̃H
k

(
Ỹk − D̃kHi

)
, (4.25)

avec H0 vecteur nul et α la plus grande valeur propre de la matrice de covariance de
D̃k.

Les performances de la méthode restent en dessous de celles qui se basent sur des
transmissions distinctes de pilotes. Ceci s’explique par le fait que le bruit qui entrave
l’estimation n’est plus uniquement le bruit gaussien mais représente les deux termes
Xsd,kHsoi +Wk, ce qui engendre une erreur d’estimation plus importante.

4.3.1.3 Résultats de simulations

Nous évaluons maintenant les performances de la méthode basée sur les itérations
de Landweber en termes de débit et de SINR. Dans le but de comparer toutes
les méthodes présentées dans ce chapitre, nous choisissons les mêmes paramètres
pour toutes les simulations. La figure 4.4 présente une comparaison de la méthode
Landweber et des méthodes existantes LS et IEJ en terme de SINR. Le nombre
d’itérations pour la méthode Landweber est fixé à Nb=20. Pour la méthode LS, les
canaux SOI et SI sont estimés respectivement à l’aide de la méthode PSEQ et de
la méthode LS. Pour la méthode IEJ, nous représentons la première itération. La
figure montre clairement que la méthode Landweber est plus performante que la
méthode LS en terme de SINR. Le gain apporté par la méthode proposée varie entre
5 et 9 dB. Par exemple, pour un SNR de 30 dB, la différence de SINR entre les
deux méthodes est de 12 dB. Ce gain est dû au fait que la totalité du signal SOI
est considéré comme du bruit pour la méthode LS alors que les pilotes de ce signal
sont intégrés dans l’estimateur pour la méthode Landweber. En ce qui concerne la
IEJ, nous remarquons que les performances de la première itération sont à peu près
similaires à celles de la méthode proposée. Cependant, les méthodes se basant sur les
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itérations de Landweber sont connues pour leur faible complexité car elles n’intègrent
pas des inversions de matices [ZBD17]. Il est clair que les itérations supérieures de la
méthode IEJ fournissent de meilleures performances que la méthode proposée mais
cela est réalisé au prix d’une grande complexité et d’un temps de calcul important,
ce qui n’est pas approprié pour les communications FD en temps réel.
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Figure 4.4 – Comparaison de la méthode Landweber avec les méthodes existanteS en terme
de SINR

La figure 4.5 présente la comparaison des trois méthodes en terme de débit. Nous
remarquons que l’estimation classique du canal SI par la méthode LS conduit à des
résultats moins performants que les deux autres méthodes. En effet, les performances
de la méthode LS se rapprochent davantage de celles de la communication Half-
duplex jusqu’à descendre pratiquement aux mêmes performances à partir d’un SNR
de 35 dB. Ceci s’explique par le fait que le SNR choisi conditionne la puissance du
signal SOI et donc également la puissance du bruit considérée lors de l’estimation
du canal SI. En effet, étant donné que la méthode LS classique estimant le canal
SI considère le signal SOI comme du bruit, une forte valeur de SNR entraine une
puissance de bruit important, ce qui entraine une grande erreur d’estimation et donc



4.3. Méthodes d’estimation proposées 117

une faible capacité d’annulation. La méthode d’estimation basée sur les itérations
de Landweber offre un débit bien plus élevé que celui obtenu avec la communication
HD. On peut remarquer par exemple une différence de 3 Bits/sec/Hz pour un SNR
fixe de 30 dB.
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Figure 4.5 – Comparaison de la méthode Landweber avec les méthodes existantes en terme
de débit

La méthode basée sur les itérations de Landweber fournit de bonnes performances
en termes de capacité d’annulation et de débit. Cependant, tout comme la méthode
IEJ, cette méthode proposée est limitée par les données du signal SOI considérés
comme du bruit au niveau de l’estimateur. Ceci nous entraine à proposer une nouvelle
méthode d’estimation exempte du bruit causé par les données SOI.

4.3.2 Méthode d’estimation conjointe sans affectation du bruit

Dans cette partie, nous proposons une nouvelle méthode d’estimation qui n’est pas
affectée par le bruit qu’engendrent les données inconnues du signal SOI. Nous appe-
lerons cette méthode Estimation Sans Bruit (ESB).
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4.3.2.1 Modèle du système de la méthode ESB

Étant donné que le bruit causé par les données du signal SOI dégrade fortement
les performances du système, nous cherchons une méthode capable de combiner les
avantages d’une estimation conjointe et d’une estimation non bruitée. Pour cela nous
considérons à nouveau la transmission de Ns symboles OFDM de longueur N et où
Np pilotes sont insérés périodiquement dans chacun des symboles SI et SOI. Les
séquences transmises représentent les trames des signaux SI et SOI au niveau du
domaine fréquentiel. Ces trames peuvent être exprimées comme suit :

Xsi,k = (Xsi,1, Xsi,2, · · · , Xsi,Ns) (4.26)

Xsoi,k = (Xsoi,1, Xsoi,2, · · · , Xsoi,Ns) , (4.27)

oùXk est la matrice diagonale de tailleN×N dont la diagonale contient le kième sym-
bole OFDM transmis : Xsi,k{Xsi,k(n)} et Xsoi,k{Xsoi,k(n)} avec k l’indice symboles
et n celui des sous-porteuses k = 1, 2, · · · , Ns et n = 1, 2, · · · , N . En considérant la
transmission simultanée des symboles au niveau des deux nœuds, le kième symbole
reçu peut donc être exprimé comme suit :

Yk(n) = Xsi,k(n)Hsi(n) +Xsoi,k(n)Hsoi(n) +Wk(n) (4.28)

où Hsi est le vecteur de taille N × 1 représentant la réponse fréquentielle du canal
SI correspondant à la déformation que subit le signal SI entre les deux antennes du
même nœud. Hsoi est quant à lui la réponse fréquentielle du canal où passe le signal
SOI. Les deux canaux sont supposés sélectifs en fréquence mais invariants dans le
temps pour chaque trame. Le vecteurWk est le bruit blanc gaussien appliqué au kième

symbole OFDM transmis. Les deux réponses fréquentielles peuvent être exprimées
en fonction de la réponse impulsionnelle des canaux par la Transformée de Fourier
comme suit :

Hsi(n) =
1√
N

L−1∑
l=0

e−2π
nl
N hsi(l) (4.29)

Hsoi(n) =
1√
N

L−1∑
l=0

e−2π
nl
N hsoi(l), (4.30)

où hsi(l) et hsoi(l) (l = 1, 2, . . . , L) sont respectivement les réponses impulsionnelles
du canal SI et du canal SOI dont les coefficients sont de longueur L.
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4.3.2.2 Estimateur proposé pour la méthode ESB

Comme cité précédemment, le but de cette méthode est d’estimer la réponse im-
pulsionnelle des deux canaux sans que ces derniers ne soient affectés par le bruit
qu’engendrent les données du signal utile SOI. Pour cela nous remplaçons les expres-
sions de Hsi(n) et de Hsoi(n) dans l’équation (4.28) :

Yk(n) =
1√
N

L−1∑
l=0

Xsi,ke
−2π nl

N hsi(l) +
1√
N

L−1∑
l=0

Xsoi,ke
−2π nl

N hsoi(l) +Wk(n) (4.31)

Nous pouvons ensuite réécrire l’expression du kième symbole reçu sous forme vecto-
rielle :

Yk = Xsi,kFhsi +Xsoi,kFhsoi +Wk, (4.32)

avec F = {e−2π
nl
N } la matrice N × L représente les L premières colonnes de la

matrice FFT F exprimée par :

F =
1√
N


1 1 · · · 1

1 w−1 · · · w−(N−1)

...
...

. . .
...

1 w−(N−1) · · · w−(N−1)(N−1)

 . (4.33)

Afin d’éviter le bruit imposé par les données inconnus, il convient d’extraire les pilotes
reçus. Pour cela nous définissons la matrice U de taille Np ×N telle que :

U(n′, n) =

1 si n = pn′ (n′ = 1, 2, · · · , Np)

0 sinon
, (4.34)

La multiplication de la matrice U par les symboles reçus permet d’extraire les pilotes
de ce dernier comme suit :

UYk = UXsi,kFhsi + UXsoi,kFhsoi + UWk (4.35)

Par souci d’écriture, nous simplifions l’équation (4.35) :

Ỹk = X̃kh+ W̃k, (4.36)

avec Ỹk = UYk les pilotes reçus du kième symbole, X̃k = [UXsi,kFUXsoi,kF ], l’en-
semble des pilotes transmis connus du récepteur, h = [hsi, hsoi], la matrice regroupant
les deux canaux que l’on cherche à estimer et Wk = UWk le bruit gaussien appli-
qué aux pilotes du kième symbole reçu. D’après l’équation (4.35), il est clair que les
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éléments de la matrice Xk sont entièrement connus du récepteur puisqu’il s’agit des
pilotes des signaux SOI et SI. Il est donc possible d’estimer les réponses impulsion-
nelles des deux canaux à partir de la méthode des moindres carrés LS :

ĥ =

(
Ns∑
k=1

X̃H
k X̃k

)−1 Ns∑
k=1

X̃H
k Ỹk, (4.37)

La complexité de la méthode est donc similaire à la première itération de la mé-
thode IEJ puisqu’il s’agit du même processus d’estimation. Cependant, la méthode
proposée n’est pas affectée par le bruit lié aux données transmises du signal SOI car
ces dernières ne sont pas prises en compte lors de l’estimation. Une comparaison des
deux méthodes sera présentée dans la section suivante.

4.3.2.3 Résultats de simulations de la méthode ESB

Nous comparons à présent l’algorithme proposé à la méthode IEJ. La comparaison
se justifie par le fait que les deux méthodes procèdent à l’estimation du canal dans
le domaine temporel tout en permettant une transmission conjointe des pilotes au
niveau de la réception. Les figures 4.6 et 4.7 présentent respectivement les MSE
des réponses impulsionnelles du canal SOI et du canal SI en fonction du SNR pour
chacune des deux méthodes. Les itérations de la méthode IEJ n’étant pas limitées,
nous fixons leur nombre à 8. Dans le but également d’exprimer le MSE pour les deux
canaux, nous appliquons la même puissance d’atténuation aux deux signaux SI et
SOI. Ainsi, en fixant un SIR égal à 0, le SNR affecte de la même manière les deux
signaux. Il est clair que la méthode proposée permet de réduire considérablement
l’erreur d’estimation aussi bien pour l’estimation du canal SOI que pour celle du
canal SI.

