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Résumé – Un nouveau récepteur itératif pour systèmes OFDM codés soumis au clipping à l’émission est présenté. Ici, les

vraisemblances sur l’information binaire codée sont issues d’un détecteur dont la décision sous-optimale est basée sur un es-

pace de signaux voisins des observations du canal. L’analyse des performances de l’algorithme montre l’efficacité de l’approche

conjointement à la limitation de complexité, et ce sous la contrainte d’un écrètement sévère.

Abstract – A new iterative fashion receiver is presented for clipped and coded OFDM systems. Here, soft information about

code bits is provided by a suboptimal ML-based detector using a subset of signals in the channel observations neighbourhood.

Furthermore, the performance analysis shows the efficiency of the approach even in limiting the algorithm complexity and under

severe clipping ratio constraint.

1 Introduction

Les transmissions OFDM (orthogonal frequency divi-
sion multiplexing) se sont aujourd’hui imposées dans de
nombreux standards de communications malgré leur im-
plantation pourtant rendue difficile par le fort PAPR
(peak-to-average power ratio) du signal. En effet, la mod-
ulation OFDM est bien connue pour produire des signaux
dont les fluctuations de l’amplitude rendent leur amplifi-
cation délicate. La littérature recense de nombreuses tech-
niques permettant de limiter le PAPR du côté émetteur
[1]. Ces méthodes nécessitent, pour la plupart, un traite-
ment complexe ainsi que l’échange d’une information per-
mettant au récepteur d’inverser le procédé.

L’écrêtement en amplitude, ou clipping [2], qui con-
siste à limiter l’enveloppe du signal avant son amplifica-
tion, s’avère être une technique particulièrement simple
et efficace. Il en résulte malgré tout d’importantes non-
linéarités sur le signal OFDM liées à la déformation de
son enveloppe. Si le bruit hors-bande généré par le clip-
ping peut être aisément filtré à l’émission, le bruit situé
dans la bande est malheureusement la source d’une ré-
duction importante des performances de la transmission.
Sa compensation est alors supportée par le récepteur, à
l’instar de la technique DAR [3] qui a ouvert la voie à
une famille d’algorithmes itératifs [4, 5, 6] travaillant di-
rectement sur le signal reçu, dans le domaine fréquentiel
ou temporel. Cette correction est généralement aidée par
l’information apportée par le décodeur de canal.

Contrairement à ces techniques orientées vers le traite-

ment du signal issu du canal, ce travail propose une ap-
proche nouvelle qui délivre une information souple sur
la vraisemblance des bits de code. L’action du récep-
teur s’effectue alors uniquement sur l’information binaire
par raffinement de ces vraisemblances. Le récepteur tire
profit d’une structure à maximum de vraisemblance sous-
optimale qui dispose d’un ensemble de signaux resimulés
au voisinage des observations issues du canal pour par-
faire sa décision. Le détecteur SML (suboptimal maxi-
mum likelihood) justifie son approche itérative en s’at-
tachant à diminuer l’incertitude sur l’information binaire
par échanges successifs avec le décodeur de canal.

2 Modélisation du système

Soient U , C ∈ {0, 1} des flux binaires respectivement
non-codés et codés. Le mot de code C est de taille V et le
code canal est de rendement R. Le système OFDM utilise
N sous-porteuses X modulées par un symbole complexe
issu d’une constellation S de taille 2M , M étant le nom-
bre de bits par symbole de S. Les opérations de clipping
puis de filtrage du bruit hors-bande sont obtenues par
suréchantillonnage du symbole OFDM dans le domaine
fréquentiel [7]. Le symbole OFDM suréchantillonné par
un facteur J est obtenu tel que :

X̃ = {X0, . . . ,XN−1, 0, . . . , 0
︸ ︷︷ ︸

}
N(J−1)

(1)



Puis par application de la transformée de Fourier discrète
inverse (TFDI) sur JN échantillons, x̃ = TFDIJN (X̃) :

x̃k =
1√
JN

JN−1∑

n=0

X̃nej2π nk
JN 0 ≤ k < JN (2)

La fonction de clipping limitant la dynamique de l’en-
veloppe de x̃ est telle que :

x̃c
k =

{
x̃k |x̃k| ≤ A
Aejφ(x̃os

k ) |x̃k| > A
0 ≤ k < JN (3)

Le filtrage est obtenu en conservant les N premiers élé-
ments de X̃ = TFDJN (x̃) dans le domaine fréquentiel :

X̃ = {X̃0, . . . , X̃N−1, X̃N , . . . , X̃JN−1
︸ ︷︷ ︸

Bruit hors−bande

} (4)

Enfin, le signal OFDM résultant du clipping et du filtrage
est :

x̃k =
1√
N

N−1∑

n=0

X̃nej2π nk
N 0 ≤ k < N (5)

Dans l’équation 3, le seuil d’écrêtement est fonction du
taux de clipping (TC) défini comme :

TC = 20 log10(A/σx) dB (6)

σ2
x = E(x2) étant la puissance du signal x.
Dans la suite, nous noterons CF J

TC(.) l’opération
d’écrêtement et de filtrage, avec suréchantillonnage par
un taux J et pour un taux de clipping TC, telle que
X̃ = CF J

TC(X).

