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Résumé – Nous proposons un estimateur conjoint des réponses impulsionnelles du canal (CIR) et des décalages en fréquence
porteuse (CFO) pour le système Orthogonal Frequency Division Multiple Access (OFDMA) en liaison montante. On considère
que les CFOs, résultant de l’inadéquation fréquentielle entre l’oscillateur du terminal de l’utilisateur et l’oscillateur de la station
de base, apparaissent à la sortie du terminal de l’utilisateur plutôt qu’à la station de base. Basé sur cette approche réaliste,
un nouveau modèle de signal reçu est présenté qui prend également en compte le préfixe cyclique. Pour l’estimation du CFO,
l’approximation polynômiale est utilisée pour donner des estimateurs moins complexes. Nous montrons que la méthode proposée
d’estimation conjointe s’avère être encore plus simple que les méthodes existantes, sans dégrader les performances.

Abstract – This paper addresses the problem of joint estimation of the channel impulse responses (CIR) and carrier frequency
offsets (CFO) in an uplink Orthogonal Frequency Division Multiple Access (OFDMA) system. We propose a joint CIR and CFO
estimator which is based on a realistic model for an uplink OFDMA system in which the CFOs resulting from the frequency
mismatch of the users’ oscillators with the base station oscillator appear at the output of the users’ terminal rather at the base
station. Based on this realistic approach a new received signal model is presented and this model also takes into account the
cyclic prefix. For CFO estimation, polynomial approximation method derived from the grid search algorithm is used which results
in less complex estimators. We show that our proposed joint estimation method proves to be further simpler than the existing
methods but yet as performant. Numerical results validate our method.

1 Introduction

Les nouveaux systèmes de communication mobiles tels que
le Wifi, WiMAX et LTE (Long Term Evolution) doivent
garantir des débits élevés tant en liaison montante qu’en
liaison descendante afin de satisfaire les besoins des nou-
velles applications multimédia. Pour ces systèmes, l’OFDMA
est devenu le système de transmission privilégié pour la li-
aison descendante, car il est très robuste dans les canaux
sélectifs en fréquence et permet une bonne flexibilité du
système [1]. Toutefois, des questions demeurent ouvertes
à propos de son utilisation en liaison montante. Un prob-
lème bien connu de l’OFDMA en liaison montante est
sa sensibilité aux décalages de fréquence porteuse (CFO).
Cet article se concentre sur l’erreur de synchronisation en
fréquence porteuse en supposant une synchronisation par-
faite en temps. Le CFO peut résulter de l’inadéquation
fréquentielle entre l’oscillateur du terminal de l’utilisateur
et l’oscillateur de station de base. Ce phénomène est
d’autant plus important que les terminaux sont bon marché.
Les différents CFOs ne peuvent pas être annulés à la sta-
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tion de base, ce qui entraîne de fortes interférences, voir [2],
et dégrade les performances du système. L’estimation de
canal pour les systèmes OFDM est largement traitée dans
la littérature, par exemple [3]-[8]. Toutefois, la transmis-
sion en liaison montante OFDMA représente une tâche
plus difficile. Contrairement à la transmission descen-
dante OFDMA, le signal reçu à la station de base en li-
aison montante est une sommation des signaux provenant
de différents utilisateurs. Etant donné que les signaux
des utilisateurs proviennent de differents terminaux, leurs
erreurs de synchronisations sont différentes et indépen-
dantes. Par conséquent, lorsque l’OFDMA en liaison mon-
tante est considérée, une estimation conjointe efficace des
réponses impulsionnelles du canal et des CFOs est néces-
saire en présence de décalage en fréquence. Certains au-
teurs ont abordé cette question pour l’OFDMA en liaison
montante, par exemple [4, 5]. Cependant, les algorithmes
présentés considérent seulement l’estimation du CFO sans
prendre en compte l’estimation du canal. Certaines études
de l’estimation conjointe des CFOs et du canal ont été
présentées dans [6]-[8]. Dans [6], l’estimation conjointe
des CFOs et du canal est faite en utilisant l’approche du
maximum de vraisemblance, mais elle s’avère très com-



plexe. Dans [7, 8], les auteurs ont présenté un estimateur
basé sur une approximation polynomial des CFOs afin de
réduire la complexité à laquelle se confrontent les algo-
rithmes de recherche sur grille.

Cependant tous les auteurs cités précédement consid-
èrent que le CFO s’applique à la sortie du canal. Con-
trairement à eux, nous considérons un modèle de signal où
le CFO apparait sur le signal transmis, c’est à dire avant
la convolution du canal. Basé sur ce nouveau modèle de
transmission, nous proposons un algorithme qui simplifie
encore l’estimation du CFO par rapport aux approches
antérieures fournies dans [8].