Par exemple, pour un SNR de 30 dB, la première itération de la méthode IEJ offre un
MSE d’environ 10−2 contre un MSE de 10−5 pour la méthode proposée. Cela signifie
que l’erreur d’estimation est réduite par 1000, ce qui améliore clairement les per-
formances globales du système FD. L’augmentation du nombre d’itérations permet
de réduire la différence d’erreur entre les deux méthodes. Cependant, incrémenter le
nombre d’itérations revient à augmenter la complexité de l’algorithme entrainant un
temps de calcul important. La réduction de l’erreur de la méthode IEJ est due au fait
qu’une partie du bruit causé par les données inconnues du signal SOI est réduite lors
de chaque itération. Étant donné que la méthode proposée est exempte de ce bruit,
cela explique que cette dernière offre de meilleures performances que la méthode IEJ
même pour le cas d’un nombre d’itérations inconnues.
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Figure 4.6 – Comparaison des deux méthodes IEJ et ESB en terme de MSE du canal SOI
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Afin d’évaluer l’ensemble des méthodes, nous présentons respectivement dans les fi-
gures 4.8 et 4.9,en terme de débit et de SINR, une comparaison de toutes les méthodes
étudiées dans le chapitre à savoir la nouvelle méthode proposée ESB, l’estimation
basée sur les itérations de Landweber, la méthode classique LS et la méthode IEJ.
Pour l’estimateur IEJ, nous présentons uniquement la première et la dernière itéra-
tion. D’après la figure 4.8, la nouvelle méthode proposée ESB qui est exempte du
bruit SOI offre de loin les meilleures performances en terme de débit. En effet, nous
pouvons remarquer que cette méthode atteint presque le double du débit fournit
par une communication HD. La différence entre les performances de la méthode et
le double exact du débit en HD est due à l’erreur d’estimation causée par le bruit
gaussien.
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Figure 4.8 – Comparaison des performances de toutes les méthodes en terme de débit

Dans la figure 4.9, il est également clair que la méthode ESB est celle qui fournit le
meilleur rapport SINR et donc celle qui se rapproche le plus d’une communication
sans interférence. La différence entre les performances en SINR de la méthode ESB
et celle d’une communication HD est de l’ordre de 0.5 dB.
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Figure 4.9 – Comparaison des performances de toutes les méthodes en terme de SINR

Cette différence peut s’expliquer par le fait qu’une communication FD nécessite l’es-
timation de deux canaux contre un seul pour les communications HD, augmentant
ainsi l’erreur d’estimation globale. En effet, l’annulation d’interférence ne sera jamais
idéale étant donné la présence du bruit gaussien qui empêche l’estimation parfaite
du canal et réduit la capacité d’annulation. Cette erreur au niveau de l’annulation
explique donc la différence entre la méthode proposée et la communication en HD.
Nous pouvons également remarquer que dans les deux figures, les performances aug-
mentent à mesure que le bruit causé par le signal SOI diminue. Dans la méthode LS,
la totalité du signal SOI représente un bruit pour l’estimation du canal SI, ce qui
justifie les faibles performances de cette méthode. Pour la méthode IEJ et celle basée
sur Landweber, les performances sont pratiquement similaires et le bruit est causé
non plus par tout le signal SOI mais uniquement par les données de ce dernier. La ré-
duction de ce bruit traduit un gain considérable par rapport à la méthode classique.
Par exemple, pour un SNR fixé à 15 dB, on peut remarquer un gain d’environ 5 dB,
ce qui garantit une meilleure restitution du signal SOI. Les performances s’améliorent
également avec la 8me itération de la méthode IEJ car ces itérations ont justement
pour but de réduire la puissance du bruit causée par les données inconnues du signal
SOI. Finalement, la méthode ESB est la plus performante et représente clairement la
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méthode d’estimation la plus adéquate pour réaliser une communication en FD avec
transmission conjointe des pilotes à l’émission. Le seul désavantage réside dans la
nécessité d’estimer le canal dans le domaine temporel, ce qui implique de connaitre
le bon nombre de coefficients du canal au risque d’augmenter la complexité de l’al-
gorithme.

4.4 Caractéristiques du canal

4.4.1 Canal sélectif en fréquence

Les canaux radio-mobiles sont sujets à des phénomènes générateurs de trajets mul-
tiples, tels que la réfraction, réflexion et d’autres atténuations à grande échelle. Ce
canal est alors défini comme sélectif en fréquence et les trajets multiples produisent
une interférence entre symbole (ISI). La sélectivité fréquentielle repose sur la lar-
geur de bande du signal transmis qui est supérieure à la bande de cohérence, Bc,
du canal. La bande de cohérence est la bande dans laquelle toutes les composantes
spectrales sont atténués approximativement avec le même gain et considèrent une
phase linéaire. La définition de la bande de cohérence est :

Bc =
1

τmax
, (4.38)

où τmax représente l’étalement maximal du retard. Le signal reçu en bande de base,
en considérant un canal sélectif en fréquence s’écrit sous la forme :

y(n) =

Cp∑
i=0

hix(n− τi) + w(n), (4.39)

où y est le signal reçu, hi et τi sont respectivement le gain et le retard introduits
par le ième trajet du canal, Cp le nombre de trajets et w le bruit gaussien. Afin de
transmettre les informations sur des bandes de fréquences données en évitant les ISI,
on définit des sous-porteuses qui sont orthogonales entre elles. Cette technique de
transmission par sous-porteuses dans les canaux fortement sélectifs en fréquence est
assurée tant que le canal est constant dans le temps. On dit que le canal est statique,
ainsi l’interférence entre sous-porteuse peut être négligée.

4.4.2 Canal sélectif en temps

Le déplacement du terminal mobile entraine une variation rapide du canal qui en-
gendre une perte de l’orthogonalité des sous-porteuses ou une interférence entre por-
teuse (ICI). On définit alors le temps de cohérence comme étant le temps Tc durant
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lequel le canal reste invariant. Le signal reçu en bande de base, en considérant un
canal sélectif en temps s’écrit sous la forme :

y(n) = h(n)x(n) + w(n), (4.40)

Le temps de cohérence du canal Tc est souvent défini tel que :

Tc =

√
9

16πF 2
m

=
0.423

Fm
, (4.41)

où Fm est l’étalement Doppler maximal.

4.4.3 Effet Doppler

L’effet Doppler est en réalité un décalage fréquentiel qui provient de la vitesse du
mobile durant la communication. Ce phénomène permet de décrire le décalage en
fréquence fd suivant les paramètres de communications tels que la fréquence porteuse
fc, la vitesse relative vr entre l’émetteur et le récepteur et l’angle d’arrivé φ du signal
à la réception :

fd =
vr
c
fc cos(φ), (4.42)

où c est la célérité de la lumière (c = 3.108 m.s−1). Le décalage Doppler maximal est
noté par :

fD =
vr
`
, (4.43)

où ` est la longueur d’onde porteuse. La distribution du décalage Doppler varie dans
l’intervalle [−fD + fD]. Dans le cas où φ est uniformément distribuée entre [0 2π]

, le modèle utilisé dans la littérature pour décrire la puissance spectrale du canal radio
mobile est le spectre de Jakes. La fonction d’autocorrélation normalisée relative à un
trajet du canal est donnée par :

R(τ) = J0 (2πfDτ) , (4.44)

où J0(.) est la fonction de Bessel de première espèce d’ordre zéro et τ est le déca-
lage temporel. En plus de la fonction d’autocorrélation R(τ), on retrouve dans la
littérature sa représentation spectrale S(f) exprimée par :

S(f) =


1

πfD

√
1−

(
f
fD

)2 , | f |6 fD

0, | f |> fD

(4.45)
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Dans les figures 4.10 et 4.11, on représente respectivement la fonction d’autocorréla-
tion et sa représentation spectrale associée par simulation et théorie.

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4

Retard  [s] 10-3

-0.4

-0.2

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

R
(

)

Théorie

Simulation

Figure 4.10 – Fonction d’autocorrélation normalisée relative à un trajet du canal

-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

f

0

0.05

0.1

0.15

D
e

n
s
it
é

 s
p

e
c
tr

a
le

 d
e

 p
u

is
s
a

n
c
e

Théorie

Simulation

Figure 4.11 – Représentation spectrale de la fonction d’autocorrélation

Les caractéristiques des canaux sélectifs en temps et en fréquences sont des informa-
tions essentielles pour réaliser l’étape d’estimation. Dans ce qui suit, nous proposons
une méthode d’estimation d’un canal à variations lentes dans un système FD.
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4.5 Cas de canal variant dans le temps

4.5.1 Méthode d’estimation de canal à variation lente

L’estimation d’un canal dépend fortement de la position des pilotes dans la trame.
Nous distinguons deux types de positionnement classiques : le positionnement de
type peigne (ou Comb-type) et le positionnement de type bloc (ou Block-type). Les
deux configurations sont représentées dans la figure 4.12.

Figure 4.12 – (a) Positionnement type peigne (b) Positionnement type bloc

Dans la configuration en bloc, les pilotes sont insérés dans toutes les porteuses
mais uniquement dans certains symboles OFDM, d’où la nomination de symboles
pilotes. Cette configuration est utilisée dans le cas d’un canal à variation lente et
permet ainsi l’acquisition des caractéristiques du canal pour toutes les fréquences,
mais à des intervalles de temps δt. Dans la deuxième configuration, les pilotes sont
envoyés sur chaque symbole OFDM, mais sur des fréquences porteuses précises.
Dans ce cas, il est possible de connaitre l’état du canal au niveau de chaque sym-
bole, mais cela uniquement pour quelques fréquences porteuses, avec un intervalle
de fréquence δf , nécessitant de ce fait une interpolation fréquentielle. Les auteurs
dans [ESB+00], [ESvdB+96] et [LCS98] ont basé leurs travaux d’estimation sur un
positionnement de pilotes de type bloc. Les atténuations que subissent les symboles
de données entre deux symboles pilotes sont déterminés à l’aide d’une interpolation
temporelle du canal. La configuration en peigne est quant à elle traitée dans plu-
sieurs travaux [WKC94] [MM96]. Néanmoins, certaines conditions sont nécessaires
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au suivi de l’évolution dans le temps de la fonction de transfert du canal. Afin de
rendre possible l’estimation avec les configurations citées ci-dessus, il faut satisfaire
les relations suivantes :

δf � Bc (4.46)

δt� Tc. (4.47)

Dans le contexte de la mobilité, nous nous plaçons dans l’hypothèse où la durée Ts
d’un symbole OFDM est faible devant le temps de cohérence du canal à savoir :

Ts �
0.423

f
, (4.48)

où f est la fréquence choisie. La limite de la vitesse peut donc être déterminée par
l’expression suivante :

v � 0.423c

fTs
. (4.49)

4.5.1.1 Modèle du système de la méthode d’estimation de canal à varia-
tion lente

Étant donné que le canal considéré est à variations lentes, nous choisissons la configu-
ration en bloc où les pilotes sont insérés dans certains symboles OFDM. Considérer
ce genre de canal implique également la nécessité de déterminer les coefficients pour
chaque symbole. En effet, puisque les atténuations varient d’un symbole à l’autre, il
n’est pas possible d’utiliser l’estimation d’un seul canal se basant sur une moyenne
afin de restituer tous les symboles des données utiles.