3 Récepteur itératif SML

Nous supposons que le symbole OFDM est pourvu
d’un intervalle de garde de type préfixe cyclique d’une
taille supérieure à la réponse impulsionnelle du canal. Le
théorème de Bussgang [8] nous permet d’écrire après dé-
modulation par TFD au récepteur que :

Yn = αXnHn + DnHn + Wn 0 ≤ n < N (7)

Où le coefficient α est un facteur d’atténuation dépendant
du seuil d’écrêtement tel que

α = 1 − e−( A
σx

)2 +
√

π
A

2σx

erfc(
A

σx

) (8)

D est le bruit de clipping décorrélé de X. W est un bruit
additif blanc gaussien (BABG) de puissance σ2

w = N0

2 et
les Hn sont les N coefficients issus de la TFD de la réponse
impulsionnelle du canal.

3.1 Détection sous-optimale à maximum

de vraisemblance

Le principe du récepteur est de réduire l’incertitude sur
la vraisemblance du mot de code. Cette information sou-
ple a posteriori est tirée d’un détecteur à maximum de

vraisemblance basé sur les observations du canal Y ainsi
que sur un ensemble de signaux Ỹ q, q ∈ [0, Q − 1]. Ces
derniers sont issus d’une étape de renversement des bits,
ou bit flipping, générant Q mots construits à partir de la
décision du décodeur de canal, suivie d’une resimulation
de clipping. Le schéma bloc du récepteur est présenté sur
la figure 1.
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Fig. 1 – Diagramme du récepteur SML

Dans la suite, on note (.)π l’opérateur d’entrelassement.
En absence d’a priori au récepteur sur le mot de code, la
détection optimale des V bits du mot de code C nécessite
une recherche exhaustive parmi les Q = 2V mots possibles
C̃

π

q telle que :

Ĉ
π

= arg min
C̃

π

q

(
N−1∑

n=0

||Yn − HnỸq,n||2
)

(9)

Avec Ỹ q les signaux issus de la resimulation du clipping

et du filtrage à partir des mots de code C̃
π

q .
Afin de faire usage de l’information apportée par le

décodeur de canal et de réduire la complexité de cette
recherche, nous proposons d’établir un ensemble réduit
de séquences à l’aide d’une étape de bit flipping, comme
présenté à la figure 1. Le bit flipping utilise comme a pri-

ori l’information décidée Ĉ
π

provenant du décodeur de
canal, ce qui rend possible l’utilisation d’un décodeur de
canal de type Viterbi. Les mots C̃

π

q sont alors construits

en cherchant, pour chaque groupe V
M

de M bits de Ĉ
π
, le

symbole S ∈ S dont l’étiquetage déplace le mot Ĉ
π

d’une
distance de Hamming dH . Notons que le bit flipping n’est
pas contraint à produire un mot de code existant mais
uniquement un ensemble de mots satisfaisant dH < M . Le
nombre de mots C̃

π

q alors construit est Q = V
M

∑

dH

(
M
dH

)
.

L’approche est donc appelée sous-optimale. Compte tenu
du modèle de l’équation 7, le clipping est une opération
sans mémoire, i.e. Pr(Yn|X) = Pr(Yn|Xn). Les probabil-
ités a posteriori du mot de code entrelacé Cπ sont :

Pr(Cπ
v = a|Y) ∝ Pr(Y |Cπ

v = a)

∝
∑

Xn

Pr(Y|Xn)Pr(Xn|Cπ
v = a)

∝
∑

Xn|Cπ
v =a

Pr(Y|Xn)



∝ p(Y1→n−1,n+1→N−1)
∑

Xn|Cπ
v =a

p(Yn|Xn)

∝
∑

Xn|Cπ
v =a

p(Yn|Xn)

∝
∑

Xn|Cπ
v =a

exp

(

−|Yn − CF J
TC(Xn)|2

N0

)

La prise en compte de l’information issue du décodeur
permet de réduire l’étendue de la somme selon :

Pr(Cπ
v = a|Y) ≈

∑

Xq,n|Cπ
v =a

exp

(

−|Yn − Ỹq,n|2
N0

)

(10)

Avec a = {0, 1}, v ∈ [0, V − 1] la position du bit dans le
mot Cπ et N0 = 2σ2

w.

3.2 Algorithme du récepteur

L’algorithme de décision souple itérative par détecteur
SML est :

1. Initialiser le compteur d’itération i = 0 et établir
une décision a posteriori telle que :

app(0)
a ∝

∑

Sm|Cπ
v =a

exp

(

−|Yn − αHnSm|2
N0

)

(11)

Avec a = {0, 1} et Sm|Cπ
v les symboles Sm de la

constellation S étiquetés par le bit Cπ
v = a.

2. Désentrelacer les probabilités app(i). Donner une
nouvelle décision a posteriori Ĉ grâce au décodeur
de canal et l’entrelacer comme Ĉ

π
.