Dans la section 2, le modèle du système considéré est
présenté ainsi que le modèle analytique du signal reçu.
Dans la section 3, l’algorithme d’estimation conjointe pro-
posé est présenté, suivie par les résultats numériques dans
la section 4.

2 Modèle OFDMA en liaison

montante

Dans cette section, nous présentons le système de OFDMA
en liaison montante avec décalage de la fréquence por-
teuse. La largeur de bande disponsible est B divisée en
Np sous porteuses. Nu est le nombre d’utilisateurs dans le
système. Le modèle de canal radio est supposé être sélec-
tif en fréquence. Les derniers Lcp symboles de modulation
dans le symbole OFDM sont répétés après la DFT inverse
pour former le préfixe cyclique. Le signal à la sortie de
l’émetteur de l’utilisateur u est donné par

x(u)(t) = R{e
j2π(fc+δf(u)

c )t

Np−1∑

k=0

a
(u)
k p(u)(t−

kT

Np
)} (1)

où fc est la fréquence porteuse, p(u)(t) est la réponse
impulsionnelle du filtre passe-bas à l’émetteur et T est
la période symbole d’un symbole OFDMA. a(u)k sont les

symboles à la sortie IDFT. δf
(u)
c représente le CFO de

l’utilisateur u par rapport à fc. Le CFO est appliqué
au signal transmis parce que nous considérons le cas où
l’utilisateur u n’est pas parfaitement synchronisé à la fréquence
porteuse de la station de base à cause des défauts des
composants. Les signaux des différents utilisateurs x(u)(t)
passent par les canaux convolutif individuels. Le signal
reçu à la station de base est la somme des signaux provenant
de tous les utilisateurs. Le signal en bande de base reçu à
temps discret ri à la station de base est donné par

ri =

Nu∑

u=1

{
x
(u)
i e

j2π
Np

(Lh+i−1)δf(u)
}
∗ h

(u)
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où ∗ représente la convolution.

ri =

Nu∑

u=1

Lh−1∑

l=0

x
(u)
i−le

j2π
Np

(Lh+i−l−1)δf(u)

h
(u)
l + ni (3)

où x
(u)
i est le ième échantillon du signal transmis et h

(u)
l

désigne le lème échantillon de la réponse impulsionnelle du
canal pour l’utilisateur u (comprenant les filtres émetteur
et récepteur), ni est le bruit blanc additif gaussien. Lh

est la longueur du canal qui est supposée être inférieure à
la longueur du préfixe cyclique i.e. Lh < Lcp. δf (u) est le
CFO normalisé de l’utilisateur u donné par

δf (u) = δf (u)
c T (4)

En recueillant les Np échantillons et en enlevant le préfixe
cyclique comme en [2], on obtient la nouvelle expression:

r =

Nu∑

u=1

(δ(u) ⊙ X̃
(u)

)h(u) + n (5)

où r est le vecteur du signal reçu de taille Np×1 et n est le

vecteur de bruit de taille Np×1. La matrice X̃
(u)

de taille
Np×Lcp contient les échantillons du signal transmis avec le
préfixe cyclique de longueur Lcp. La matrice δ(u) de taille
Np ×Lcp est la matrice de décalage de l’utilisateur u con-
tenant ses coefficients de décalage. ⊙ représente le produit
de Hadamard qui apparaît parce que les données d’entrée
sont multipliées par le CFO à l’émetteur de l’utilisateur

u qui n’est pas synchronisé. Le produit (δ(u) ⊙ X̃
(u)

) en
(5), est indiqué ci-dessous sous la forme de matrice, où
l’exposant u est retiré pour plus de simplicité,
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δk
(u)

= ej2πkδf
(u)/Np , avec k = 0, ..., Np + Lcp − 2, sont

les coefficients de décalage de l’utilisateur u. On peut
écrire (5) comme

r = X̆ h+ n (6)

où X̆ = [(δ(1)⊙X̃
(1)

), ..., (δ(u)⊙X̃
(u)

)] et h = [h(1), ..., h(u)]T .