Nous proposons donc une méthode d’estimation des deux canaux SI et SOI dans un
contexte de variation lente pour un système FD. L’estimation des deux canaux est
réalisée suivant quatres étapes :

— Extraction des symboles pilotes de la trame reçue.

— Estimation des atténuations SI et SOI au niveau des symboles pilotes

— Amélioration de l’estimation de ces atténuations à l’aide de tirages aléatoires
dans les mêmes symboles.

— Détermination du reste des atténuations par Interpolation temporelle.

Les symboles pilotes sont fixes dans chaque trame et leur nombre noté Nsp est fixé
de telle sorte que le nombre total de pilotes dans la trame soit le même que pour
toutes les anciennes méthodes proposées. La méthode que nous proposons est une
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amélioration de l’estimation conjointe des deux canaux pour les symboles pilotes.
Elle consiste à effectuer Ni tirages aléatoires et distincts de M parmi N éléments du
symbole OFDM pilote avec M > L. Soit Ni 6 CMN = N !

M !(N−M)! . A chaque tirage
ti ∈ {1, 2, · · · , Ni}, on obtient un sous-ensemble extrait de l’ensemble [1 · · · N ]

constitué par la suite de positions (p1, p2, . . . , pM ) tels que p1 < p2 < · · · < pM . Afin
d’extraire cette séquence précise du signal reçu, nous représentons une matrice U de
taille N ×M telle que : ∀ n ∈ (1, 2, · · · , N) et ∀ n′ ∈ (1, 2, · · · ,M) le terme général
de la matrice U pour le ime tirage peut s’écrire :

Ui(n
′, n) =

1 si n = pn′

0 sinon
. (4.50)

L’intérêt de la matrice de projection U est la transformation du symbole pilote repré-
senté par un vecteur [Y (1), Y (2), · · · , Y (N)]T en vecteur [Y (p1), Y (p2), · · · , Y (pM )]T

avec (p1, p2, · · · , pM ) ⊂ (1, 2, · · · ,M).

Le modèle du système FD est identique à celui considéré pour la dernière méthode
proposée. Ainsi, nous pouvons exprimer le signal reçu dans le domaine fréquentiel
par :

Yk = Xsi,kFhsi +Xsoi,kFhsoi +Wk. (4.51)

La différence entre les deux modèles du système réside dans le fait que les symboles
considérés dans ces équations sont des symboles pilotes tel que k ∈ (1, d, 2d, · · · , (Nsp − 1))

où d représente le décalage entre deux symboles pilotes dans la trame.

4.5.1.2 Méthode d’estimation proposée

L’extraction du sous-ensemble du ime tirage aléatoire pour le kième symbole pilote
peut s’exprimer par :

UiYk = UiXsi,kFhsi + UiXsoi,kFhsoi + UiWk. (4.52)

Et ainsi se simplifier comme suit :

Ỹk,i = X̃k,ih+ W̃k,i (4.53)

avec Ỹk,i = UiYk le ime tirage du kième symbole pilote reçu, X̃k,i = [UiXsi,kF UiXsoi,kF ]

les pilotes extraits du kième symbole SI et SOI transmis, h = [hsi, hsoi] le vecteur re-
groupant les deux réponses impulsionnelles du canal SI et SOI et W̃k,i = UiWk le
bruit gaussien appliqué aux pilotes du kième symbole reçu.
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A partir de l’équation (4.53), il est possible d’estimer les deux canaux SI et SOI en
se basant sur l’ensemble des tirages aléatoires effectués. L’expression de l’estimation
peut donc être décrite comme suit :

ĥk =

(
Ni∑
i=1

X̃H
k,iX̃k,i

)−1 Ns∑
k=1

X̃H
k,iỸk,i. (4.54)

L’équation (4.54) permet ainsi de déterminer les atténuations appliquées aux sym-
boles pilotes. Afin d’estimer les canaux par lesquels passent les symboles de don-
nées, il est nécessaire d’effectuer une interpolation temporelle. Si l’on considère par
exemple h̃k et h̃(k+d) comme étant respectivement les estimations de canaux obte-
nues à partir du kième et du (k + d)ième symbole pilote, l’interpolation à l’aide des
deux estimations fournit l’ensemble des canaux compris entre h̃k et h̃(k+d). Dans le
canal mobile considéré, nous supposons que les coefficients des canaux sont indépen-
dants entre eux. L’effet Doppler introduit une variation de ces coefficients entre un
symbole et un autre. L’interpolation est donc utilisée pour déterminer ces variations
dans le but d’estimer l’ensemble des atténuations affectant les symboles de données.
Si l’on considère chaque coefficient pour tous les symboles estimés, cela consiste à
interpoler chaque vecteur de longueur Nsp pour donner un vecteur de longueur Ns

correspondant à toutes les variations d’un coefficient de canal. L’interpolation est
ensuite effectuée pour l’ensemble des coefficients des canaux SI et SOI afin d’obtenir
une estimation totale des réponses impulsionnelle de ces deux canaux. Plusieurs mé-
thodes d’interpolation existent comme l’interpolation linéaire [RR96], l’interpolation
de second ordre [TK09] ou encore l’interpolation par spline cubique [CEPB02]. Nous
nous limitons dans nos travaux à l’interpolation linéaire.

4.5.1.3 Résultats de simulations

Afin de mettre en évidence l’effet de la mobilité sur les performances du système, nous
simulons l’évolution de ces performances en fonction des symboles transmis. Étant
donné que le canal change au cours de chaque symbole, il est utile de comparer
la méthode proposée dédiée à un canal mobile avec les autres méthodes présentées
dans ce chapitre et qui traitent le cas d’un canal statique. Pour cela, nous fixons
un SNR à 20 dB et nous simulons l’évolution des performances au cours de 100

symboles pour différentes valeurs de fréquence Doppler. Le canal SI est considéré
comme statique étant donné que les deux antennes du même terminal sont fixes
entre elles. Les figures suivantes montrent une comparaison des différentes méthodes
présentées respectivement en termes de BER, de débit et de SINR et ce, pour deux
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fréquences Doppler de 100 et 600 Hz correspondant à une variation du canal SOI.
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Figure 4.13 – Performances de toutes les méthodes en terme de BER pour fd=100
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Figure 4.14 – Performances de toutes les méthodes en terme de BER pour fd=600

Nous remarquons que pour le cas d’une fréquence Doppler faible, une amélioration
des performances se fait jusqu’au milieu des symboles traités suivie d’une dégrada-
tion progressive pour la deuxième moitié des symboles. Cela s’explique par le fait
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que l’ensemble des méthodes présentées et fournissant de bonnes performances pour
l’estimation d’un canal statique se basent sur une moyenne de tous les symboles trai-
tés. De ce fait, vu que l’effet Doppler fait varier progressivement les coefficients du
canal, nous pouvons supposer que la moyenne de toutes ces variations représente le
plus la variation subie par le 50ième symbole traité soit celui représentant le milieu
de la série de symboles transmis. Il est donc clair que plus les symboles sont transmis
à proximité du centre et plus l’estimation obtenue à partir de la moyenne leur est
performante. Et à l’inverse les symboles transmis au début et à la fin de la trame
sont les moins bien récupérés car l’erreur d’estimation est très importante. En ce
qui concerne la méthode proposée, nous remarquons que les performances sont bien
supérieures à celles des autres méthodes. En effet, pour une fréquence Doppler de 100
Hz, la récupération du signal utile en utilisant cette méthode est réalisable avec un
taux d’erreur de 10−4. La capacité d’annulation est également importante puisque le
SINR atteint est d’environ 20 dB signifiant que le signal SOI obtenu à la réception
est environ 100 fois supérieur à la puissance du signal SI.

Le débit obtenu à l’aide de la méthode proposée est également performant puisqu’il
atteint une valeur de 6 Bits/sec/Hz. Ce débit est convenable pour les communications
FD puisqu’il est proche du double de la valeur fournie en HD qui est de 3.3291

Bits/sec/Hz. Les autres méthodes sont cependant performantes pour une limite de
symboles traités. En effet, pour la méthode ESB, uniquement la plage entre le 40ième

et 60ième symbole transmis permet d’obtenir un débit supérieur à celui fourni en HD.
Les méthodes IEJ et Landweber ont une plage encore plus restreinte. Concernant la
comparaison des méthodes pour une fréquence Doppler de 600 Hz, on remarque que
l’ensemble des performances des méthodes se dégrade. En effet, même si la puissance
du signal SOI pour la méthode d’estimation de canal mobile proposée est 10 fois
plus élevée, cette dernière n’est pas adéquate pour un système FD fortement mobile
car le débit atteint est en dessous de celui obtenu par la communication HD. Ceci
s’explique par le fait qu’une forte mobilité crée des interférences entre porteuses,
ce qui augmente l’erreur d’estimation du canal mobile et réduit ainsi la capacité
d’annulation et les performances d’égalisation.
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Figure 4.15 – Performances de toutes les méthodes en terme de débit pour fd=100
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Figure 4.16 – Performances de toutes les méthodes en terme de débit pour fd=600
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Figure 4.17 – Performances de toutes les méthodes en terme de SINR pour fd=100
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Figure 4.18 – Performances de toutes les méthodes en terme de SINR pour fd=600

La méthode proposée permettant l’estimation de canal à variations lentes se base
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sur la détermination de coefficients différents pour chaque symbole transmis. Afin
de mettre en évidence l’importance de cette démarche, nous comparons les perfor-
mances de cette méthode avec la méthode classique PSEQ présentée dans le chapitre
précédent. La méthode PSEQ se base sur une séquence d’apprentissage en début
de trame pour estimer les deux canaux qui seront appliqué uniformément sur tous
les symboles reçus. Les figures 4.19 et 4.20 présentent respectivement le SINR et le
BER en fonction des symboles reçus pour les deux méthodes et ce pour différentes
valeurs de fréquence Doppler. Nous remarquons clairement que les performances se
dégradent pour la méthode PSEQ à mesure que le nombre de symboles traités aug-
mente. Cela est dû au fait que la variation causée par l’effet Doppler augmente avec
le nombre de symboles ce qui entraine une différence importante avec le canal estimé
en début de trame. Ainsi, l’erreur d’estimation est de plus en plus grande à mesure
que le nombre de symboles reçus augmente.
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Figure 4.19 – SINR de toutes les méthodes en fonction des symboles traités selon les valeurs
de fd

En ce qui concerne la méthode proposée, nous remarquons que le fait d’estimer les
variations du canal pour chaque symbole permet de garder les mêmes performances
pour l’ensemble des symboles reçu. Les résultats sont performants pour des fréquences
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Figure 4.20 – BER de toutes les méthodes en fonction des symboles traités selon les valeurs
de fd

Doppler faibles à modérées. Pour une fréquence Doppler de 300 Hz, le BER obtenu
est de 10−3 et le SINR atteint environ 14 dB. Ces performances permettent d’en-
visager la faisabilité d’une communication FD dans un contexte de faible mobilité.
L’estimation proposée permet donc de répondre aux besoins des communications
véhiculaires adoptant le mode FD.