3. Pour chaque distance de Hamming dH , renverser les
bits concernés et construire les Q mots C̃

π

q .

4. Mettre sous constellation les mots C̃
π

q et procéder
au clipping et filtrage connaissant le paramètre TC
à l’émetteur.

5. Obtenir une nouvelle information souple a posteriori

sur le mot de code Cπ basée sur la détection SML
de l’équation 10 :

app(i+1)
a = Pr(Cπ

v = a|Y ) (12)

6. Passer le compteur d’itérations i = i+1 et retourner
à l’étape 2.

4 Résultats numériques

La performance du récepteur SML est étudiée pour des
transmissions non-codée et codée sur canaux gaussien et
sélectif en fréquence. Les simulations utilisent N = 64
sous-porteuses modulées par une constellation 16-QAM
et le taux de clipping est considéré à TC = 1dB. La trans-
mission codée utilise un code canal convolutif à 4 états
de rendement R = 1

2 et de polynôme générateur (1, 5
7 )8.

La longueur du mot de code C est V = 1024 bits. La
puissance du bruit gaussien est déduite du rapport :

Eb/N0 =
σx̃

2Rσ2
wM

(13)

Nous restreignons volontairement le jeu de distances de
Hamming dH . Puisque la constellation est étiquetée selon
un code de Gray, nous admettons que la dispersion des
symboles sur les sous-porteuses à la réception correspond
au maximum à une distance dH = 1. La complexité de
l’algorithme SML est alors fortement réduite à la consti-
tution d’un ensemble de taille Q = 1024.
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Fig. 2 – Performance du récepteur SML pour OFDM non-
codée sur canal BABG. N = 64, J = 4, TC = 1dB,
dH = 1.
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Fig. 3 – Performance du récepteur SML pour OFDM
codée sur canal BABG. N = 64, J = 4, TC = 1dB,
dH = 1. Comparaison avec la méthode CNC soft [9].

La figure 2 montre la performance du récepteur SML
pour une transmission non-codée sur canal BABG. Ici, les
probabilités a posteriori entrelacées issues du décodeur de
canal Ĉ

π
sont remplacées par celles issues de l’équation 11.

Le comportement itératif du récepteur est assuré jusqu’à



la huitième itération pour laquelle le recouvrement de la
performance de la transmission est à moins de 0,5dB du
cas sans clipping (TC → ∞) à un taux d’erreur binaire
TEB = 10−5.

La performance du récepteur pour transmission codée
sur BABG est montrée en figure 3. Ici, la dégradation du
TEB est de moins de 0, 3dB à la troisième itération, ce
qui montre l’efficacité de la méthode sous-optimale pro-
posée restreinte à une distance dH = 1. Après la troisième
itération, la performance n’est plus améliorée. Une com-
paraison est également établie avec le récepteur CNC soft
[9] dérivé de [5]. Ce récepteur agit par estimation et an-
nulation directe du bruit de clipping et converge après
trois itérations. Sa performance, pourtant en dessous de
1dB d’écart au cas linéaire, est largement surpassée par le
SML qui assure un gain relatif de plus de 0,5dB.
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Fig. 4 – Performance du récepteur SML pour OFDM
codée sur canal STVFS. N = 64, J = 4, TC = 1dB,
dH = 1.

Sur canal sélectif en fréquence le récepteur montre
la même efficacité. La modélisation utilisée est le canal
COST 259 STVFS (slow-time varying frequency-selective)
dont la réponse impulsionnelle est définie par N (0, e−βl)
avec l ∈ [0 L − 1] la taille de cette réponse. Le canal est
supposé parfaitement connu au récepteur et la taille du
préfixe cyclique supérieure à L. La figure 4 montre que
la détection SML limite la dégradation de la transmis-
sion également à moins de 0,3dB du cas linéaire pour un
TEB = 10−5dB.

5 Conclusion

Une nouvelle approche par décision itérative sous-opti-
male de vraisemblance de l’information binaire a été
présentée. Elle est basée sur un ensemble de signaux
voisins des observations issues du canal et sur un détecteur
à maximum de vraisemblance.

La convergence de l’algorithme est fortement liée au

renversement du mot de code estimé par le décodeur de
canal et à la taille de l’espace des signaux resimulés. Dans
certaines conditions, la complexité liée à la construction
de ces derniers rend impossible l’application du récepteur.
Les performances données ici sont restreintes à une com-
plexité raisonnable mais montrent pourtant l’efficacité de
l’approche. Le récepteur a également besoin que l’étape de
décodage de l’information binaire ait complètement con-
vergé afin d’être appliquée, ce qui peut rendre délicate la
cohabitation entre détecteur SML et codes itératifs.

Néanmoins, le récepteur SML semble être une ap-
proche prometteuse puisqu’elle surpasse les autres méth-
odes disponibles dans la littérature en s’approchant très
fortement du cas d’un système linéaire. De nouvelles
prospections pourront être alors engagées afin d’entrevoir
l’utilisation de l’information a posteriori délivrée par le
détecteur SML comme information extrinsèque dans des
approches de type turbo.
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