4.6 Conclusion

Dans ce chapitre, des méthodes d’estimations des canaux SI et SOI ont été propo-
sées dans les deux contextes statique et mobile. Ces méthodes se basent sur une
transmission simultanée des pilotes à l’émission. Nous avons commencé par évoquer
les méthodes d’estimations existantes dans les systèmes FD. Ensuite, nous avons
proposé deux méthodes d’estimation des deux canaux dans le cas statique. La pre-
mière méthode fait appel à l’ensemble du signal SI et des pilotes du signal SOI afin
d’effectuer l’estimation des deux canaux. Cette méthode s’effectue dans le domaine
fréquentiel et se base sur les itérations de Landweber afin d’éviter la complexité ap-
portée par l’inversion de matrices de grande taille et de résoudre le problème de leur
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singularité. Cependant, cette méthode d’estimation est limitée par le bruit dû aux
données inconnues du signal SOI. Afin de réduire cette limite, nous proposons une
nouvelle méthode se basant sur une projection de matrice permettant d’estimer les
coefficients du canal sans prendre en compte les données inconnues du signal SOI.
Cette méthode permet une très bonne capacité d’annulation puisqu’elle fournit une
erreur d’estimation réduite tant pour le canal SI que pour le canal SOI. Finalement,
nous nous intéressons au cas d’un contexte de canal mobile et nous proposons une
méthode permettant de déterminer la variation des coefficients du canal pour chaque
symbole reçu. Cette méthode est adéquate pour les communications véhiculaires à
faible mobilité.
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Introduction

Dans ce qui précède, nous avons proposé différents algorithmes capables d’estimer les
deux canaux SI et SOI et de les utiliser respectivement pour éliminer l’interférence
lors de l’étape d’annulation et d’effectuer l’égalisation afin de récupérer le signal
utile. L’ensemble des méthodes proposées ont permis d’améliorer les performances
du système FD par rapport à l’existant. Cependant, les résultats décrits se basent sur
des simulations effectuées. En effet, le canal considéré jusqu’à présent est un canal
généré qu’on a tenté de rapprocher au maximum de la réalité et le nombre de ses co-
efficients ainsi que l’importance de l’atténuation sont des paramètres introduits dans
nos simulations. Dans ce chapitre, nous effectuons des expérimentations permettant
de tester certaines méthodes proposées dans un cas réel. Une chaine complète est
mise en place afin de tester les performances d’un système FD dans son intégralité.
Le but de ces expériences est de quantifier la capacité d’annulation et de détermi-
ner la faisabilité d’un système FD. Ce chapitre sera composé comme suit : dans un
premier temps, nous effectuons un état de l’art sur les différentes expérimentations
réalisées pour un système FD et nous détaillons les méthodes d’annulations utili-
sées ainsi que les résultats obtenus. Ensuite, nous réalisons une description détaillée
du système de communication. Cette description comprend la partie transmission,
les antennes utilisées suivies de l’algorithme qui s’y rattache et la partie réception.
La partie transmission comporte essentiellement une description détaillée du signal
transmis au cours d’un temps déterminé. La séquence d’apprentissage au début de
chaque trame est expliquée et analysée dans le but de l’adapter par la suite aux
méthodes proposées. Les parties haute fréquence correspondantes au domaine ana-
logique du signal et réalisées par les équipements USRP sont présentées avant de
détailler la réception en bande de base. La section suivante de ce chapitre porte sur
l’étude des annulations réalisées. La communication FD effectuée à partir de cette
expérimentation se fait à partir de deux étapes d’annulation : l’annulation passive
et l’annulation active numérique. L’annulation passive se base sur un concept de sé-
lection de diagrammes de rayonnement tandis que l’annulation numérique fait appel
à l’estimation du canal SI et du bruit de phase pour reconstruire l’auto-interférence
le plus fidèlement possible et l’utiliser lors de la soustraction. Ces deux méthodes
sont complémentaires et permettent une bonne récupération du signal SOI avec un
débit élevé. Des tests d’annulations passives seront réalisés afin de quantifier la ca-
pacité d’annulation passive du système et de montrer l’importance d’une annulation
précédant l’arrivée du signal au LNA. En effet, ce dernier représente le goulot d’étran-
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glement du système et une annulation suffisante du signal SI doit être effectuée afin
d’éviter sa saturation. Finalement, la dernière section de ce chapitre concerne les tests
d’annulations numériques réalisés dans le but d’évaluer les performances des estima-
teurs proposés. Nous implantons les estimateurs selon le type de transmission à savoir
par envoi simultané ou séparé des pilotes et ce sur un système expérimental réalisé à
l’université d’Irvine en Californie. Les méthodes existantes dans la littérature et pré-
sentées dans les chapitres précédents sont implantées afin de servir de comparaison
aux algorithmes proposés. Nous implantons ensuite les méthodes se basant sur une
transmission distinctes des pilotes avant de tester la méthode qui se repose sur les
itérations de Landweber. Les résultats obtenus sont analysés et montrent clairement
l’amélioration apportée par les méthodes proposées même dans un cas expérimental
où le canal est réel.

5.1 Etat de l’art des systèmes FD expérimentaux

Dans cette section, nous présentons trois différents systèmes FD expérimentaux mis
en place par trois différentes universités à savoir l’université de Waterloo, l’univer-
sité de Standford et l’université de Rice. Les paramètres ainsi que les conditions sur
lesquels se basent ces expérimentations sont totalement différents, ce qui rend im-
possible une comparaison objective des performances de ces systèmes. Dans chaque
système, nous précisons brièvement les méthodes utilisées pour réaliser l’ensemble
des annulations ainsi que les résultats obtenus.

5.1.1 Mise en place d’un système FD par l’université de Waterloo

L’université de Waterloo a été l’une des premières à déposer un brevet pour le design
d’un système FD MIMO avec une proposition pour chacune des techniques d’annu-
lation. Les auteurs dans [Kha] ont donc réalisé les étapes d’annulation décrites dans
le Tableau 5.1.

Le système conçu par cette université permet de réduire l’interférence au niveau du
bruit. La puissance émise au niveau des deux signaux est de 30 dB et la quantité
d’annulation passive obtenue atteint environ 40 dB. Le SINR est réduit de 2 dB suite
à l’annulation analogique, et l’est encore de 0.4 dB à l’aide de l’annulation numérique.
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Tableau 5.1 – Techniques d’annulation réalisées par l’université de Waterloo [Kha]

Type d’annulation Méthodes

Passive De nouveaux modèles d’antennes sont conçus pour réduire
le couplage entre les antennes émettrices et les antennes
réceptrices. La disposition d’antennes se basant sur une
symétrie par paire permet de réduire l’auto-interférence.
Une triple symétrie d’antennes (symétrie à trois dimension)
montre une réduction du couplage entre chaque paire, ce qui
est donc proposé dans le cas d’une communication MIMO
FD.

Active analogique Une chaine de transmission auxiliaire est utilisée pour géné-
rer le signal d’annulation analogique. La chaine est décrite
dans [Kha] et présentée dans la figure 5.1. L’annulation
analogique n’est pas très précise mais sert de compensation
à l’annulation numérique.

Active numérique L’estimation des deux canaux SI et SOI est réalisée dans
le domaine numérique et est utilisée pour effectuer l’annu-
lation. Les auteurs utilisent des séquences d’apprentissage
pour obtenir l’estimation des deux canaux.

5.1.2 Mise en place d’un système FD par l’université de Rice

La conception du système FD réalisée par l’université de Rice a permis également
de réduire la puissance de l’auto-interférence au niveau du bruit.

L’architecture globale du système est décrite dans la figure 5.2. Les différentes annula-
tions effectuées dans [DS10] sont décrites dans le tableau 5.2. Les auteurs dans [DS10]
ont réalisé les expérimentations en combinant des techniques d’annulation et en choi-
sissant deux distances qui séparent les deux antennes du même nœud. La puissance
transmise varie entre -5 dBm et 15 dBm et les deux distances choisies sont de 20 et
40 cm. Les résultats des expérimentations montrent que l’annulation passive est de
39 dB pour une distance de 20 cm et de 45 pour une distance de 40 cm. L’annula-
tion active apporte une réduction d’interférence d’environ 30 dB pour l’analogique
et 10 dB pour l’annulation numérique. Les résultats des expérimentations pour la
distance de 20 cm peuvent être représentés sur la figure 5.3 qui représente le débit
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Figure 5.1 – Méthode d’annulation analogique réalisée dans [Kha]

Figure 5.2 – Chaine de communication réalisée dans [DS10]

obtenu en fonction de la puissance émise. La figure permet une comparaison entre
la communication HD et plusieurs combinaisons d’annulations en FD (ASDC pour
annulation passive et numérique, ASAC pour une combinaison d’annulation passive
et analogique et ASADC pour la combinaison des trois méthodes).

La figure montre clairement que la combinaison des trois annulations permet de four-
nir le meilleur débit. En revanche, pour l’annulation passive combinée à l’annulation
numérique uniquement, les performances sont médiocres car l’annulation passive à
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Tableau 5.2 – Techniques d’annulation réalisées par l’université de Rice [DS10].

Type d’annulation Méthodes

Passive L’annulation passive est effectuée à l’aide de la méthode de
séparation d’antennes qui consiste à exploiter l’évanouisse-
ment dû à la distance entre les deux antennes du même
nœud.

Active analogique Une chaine de transmission auxiliaire est générée dans le
but de l’ajouter au signal reçu dans le domaine analogique.
La chaine est décrite dans [DS10] et présentée dans la fi-
gure 5.2.

Active numérique Le signal émis en bande de base est utilisé pour générer le
signal d’annulation à la réception. La copie du signal est
créée en utilisant le signal émis et l’estimation du signal
interférent SI.

elle seule n’est pas suffisante pour prévenir la saturation du LNA.

Figure 5.3 – débit du signal reçu en fonction de la puissance émise selon les combinaisons
d’annulations

D’autres résultats ont été apportés lors d’expérimentations et concernent la relation
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entre l’efficacité de chaque méthode d’annulation.

Les auteurs dans [DS10] montrent que l’annulation réalisable à un niveau dépend des
niveaux précédents. Par exemple, plus l’annulation passive est capable de réduire la
puissance du signal SI et moins l’annulation analogique est efficace. Ceci est éga-
lement applicable aux annulations analogiques et numériques. En d’autres termes,
deux annulations numériques d’un même système ne fourniront pas la même capa-
cité d’annulation si la réduction de puissance qui a eu lieu en amont est différente.
Ces résultats sont utiles dans le sens où ils démontrent qu’une annulation n’est pas
forcément limitée à cause de la méthode utilisée mais également en raison des stades
de suppression qui la précèdent.

5.1.3 Mise en place d’un système FD par l’université de Stanford

Le système conçu par l’université de Stanford permet une communication FD dans un
contexte MIMO. Afin de réduire la complexité due à la nécessité pour chaque antenne
d’estimer tous les canaux SI, les auteurs dans [BK14] ont proposé de concevoir un
système basé sur des annulations analogiques en cascade. L’ensemble des méthodes
d’annulation réaliséés est décrit dans le tableau 5.3.

Figure 5.4 – Stucture en cascade pour l’annulation analogique réalisée dans [BK14]

Les différentes puissances obtenues au niveau de chaque étape d’annulation sont
présentées dans la figure 5.5. On remarque que l’application de toutes les méthodes
proposées permet de réduire la puissance du signal SI au même niveau que celui
du bruit. Les signaux sont transmis à une puissance de 20 dBm, le recours aux
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Tableau 5.3 – Techniques d’annulations réalisées par l’université de Stanford [BK14]

Type d’annulation Méthodes

Passive L’annulation passive est effectuée en ayant recours à des
circulateurs. Le circulateur aide à isoler le signal entrant
du signal sortant.

Active analogique L’idée est d’exploiter la corrélation entre les différents ca-
naux SI à estimer. Etant donné que toutes les antennes
du même appareil subissent le même environnement, seul
le délai entre un canal et un autre change. Ceci revient à
créer une structure de filtre en cascade qui réduirait la com-
plexité de l’algorithme tout en permettant de déterminer la
déformation d’un signal à l’aide des déformations de tous
les autres signaux. La structure en cascade est présentée
dans la figure 5.4.

Active numérique Les auteurs ont cherché à améliorer la capacité d’annula-
tion numérique en réduisant l’erreur d’estimation globale
d’un système FD MIMO. Cela est réalisé à partir d’une
nouvelle séquence d’apprentissage qui est une combinaison
des séquences classiques destinées à chaque récepteur du
système.

circulateurs pour l’isolation passive permet une réduction d’interférence d’environ
30 dB. La puissance d’interférence est réduite encore de 40 dB suite à l’annulation
analogique en cascade et finit par atteindre le même niveau que la puissance du bruit.
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Figure 5.5 – Puissance obtenue suite aux différentes annulations réalisées dans [BK14]

5.2 Etude du système FD expérimental

Etant donnée la forte dépendance des performances obtenues aux distorsions du
système dues aux imperfections matérielles, l’analyse expérimentale est extrêmement
importante pour la caractérisation des performances dans un système FD. De plus, il
est impossible, dans des tests de simulations, de prendre en compte tous les facteurs
qui agissent sur le signal et en particulier sur les canaux. En effet, dans le cas réel,
le nombre de trajets est totalement inconnu. En réalité, chaque récepteur reçoit un
nombre très important de micro-trajets ayant des retards pratiquement similaires
et des déphasages différents. Dans les simulations, ces micro-trajets sont supposés
avoir des retards identiques ce qui implique de les superposer pour en faire un trajet
unique l. Dans cette section, nous présentons les étapes d’annulation effectuées. Dans
le système expérimental considéré, nous appliquons uniquement deux annulations :
L’annulation passive et l’annulation numérique. La raison de ce choix est d’éviter la
complexité entrainée par l’annulation analogique afin de réduire le temps de calcul
et de se positionner dans un contexte de temps réel. Nous détaillons dans ce qui suit
les techniques utilisées afin de réaliser ces deux annulations et de réduire la puissance
du signal SI.

5.2.1 Annulation passive

Comme évoqué dans le deuxième chapitre, les méthodes de séparation d’antennes et
d’isolations représentent les solutions les plus performantes en termes de suppression
d’interférences. Néanmoins, elles sont clairement les plus contraignantes et les moins
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praticables dans le cas réel. Des recherches plus approfondies se sont donc concen-
trées sur des annulations passives dont la distance autorisée entre les antennes est
limitée à quelques centimètres. Le déploiement d’antennes reconfigurables dans un
système de transmission FD représente jusqu’à présent le choix optimal répondant
aux contraintes de distance et de performances d’annulation et c’est cette antenne
qui est utilisée dans la structure expérimentale utilisée et dont nous présentons le
principe de fonctionnement dans ce qui suit.

5.2.1.1 Principe de fonctionnement de l’antenne reconfigurable

Un modèle d’antennes reconfigurables ou MRA (Multi Reconfigurable Antenna) est
représenté sur la figure 5.6. Elle est composée de 9 patchs représentant des carrés de
pixels métalliques et opère dans une bande de fréquence 2.4-2.5 GHz. Les carrés de
pixels ont une taille de 15x15 mm2 et sont connectés par 12 diodes switches possé-
dant deux états ON et OFF. La connexion des patchs entre eux dépend de l’état des
switches et les différentes combinaisons de ces derniers permettent ainsi d’obtenir
une série de diagrammes de rayonnement. En effet, les 12 PIN offrent 212 combi-
naisons et donc un total de 4096 diagrammes de rayonnements différents. Chaque
pattern possède une direction qui lui est propre entrainant de ce fait un ensemble de
combinaisons pouvant balayer l’espace de 180◦. Ainsi, le faisceau principal de l’an-
tenne peut être dirigé dans une direction souhaitée à partir d’une combinaison des
commutateurs à diode PIN mis sous ou hors tension.

5.2.1.2 Cas d’application pour la transmission FD

L’antenne reconfigurable présentée ci-dessus a été réalisée au sein du laboratoire
WSCL à Irvine en Californie et est utilisée dans le cadre d’une communication FD
pour l’annulation passive. Le principe est de tester toutes les combinaisons pour
chacun des signaux interférent SI et utile SOI. L’envoi des deux signaux se fait de
façon alternée de sorte qu’ils ne se superposent jamais. Pour chaque position du
lobe représentant une combinaison bien précise, les puissances des deux signaux sont
relevées et le rapport signal à interférent (SIR) est calculé. La combinaison retenue
sera celle dont le SIR est le plus élevé, impliquant ainsi le meilleur compromis entre la
réduction du signal SI et la bonne réception du SOI. En effet, certaines combinaisons
permettent de réduire davantage le signal SI mais elles peuvent réduire tout autant
le signal SOI, entrainant ainsi la mauvaise réception de ce dernier. D’autres peuvent
également induire la réception d’un signal utile avec une puissance bien plus élevée



5.2. Etude du système FD expérimental 149

Figure 5.6 – Antenne reconfigurable (MRA)

mais qui sera entachée par le signal interférent dont la puissance n’aura pas été
suffisamment réduite.

5.2.1.3 Performances d’annulation

Le recours à une antenne reconfigurable à la réception dans une communication
FD apporte des performances jusqu’à présent inégalées dans le cas où le facteur de
distance entre les deux antennes est pris en compte. En effet, pour deux antennes d’un
même terminal non isolées et séparées de 10 cm, cette méthode permet d’atteindre 65
dB d’annulation. En utilisant cette méthode passive combinée à d’autres méthodes
d’annulation, il devient aisé de réduire la puissance du signal SI en dessous de celle
du bruit et de récupérer les données du signal SOI avec une haute fiabilité. Il est
néanmoins évident, en vue des tests de toutes les combinaisons de l’antenne, que
l’annulation passive à l’aide d’antennes reconfigurables est largement plus complexe
que la plupart des méthodes classiques. En effet, une période de 12 µs est nécessaire
pour le traitement d’une combinaison pour un des deux signaux et le temps total
alloué à la recherche du lobe optimal est de 98, 3 ms. Ce temps peut être raccourci en
réduisant le nombre de combinaisons mais cela se ferait aux dépends des performances
d’annulation car la probabilité de trouver le diagramme de rayonnement optimal ne
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serait pas garantie.

5.2.2 Annulation numérique

Dans l’expérimentation considérée, l’annulation numérique consiste à créer une copie
du signal interférent déformé et de la soustraire dans le domaine numérique à la
réception. L’approche de l’annulation est identique à la majorité des cas d’annulation
numérique. Pour créer la copie à soustraire, la première étape consiste à extraire le
signal généré à l’émission dans le domaine fréquentiel. Suite à cela, une estimation du
canal est effectuée et appliquée au signal interférent. L’extraction des pilotes transmis
et reçus dans le but de réaliser l’estimation se fait soit dans le domaine temporel ou
fréquentiel selon si l’on cherche à estimer la réponse impulsionnelle ou la réponse
fréquentielle du canal. Les pilotes dans les symboles transmis sont également utilisés
pour réaliser l’estimation du bruit de phase au cours de chaque symbole comme
présenté dans le 3ème chapitre. Le bruit de phase estimé est également multiplié par
le signal extrait dans le domaine fréquentiel. La déformation du signal transmis par
le bruit de phase et par le canal estimé permet de réduire au maximum la différence
entre la copie créée et la composante interférente du signal reçu. En effet, le signal SI
ayant subi différentes distorsions liées à la propagation du signal ou aux imperfections
matérielles du système, il est nécessaire d’estimer ces déformations afin d’augmenter
la capacité d’annulation. La dernière étape consiste évidemment à soustraire la copie
créée au signal reçu permettant ainsi de réduire la puissance du signal SI présent
dans le signal reçu et de restituer avec le moins d’erreur le signal SOI. Il est clair
que l’efficacité de l’estimation du canal ainsi que du bruit de phase conditionnent
en partie la quantité d’annulation effectuée et donc les performances globales du
système.

5.3 Description du système FD considéré

5.3.1 Dispositif expérimental

Un système FD classique consiste en deux nœuds qui communiquent en même temps
et sur la même fréquence. Chaque terminal est équipé d’une antenne émettrice et
d’une antenne réceptrice. Puisque le traitement est similaire pour chaque nœud, il
est possible de considérer une symétrie au niveau de la communication et d’étu-
dier ainsi la réception pour un seul nœud sans perdre l’aspect général du système
comme présenté dans la figure 5.7 . Ainsi, nous considérons deux antennes émettrices
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et une antenne réceptrice pour notre expérimentation. Des antennes omnidirection-
nelles sont utilisées pour la transmission, tandis que la réception se fait par l’antenne
reconfigurable. Le système de communication FD est mis en place à l’aide de la plate-
forme radio USRP (Universal Software Radio Peripheral). Chaque USRP contient un
émetteur-récepteur RF et un réseau de portes programmables sur les cartes FPGA
(Field Programmable Gate Array). Tous les USRP sont connectés à un PC hôte via
une connexion Ethernet. Le traitement du signal en bande de base est effectué sur
le PC hôte. De plus, les signaux en bande de base sont transmis en continu vers un
USRP à l’émission et depuis un autre USRP à la réception avec un débit de 25M
échantillons/s. Les émetteurs-récepteurs RF sont ensuite utilisés pour la transmission
et la réception de signaux en temps réel. L’ensemble des expériences sont réalisées à
une fréquence porteuse de 2, 5 GHz avec une largeur de bande de 10 Mhz. Finale-
ment, afin d’éviter les problèmes liés à la désynchronisation des deux signaux SI et
SOI, tous les USRP sont réglés sur une horloge de référence.

Figure 5.7 – Description du système FD expérimental

Comme évoqué précédemment, l’antenne MRA possède un total de 4096 digrammes
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de rayonnement différents selon la combinaison on/off des PIN. La sélection du bon
diagramme de rayonnement se fait à travers un câble de contrôle numérique à 12

lignes dirigées par un algorithme FPGA sur une carte Zedboard [zed]. La synchro-
nisation de tous les USRP et le FPGA qui commande les commutateurs d’antenne
sont alignés sur un signal de référence Impulsion par seconde (PPS). La figure 5.8
présente la structure décrite dans le système expérimental exploitant l’antenne MRA
à la réception.

Figure 5.8 – Expérimentation FD

5.3.2 Transmission du signal

Dans un système expérimental, contrairement aux simulations, il est nécessaire de
prendre en compte tous les paramètres nécessaires pour la faisabilité de la commu-
nication. L’un des aspects les plus importants concerne la nature du signal transmis.
Dans le cas de l’expérimentation réalisée, deux parties distinctes sont introduites
pour construire chacun des signaux SI et SOI. Ces deux parties concernent d’une
part la séquence d’apprentissage nécessaire pour la détermination du diagramme op-
timal et d’autre part l’ensemble des trames à envoyer. La partie dédiée aux antennes
est présentée dans la figure 5.9. Le principe consiste à déterminer le diagramme de
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rayonnement permettant une annulation passive optimale. Pour cela, le SIR est dé-
terminé pour chacune des 4096 combinaisons différentes en calculant en premier lieu
la puissance du signal SOI puis, en deuxième lieu la puissance du signal SI de façon
indépendante. L’envoi des données SI et SOI pour le calcul de ces puissances se fait
séparément pour ne pas créer d’interférences. De ce fait, la séquence dédiée à la sé-
lection de diagramme peut être facilement décrite. Pour chacune des combinaisons,
et sur chacun des signaux SI et SOI, nous distinguons trois intervalles différents à
savoir : un intervalle de temps de traitement, un intervalle de données et un intervalle
nul. L’intervalle de données correspond à la transmission de la séquence d’appren-
tissage servant à calculer les puissances des signaux SI et SOI. L’intervalle nul est
le temps pendant lequel le nœud concerné est silencieux. Cet intervalle est néces-
saire pour éviter la transmission à tour de rôle des séquences et pour obtenir ainsi
une bonne estimation des puissances SI et SOI. L’intervalle de temps de traitement
correspond au temps nécessaire à l’antenne pour changer la combinaison permettant
d’obtenir un nouveau diagramme de rayonnement. A la réception, le signal obtenu
pour chaque segment représente une portion SI et une portion SOI. La puissance est
calculée pour chaque portion et le ratio entre ces deux puissances permet d’obtenir
le rapport SIR.

Figure 5.9 – Séquence dédiée à la sélection du diagramme optimal

L’ensemble du signal transmis est présenté dans la figure 5.10. Comme évoqué précé-
demment, la première partie de ce signal est décrite ci-dessus et dédiée à la sélection
du bon diagramme de rayonnement. Le reste du signal correspond aux trames trans-
mises dans une partie desquelles se trouvent les données utiles. Dans ce qui suit,
nous décrivons la configuration classique de l’expérimentation liée à l’estimation par
séquence d’apprentissage. Les autres tests proposés apportent évidemment des chan-
gements au niveau des trames que nous évoquerons par la suite. Dans la configura-
tion classique, chaque trame parmi les Nf transmises est composée d’une séquence
d’apprentissage et des symboles OFDM. En ce qui concerne la séquence d’appren-
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tissage, elle est représentée par trois types d’intervalles ; des intervalles nuls, court
et longs. On distingue également une période de transmission ajoutée pour garantir
une absence de chevauchement entre les préambules SI et les préambules SOI. Les
intervalles représentent les préambules courts et longs dont la structure est similaire
aux systèmes de transmission 802.11n. Les préambules courts sont nécessaires car ils
permettent la synchronisation exacte pour chaque trame SI et SOI par corrélation.
En d’autres termes, les préambules courts permettent de déterminer, dans le signal
reçu, l’emplacement de chaque superposition de trames SI et SOI. Les préambules
longs sont, quant à eux, utilisés pour estimer à tour de rôle les réponses fréquentielles
des canaux SI et SOI. Les préambules de chaque signal sont extraits du signal reçu
et divisés par la séquence préambule originale pour obtenir l’estimation des canaux.
Les intervalles nuls servent à éviter l’interférence entre les préambules SI et SOI. La
longueur de tous les intervalles est la même que celle d’un symbole OFDM. Pour ce
qui est du reste de la trame, elle consiste en Ns symboles envoyés les uns à la suite
des autres. Un préfixe cyclique est inséré au début de chaque symbole OFDM afin
d’éviter les interférences entre symboles. En plus du préfixe cyclique, chaque sym-
bole est composé des porteuses contenant des données, des pilotes et des porteuses
inactives. Les porteuses données sont les informations utiles que le nœud cherche
à récupérer et les porteuses pilotes sont nécessaires pour l’estimation du bruit de
phase. Afin de récupérer les pilotes de chaque signal sans interférence, la méthode
classique consiste à insérer un élément nul à la même position de la porteuse pilote
dans l’autre signal. Finalement, des porteuses inactives sont insérées au début, à la
fin et au milieu de chaque symbole pour éviter l’envoi de données utiles là où les
bandes de fréquences se chevauchent. La porteuse inactive fixée au milieu représente
la composante continue du signal.

5.3.3 La réception du signal

La réception du signal pour les systèmes expérimentaux est en grande partie identique
aux simulations. La différence réside essentiellement au niveau de la synchronisation.
Comme indiqué dans la section précédente, le début de chaque trame est déterminé à
l’aide du long préambule transmis dans la séquence d’apprentissage à l’émission. En
effectuant une corrélation entre le préambule court et le signal reçu, il est possible de
déterminer exactement la position de chaque début de trame dans le signal. En ce
qui concerne les longs préambules, ces derniers sont utilisés pour estimer les canaux
SI et SOI. Les estimations de ces deux canaux sont exploitées pour l’ensemble des
Ns symboles de la trame. Il est également nécessaire de rappeler que le signal est
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reçu dans le domaine numérique et en bande de base étant donné que les parties
RF ainsi que la conversion analogique/numérique du signal est effectuée par les
cartes USRP. Après la synchronisation et l’estimation des canaux, il devient possible
de traiter la trame symbole par symbole. Ainsi, pour chaque symbole, la FFT est
appliquée et les pilotes sont extraits dans le but d’estimer le bruit de phase du
symbole traité. Ceci permet de générer une copie plus fidèle du signal d’interférence en
multipliant le symbole SI généré avec le canal SI et le bruit de phase estimés. Suite à
cela, l’annulation numérique est effectuée, réduisant ainsi la puissance d’interférence.
L’étape suivante consiste à égaliser le signal par la méthode zéro forcing en divisant
simplement le symbole SOI par le canal estimé. Finalement, afin de récupérer le
symbole SOI, une démodulation est effectuée et le débit ainsi que le SINR obtenu
pour chaque symbole sont calculés. Les performances finales du système sont calculées
en calculant la moyenne des débits pour l’ensemble des trames traitées comme le
montrent les équations 3.21 du chapitre 3.
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Figure 5.10 – Description des deux signaux SI et SOI
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5.4 Test d’annulation passive

5.4.1 Test sur les antennes reconfigurables

Des tests de communication FD à l’aide de l’antenne reconfigurable ont été réalisés
à l’université d’Irvine afin de démontrer son efficacité en respectant une distance de
10 cm entre les deux antennes du même appareil. Pour cela nous avons fait varier
la distance entre les deux appareils et ajouté un réflecteur entre les deux terminaux
à des distances différentes. Les expériences ont été réalisées dans un environnement
Outdoor avec pour objectif de vérifier si la réception du signal utile reste tout de
même possible en bloquant la ligne de vue directe entre les deux appareils ou en
augmentant la distance entre ces derniers. En premier lieu nous avons fait varier la
distance entre les deux terminaux et récupéré la puissance reçue des deux signaux
comme le montre la figure 5.12. Le résultat est présenté dans la figure 5.11.
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Figure 5.11 – Puissance reçue des deux signaux SI et SOI en fonction de la distance de la
baseline

Nous remarquons que la puissance reçue du signal SOI décroit avec l’augmentation
de la distance. Les puissances du signal SI restent quant à elles dans le même ordre
de grandeur étant donné que la distance entre les deux antennes du même terminal
reste fixée à 10 cm. Cette expérience démontre la performance de la méthode de
sélection de diagramme. En effet, l’algorithme est performant car la puissance du
signal SOI reste supérieure à celle du signal SI même pour une séparation de 10 m
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entre les deux terminaux.

Figure 5.12 – Test expérimental basé sur les changements de distances

La figure 5.11 nous montre que la puissance reçue du signal utile diminue lorsqu’on
augmente la distance entre les deux terminaux. Cependant, nous pouvons constater
que même à une distance de 10 m, cette puissance reste supérieure à celle du signal SI
qui lui n’est séparé que de 10 cm de l’antenne réceptrice. Cela prouve que l’antenne
reconfigurable, dont le principe est de choisir le lobe qui augmente le SIR, reste
efficace même à une distance importante et continue de détecter le lobe dont la
position est optimale. Cependant, lorsqu’un élément réfléchissant est mis entre les
deux appareils communicants, la ligne de vue directe est obstruée, ce qui réduit la
puissance du signal utile.

Nous testons à présent les effets des multi-trajets et de l’obstruction du trajet direct
sur la réception du signal utile. Pour cela, nous positionnons l’élément réfléchissant
entre les deux terminaux à des distances différentes. La distance entre les deux an-
tennes émettrices est fixée à 10 m. Les puissances reçues des deux signaux sont
représentées sur la figure 5.13. Nous remarquons que l’absence du trajet direct en-
gendre une baisse de la puissance du signal SOI à un niveau en dessous de celui de
l’interférant. La plaque réfléchissante, en plus d’affaiblir le trajet utile, favorise égale-
ment la réflexion du signal SI. Les réflexions les plus proches de l’antenne réceptrice
sont les plus puissantes ce qui explique que la puissance du signal SI augmente à
mesure que la plaque se rapproche de l’antenne réceptrice.

5.4.2 Avantage de l’utilisation des antennes reconfigurables

Il est clair, d’après les expériences réalisées, que les antennes reconfigurables per-
mettent de réaliser une annulation passive importante. Ceci entraine, outre une aug-
mentation de la capacité d’annulation globale du système, la possibilité de ne pas
avoir recours à l’annulation analogique et diminuer ainsi la complexité du système.
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Figure 5.13 – Puissances reçues des deux signaux SI et SOI en fonction de la distance

En effet, comme indiqué précédemment, une annulation suffisante doit être réalisée
avant la conversion du signal reçu dans le domaine numérique. La raison est d’éviter
la saturation du LNA et l’obtention d’un bruit de quantification trop important.

Afin de démontrer l’importance de l’annulation passive dans l’expérimentation, nous
effectuons une comparaison des performances du système à l’aide de l’antenne recon-
figurable avec celles obtenues en utilisant une antenne omnidirectionnelle. La distance
entre les deux antennes est similaire comme le montre la figure 5.14.

Figure 5.14 – Antennes utilisées pour les deux expériences
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L’annulation passive à l’aide d’antennes omnidirectionnelle représente uniquement
l’atténuation due à la propagation du signal. En revanche, pour l’expérience avec l’an-
tenne MRA, l’annulation passive est liée à l’algorithme de sélection de diagramme.
La figure 5.15 présente l’amplitude du signal reçu à la sortie de la carte USRP pour
les deux méthodes. On remarque clairement une saturation au niveau de l’expérience
des antennes omnidirectionnelles entrainant un bruit de quantification important. En
effet, étant donné que la puissance reçue du signal SI est très élevée par rapport à
celle du signal SOI, le signal SI domine toute l’amplitude normalisée [-1 ,1] , laissant
une amplitude bien moins élevée pour le signal SOI. De ce fait, le signal SI sera quan-
tifié sur l’ensemble des bit alloué lors de la conversion. Par contre, le signal SOI sera
converti à partir d’un nombre de bits bien plus réduit, ce qui engendre clairement
un bruit de quantification qui rend la bonne récupération du signal SOI impossible.

Figure 5.15 – Comparaison de l’amplitude des signaux reçus pour les deux expériences

Afin de souligner l’importance de l’antenne reconfigurable et de l’algorithme qui s’y
rattache, nous présentons dans la figure 5.15 les puissances respectives des signaux
SI et SOI avant l’annulation numérique en fonction du temps pour chacune des deux
expériences. La comparaison montre que le recours à l’annulation passive par antenne
reconfigurable permet de réduire la puissance du SI bien en dessus de celle du signal
SOI. Cette expérience atteint une capacité d’annulation passive de 60 dB sachant
que les deux signaux sont envoyés à une puissance de 5 dBm. Cette quantité d’an-
nulation permet d’éviter le recours à une annulation analogique qui augmenterait
la complexité. En revanche, la deuxième expérience repose sur les antennes omni-
directionnelles, l’annulation passive est uniquement de 22 dB. Ceci conduit à une
restitution médiocre du signal SOI comme le présente la figure 5.16. Cette figure re-
présente le BER du signal SOI en fonction du temps pour les deux expériences. Nous
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remarquons que, malgré un traitement de signal identique, l’essai avec les antennes
reconfigurables donne un BER pratiquement nul alors que l’erreur est importante
pour l’autre expérience. Le SNR étant fixé à 30 dB, le bruit appliqué au signal est
négligeable ce qui explique la valeur nulle du BER obtenue avec la première expé-
rience. En effet, la combinaison des deux annulations passive et numérique permet
de réduire la puissance du signal SI au niveau du bruit, entrainant ainsi une récu-
pération quasi-parfaite du signal SOI. En revanche, dans la deuxième expérience, le
signal SOI est très bruité. Ceci est dû au fait que la quantité d’annulation passive
insuffisante entraine un bruit de quantification très élevé qui déforme de façon signifi-
cative le signal SOI. En effet, même si l’annulation analogique est efficace et parvient
à réduire une grande partie du signal SI présent dans le signal reçu, la composante
SOI reste trop bruitée pour être récupérée avec peu d’erreur.

Figure 5.16 – BER du signal SOI pour les deux expériences

5.5 Annulation numérique : test des estimateurs

Dans ce qui suit, nous utilisons le système expérimental présenté pour évaluer les
performances des estimateurs existants et proposés. Nous avons présenté dans les
chapitres précédents des estimateurs se basant sur deux types de transmission diffé-
rents à savoir la transmission avec envoi distinct des pilotes et celle avec leur envoi
simultané. Dans ces deux types de transmission, nous avons étudié les estimateurs
classiques et proposé d’autres plus performants. Certains des estimateurs présentés
sont implantés dans le système réel dans le but de les évaluer dans le cas d’un canal
réel. Les tests expérimentaux ont été réalisés dans les laboratoires de l’université
d’Irvine en Californie. Certaines des méthodes présentées dans les chapitres précé-
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dents ont été élaborées après les tests réalisés ce qui explique l’absence de certains
estimateurs dans les tests expérimentaux comme la méthode ESB qui se base sur la
matrice de projection, l’algorithme ASEQ qui améliore l’estimation d’un seul sym-
bole et l’estimateur d’un canal variant dans le temps. L’ensemble des estimateurs
classiques sont implantés afin de servir de comparaison aux méthodes proposées. Les
expériences sont réalisées à l’extérieur comme le montre la figure 5.17. La distance
entre les deux nœuds est de 10 m et cla baseline entre l’antenne émettrice et l’antenne
reconfigurable du même nœud est de 10 cm. Le temps d’envoi est de 1 seconde, ce
qui correspond à 533 trames envoyées contenant chacune la séquence d’apprentissage
et 100 symboles OFDM. Tous les paramètres liés au système sont identiques à ceux
présentés dans la section 5.17.

Figure 5.17 – Test expérimental réalisé en outdoor

Nous cherchons en premier lieu à évaluer les performances des méthodes d’estimation
se basant sur une transmission distincte des pilotes. Pour cela, nous commençons par
implanter l’estimateur PSEQ qui représente la méthode conventionnelle se basant sur
les longs préambules et dont la structure du signal est décrite dans la section précé-
dente. Suite à cela, nous testons les deux estimateurs proposés à savoir la méthode
PDP et la méthode hybride. La méthode PDP consiste à éliminer les préambules de
la séquence d’apprentissage et utiliser les pilotes servant à l’estimation du bruit de
phase pour estimer également les canaux. L’estimation de l’ensemble des éléments
des canaux est possible à partir d’un positionnement dynamique des pilotes entre un
symbole et un autre. Pour la méthode hybride, il s’agit d’effectuer une estimation
initiale des deux canaux avec la méthode PSEQ mais d’améliorer ces estimations
au fur et à mesure du traitement des symboles à l’aide du changement de position
des pilotes. La comparaison des trois méthodes est présentée dans la figure 5.18 qui
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montre le SINR obtenu pour chaque méthode en fonction du temps. On remarque
que la méthode PDP est la plus performante puisqu’elle apporte une amélioration
d’environ 5 dB par rapport à la méthode conventionnelle PSEQ. Ceci s’explique
par le fait que l’estimation de la méthode PDP est réalisée à partir des pilotes de
l’ensemble des symboles ce qui la rend plus précise. Pour ce qui est de la méthode
hybride, elle atteint une amélioration de 3 dB par rapport à la méthode PSEQ. Ce
gain est plus faible que celui apporté par la méthode PDP mais la méthode hybride a
un temps de traitement plus réduit. En effet, cette méthode a l’avantage d’effectuer
le traitement des symboles dès leur arrivée tandis que la méthode PDP nécessite la
réception de l’ensemble de la trame pour estimer le canal et entamer le traitement
des symboles.
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Figure 5.18 – SINR en fonction du temps pour les trois méthodes PDP, Hybride et PSEQ

La deuxième expérimentation consiste à tester les méthodes qui se basent sur une
transmission jointe des pilotes. En d’autres termes, les pilotes des deux signaux SI
et SOI sont fixés aux mêmes positions pour éviter la perte d’information utile due
aux insertions de porteuses nulles. La méthode classique LS consiste à faire une
corrélation entre l’ensemble du signal émis et le signal reçu dans le but d’estimer
le canal SI, le canal SOI étant estimé à partir d’un préambule. Une autre méthode
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existante est l’estimateur IEJ décrit dans le chapitre précédent. Cette méthode est
plus performante et correspond à l’estimation jointe des deux canaux en réduisant le
bruit par une méthode itérative. Nous implantons à tour de rôle ces deux algorithmes
en fixant à 8 le nombre d’itérations maximal pour la méthode IEJ. Dans toutes
les méthodes, le nombre de pilotes est égal à 8. Finalement, l’algorithme proposé
que nous testons est la méthode se basant sur les itérations de Landweber. Elle
consiste à estimer les deux canaux dans le domaine fréquentiel en ayant recours à la
méthode Landweber pour résoudre le problème d’inversion de matrices. Le nombre
d’itérations est fixé à 20. La figure 5.19 présente la comparaison de ces trois méthodes
en termes de SINR. Nous traçons la première et la dernière itération de la méthode
IEJ correspondant respectivement aux légendes « IEJ it1 » et « IEJ it8 ».
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Figure 5.19 – Comparaison du SINR des méthodes IEJ, Landweber et LS

Nous remarquons clairement que la méthode LS est la moins performante. Ceci s’ex-
plique par le fait que cette méthode considère le signal SOI comme une partie du
bruit, ce qui augmente de façon significative l’erreur d’estimation et réduit ainsi la
capacité d’annulation du système. En ce qui concerne la méthode IEJ, nous remar-
quons un gain d’environ 3 dB entre la première et la dernière itération. Cependant,
cette méthode effectue l’estimation des canaux dans le domaine temporel, ce qui
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peut entrainer une augmentation de l’erreur d’estimation. En effet, pour atteindre
les performances optimales de cette méthode, il est nécessaire de connaitre le nombre
exact de coefficients des canaux pour éviter les erreurs liées à des vecteurs estimés de
tailles incorrectes. Or, dans le cas d’expérimentation, il est impossible de connaitre le
nombre de coefficient des canaux. La transformée de Fourier des coefficients estimés
avec cette méthode apportera donc des réponses fréquentielles bruitées. Ceci explique
la différence de 2 dB entre la première itération de la méthode IEJ et la méthode
proposée. En effet, la méthode proposée permet d’estimer les canaux directement
dans le domaine fréquentiel sans le besoin de connaitre le nombre de coefficients des
canaux. L’estimation représente donc l’ensemble des déformations que subit chaque
porteuse du symbole.

Conclusion

Le but de ce chapitre a été de tester les méthodes d’estimation proposées dans un
contexte FD expérimental. Pour cela, nous avons en premier lieu décrit le système
expérimental utilisé en indiquant le matériel utilisé ainsi que son mécanisme de fonc-
tionnement. Nous avons effectué une étude détaillée de la méthode d’annulation pas-
sive réalisée en décrivant l’antenne utilisée ainsi que l’algorithme qui lui est attribué
dans le but de réduire la puissance du signal SI. L’innovation liée à cette méthode
d’annulation passive est le fait de réduire la puissance du signal du signal SI tout
en favorisant la réception du signal SOI. Nous avons également démontré l’impor-
tance d’une annulation suffisante en amont de l’annulation numérique à travers des
expérimentations réalisées sur le système FD expérimental. Finalement, nous avons
pu tester certains des algorithmes proposés à savoir la méthode PDP et la méthode
hybride pour le premier type de transmission et la méthode Landweber pour le se-
cond type où la transmission des pilotes se fait sur les mêmes positions. Les résultats
montrent que les méthodes proposées apportent des améliorations en termes de SINR
par rapport aux algorithmes classiques utilisés dans la littérature.





Conclusion générale et
perspectives

L’augmentation conjointe des services consommateurs de ressources spectrales et des
services nécessitant un haut niveau de fiabilité (vidéo streaming, jeux, transfert de
données...) ne cesse d’accroître les challenges pour les opérateurs des systèmes de
radio mobile. Pour les systèmes de communications véhiculaires, les standards ne
peuvent pas répondre aux besoins sans cesse croissant en terme de débit, de fiabilité
et de temps de latence. C’est pourquoi le domaine des communications sans fil et
en particulier véhiculaire est toujours un domaine de recherches intensives visant à
développer des solutions pour assurer la sécurité et le confort. La future génération
5G promet de répondre aux besoins de l’ensemble des systèmes de communications à
travers l’application de plusieurs technologies nouvelles. La technologie full-duplex,
qui permet à deux nœuds de communiquer simultanément sur la même fréquence, est
une solution prometteuse pour réduire le temps de latence et augmenter le débit ainsi
que l’efficacité spectrale. Cependant, le défi rencontré pour assurer l’efficacité de cette
technologie est la réduction suffisante de l’auto-interférence SI que reçoit l’antenne
émettrice avec le signal utile SOI. Pour cela, des méthodes d’annulation d’interférence
sont appliquées et leurs combinaisons permet de réduire la puissance de l’interférence
au niveau de celui du bruit et ainsi récupérer le signal SOI. L’estimation de canal dans
les systèmes de communications full-duplex joue un rôle important sur la capacité
d’annulation obtenue mais également sur l’égalisation qui permet d’annuler les effets
du canal de propagation sur le signal SOI.

L’objectif des travaux de recherche de cette thèse concerne l’estimation des deux
canaux SI et SOI dans un système full-duplex dédié aux communications véhiculaires.
Nous avons proposé différentes méthodes d’estimation en distinguant le type d’envoi
à savoir la transmission séparée ou simultanée des pilotes au niveau des deux signaux.
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Les algorithmes proposés ont été implantés sur un système full-duplex expérimental
afin d’évaluer leurs performances dans un cas réel.

Dans le but de justifier le choix d’adapter la technologie full-duplex aux communica-
tions véhiculaires, nous avons, dans le premier chapitre, effectué un état de l’art des
systèmes de transport intelligent (STI). Nous avons présenté les standards actuels
sur lesquels se basent les communications véhiculaires à savoir les normes ITS-G5 et
LTE-V et indiqué leurs limites qui empêchent d’assurer la sécurité routière. Le re-
cours à la technologie full-duplex est prévu lors du déploiement de la 5G et permettra
d’améliorer certains critères qui s’inscrivent dans les besoins actuels des communica-
tions véhiculaires.

Le deuxième chapitre a porté sur l’état de l’art de la technologie full-duplex. En
premier lieu, nous avons présenté les systèmes de communications qui adoptent ce
mode de transmission en précisant ses avantages en termes de débit et d’efficacité
spectrale mais également en indiquant le défi principal de la technologie full-duplex.
Ensuite, nous avons étudié les différentes techniques d’annulation visant à réduire
la puissance du signal SI à savoir les méthodes d’annulations passives, numériques
et analogiques. Finalement, nous avons décrit les différents bruits qui réduisent les
performances d’annulations comme les bruits de phase, de non-linéarité et de quanti-
fication. Nous avons finalement souligné l’importance de l’estimation de canaux étant
donné que la distorsion liée aux effets de propagation des signaux demeure celle qui
réduit le plus la capacité d’annulation.

Dans le troisième chapitre, nous avons apporté nos premières contributions qui
consistent à estimer les deux canaux SI et SOI dans un contexte d’envoi séparé
des pilotes au niveau de la transmission. Nous avons tout d’abord établi un état de
l’art des méthodes d’estimation utilisées dans ce contexte et dont la plus courante
est la méthode PSEQ (Préambule dans la sequence d’apprentissage) qui se base sur
une séquence d’apprentissage. Puis nous avons proposé notre première contribution
qui est la méthode PDP (Positionnement Dynamique des Pilotes) et qui consiste à
utiliser une nouvelle configuration des pilotes. En effet, dans cette méthode, la posi-
tion des pilotes change d’un symbole à l’autre ce qui permet de balayer l’ensemble
du spectre au bout d’un certain nombre de symboles traités. Suite à cela, nous avons
proposé la méthode HYB (Hybride) qui consiste à combiner l’emploi d’une séquence
d’apprentissage en début de trame avec la configuration des pilotes proposée dans
la méthode PDP. L’objectif de cette approche est d’améliorer les performances d’es-
timation tout en permettant le traitement des symboles en temps réel. Finalement,
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nous avons présenté la troisième méthode ASEQ (Amélioration de la méthode d’esti-
mation par séquence d’apprentissage) qui est une optimisation de l’algorithme PSEQ
et qui consiste à améliorer l’estimation en utilisant uniquement la séquence d’appren-
tissage utilisée par la méthode classique. Le développement mathématique des trois
méthodes a été élaboré et les résultats obtenus sont plus performants que la méthode
existante PSEQ.

Dans le quatrième chapitre, nous nous sommes concentrés sur les méthodes d’esti-
mation de canaux dans le contexte d’envoi simultané des pilotes. Nous avons tout
d’abord effectué un état de l’art des méthodes d’estimations qui s’inscrivent dans ce
contexte et présenté la méthode IEJ (Estimation Jointe par Itération )qui correspond
à l’algorithme actuel le plus performant. Par la suite, deux méthodes d’estimation
ont été proposées. La première fait appel aux itérations de Landweber pour réduire
la complexité de l’algorithme et permettre l’estimation des canaux dans le domaine
fréquentiel. La seconde méthode permet l’estimation des deux canaux SI et SOI sans
que celle-ci ne soit affectée par les données inconnues du signal SOI. Si les deux
méthodes Landweber et IEJ sont à peu près similaires en termes de performances, le
nouvel algorithme ESB (Estimation Sans Bruit) permet de fournir des résultats bien
plus performants en termes de MSE, de SINR ou de débit obtenu. Finalement, la
dernière partie de ce chapitre concerne sur l’estimation d’un canal mobile à variation
lente. Nous avons choisi une nouvelle configuration de pilotes permettant d’estimer
les atténuations relatives à la totalité des sous-porteuses dans certains symboles de
la trame. Nous avons ensuite amélioré ces estimations à l’aide de la méthode ASEQ
avant d’appliquer une interpolation linéaire visant à estimer l’ensemble des atténua-
tions appliquées aux deux signaux SI et SOI. Les résultats de cette méthode sont
performants pour des fréquences doppler faibles à modérées.

Finalement, dans le cinquième chapitre, nous avons présenté les différentes manipula-
tions effectuées sur un système full-duplex expérimental réalisé à l’université d’Irvine
en Californie. Nous avons commencé par décrire les différents systèmes full-duplex
expérimentaux existants et nous avons indiqué leurs performances en terme d’annu-
lation d’interférence. Ensuite, nous avons décrit l’ensemble du matériel expérimental
qui compose le système utilisé ainsi que les méthodes d’annulations effectuées. Des
tests d’annulation passive ont été réalisés afin de démontrer les performances de l’al-
gorithme utilisé ainsi que les avantages qui en découlent. Finalement, nous avons
implanté les méthodes d’estimations existantes et les avons comparé avec certaines
des méthodes proposées. Les méthodes proposées offrent de meilleures performances
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et permettent clairement d’atteindre une quantité d’annulation numérique suffisante
pour restituer le signal SOI et rendre possible l’utilisation d’un système full-duplex
dans le cas réel. Les tableaux 5.4 et 5.5 présentent respectivement les bilans des
méthodes d’estimations par envoi séparé et simultané des pilotes testées expérimen-
talement.

A l’issue des travaux menés dans le cadre de cette thèse, nous avons adopté diverses
démarches, et les choix que nous avons effectués ouvrent plusieurs perspectives à
explorer. En premier lieu, de nouveaux tests en collaboration avec le laboratoire
WSCL à l’université d’irvine vont être effectués dont l’objectif est d’implanter les
nouvelles méthodes d’estimation ASEQ et ESB ainsi que la méthode d’estimation de
canal mobile. Nous envisageons également de prendre en compte l’ensemble des bruits
qui affectent le signal SI parmi lesquels le bruit de non-linéarité, le déséquilibre I/Q ou
encore le bruit de quantification. L’estimation de l’ensemble de ces distorsions et leur
intégration au niveau des annulations actives permettrait d’augmenter la capacité
d’annulation et donc d’améliorer l’efficacité globale du système full-duplex. Il serait
aussi judicieux de se concentrer sur l’estimation des canaux dans un contexte de
variations rapides où les interférences entre porteuses devraient être considérées. Ceci
permettrait d’adapter la technologie full-duplex aux communications véhiculaires
même en cas de vitesses élevées des véhicules. Nous envisageons finalement de réaliser
des tests réels de communications full-duplex en environnement automobile afin de
quantifier les capacités d’annulations. L’effet du canal dans ce cas dépendra fortement
de l’environnement ainsi que de la vitesse des véhicules. Nous pourrons dans ce
contexte évaluer les performances de différents estimateurs de canaux mobiles.
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Tableau 5.4 – Bilan des techniques d’estimation par envoi séparé des pilotes

Méthode
d’estimation

Avantages Inconvénients SINR
obtenu

PSEQ Estimation temps réel. Nt symboles sont requis pour
l’estimation.
Réduit le débit du au long pré-
ambule.

27

PDP Pas de long préambule. Besoin de l’ensemble de la trame
pour l’estimation.

32

HYB Meilleure annulation en temps
reel. Traitement symbole par
symbole

Besoin d’une séquence d’appren-
tissage.

30

Tableau 5.5 – Bilan des techniques d’estimation par envoi simultané des pilotes

Méthode
d’estimation

Avantages Inconvénients SINR
obtenu

LS Faible complexité. Faibles performances. Bruit en-
gendré par tout le signal SOI.

20

IEJ Réduit le bruit par itérations. Complexité importante. 22 -> 26

Landweber performances moyennes. Complexité moindre. 24
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