3 Algorithme d’estimation proposé

Étant donné le modèle de (5), nous considérons l’estimation
du maximum de vraisemblance conjointe du canal et du
CFO. En supposant que le bruit n n’est pas corrélé et
gaussien complexe de moyenne nulle et de variance σ2

n,
et les différentes données utilisateurs sont indépendantes
les unes des autres, l’estimation du maximum de vraisem-
blance du canal à l’égard du CFO est donnée par

ĥ = [X̆
H
X̆]−1X̆

H
r (7)

L’estimation du CFO, δf̂ , est obtenue en insérant ĥ dans
la fonction log-vraisemblance, comme suit

δf̂ = argmax
δf

[JML(δf)] (8)



où la fonction de coût est donnée par

JML(δf) = rHX̆[X̆
H
X̆]−1X̆

H
r (9)

La fonction de coût en (9) est très complexe à maximiser
en raison de la présence de l’inversion de la matrice. En
choisissant des séquences orthogonales comme CHU-Codes [9]
et en suivant l’approche de [8], pour l’utilisateur u, la fonc-
tion de coût en (9) se simplifie en

JML(δf) ≈ rH(δ(u) ⊙ X̃
(u)

)(δ(u) ⊙ X̃
(u)

)Hr (10)

où ⊙ réprésente la produit de Hadamard. Nous avons
réécrit l’équation ci-dessus en

J(δf (u)) = rH(X(u) ⊙ δ
(u)
her)r (11)

avec

X(u) = X̃
(u)

X̃
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et δ
(u)
her est une matrice hermitienne donnée par
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En raison de la grande complexité de la recherché sur
grille, nous utilisons des approximations polynomiales [7,
8]. Nous proposons d’appliquer l’approximation polyno-

miale à δ
(u)
her plutôt qu’à δ(u).Nous avons constaté que

l’estimateur résultant est plus simple. Ainsi,

δ
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où δf
(u)
o est l’estimation initiale du CFO et où la matrice

Dm est donnée par
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L’equation (11) devient

J(δf (u)) = rH(X(u) ⊙

∞∑

m=0

Dm (δf (u) − δf
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o )m

m!
)r (14)

=
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{
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(15)

Pour un polynôme de degré M ,

J(δf (u)) ≈
M∑

m=0

(δf (u) − δf
(u)
o )m

m!
R

{
rH(X(u) ⊙Dm)r

}

(16)

Pour trouver l’estimation de la fréquence, la première dérivée
de (16) est mise à zéro

∂J(δf (u))

∂δf (u)
=

M−1∑

m=0

(δf (u) − δf
(u)
o )m

m!
d
(u)
m+1 = 0 (17)

où
d
(u)
m+1 = R

{
rH(X(u) ⊙Dm+1)r

}
(18)

Si α est la racine réelle de (17), qui est plus proche de δf (u)
o

avec ∂2J(δf(u))
(∂δf(u))2

|δf(u)=α < 0, alors l’estimation du CFO de

l’utilisateur u sera δf (u) = δf
(u)
o +α. L’équation (18) mon-

tre que les coefficients de la dérivée première de la fonc-
tion de coût JM (δf (u)) sont beaucoup plus simples, par
rapport à ceux obtenus en utilisant la méthode proposée
dans [8], en conséquence les estimations obtenues du CFO
sont aussi simplifiées. Par exemple, pour un polynôme de
degré M = 2, l’estimation du CFO est donnée par

δf̂ (u) = δf (u)
o +

−R

{
rH(X(u) ⊙D1)r

}

R

{
rH(X(u) ⊙D2)r

} (19)

4 Résultats numériques

Cette section présente les simulations qui sont effectuées
pour valider notre méthode d’estimation. Notez que Nu =
2, Np = 128 et Lh = Lcp = Np/8. Le canal est mis en œu-
vre avec des réponses impulsionnelles aléatoires avec des
coefficients de Rayleigh et la longueur du canal est égale
à la longueur du préfixe cyclique Lh = Lcp. Les séquences
orthogonales sont générées en utilisant [9]. Dans la Fig-
ure 1, nous avons tracé la moyenne et la variance du δf̂ (1).
Nous pouvons voir que la valeur estimée se rapproche de
la valeur vraie δf (1) quand le SNR augment. Ainsi, pour
les petites valeurs du CFO normalisé, i.e. inférieures à
0,1 , M=2 où 3 sont suffisants pour fournir une bonne
solution. Mais M = 2 ne sera pas suffisant pour des
grandes valeurs du CFO. Cette affirmation vérifié grâce
à la Figure 2 où nous avons tracé l’erreur quadratique
moyenne pour le CFO en fonction de la valeur maximale
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Fig. 1: Moyenne et la variance du δf̂ (1), vs SNR. Le valeur
vrai est δf (1)

= 0.05 pour l’utilisateur 1, avec M = 2, Np =

128, Lcp = 16 et Nu = 2.

du CFO. Les valeurs des CFO pour les deux utilisateurs
sont simulés comme des variables aléatoires indépendantes
avec une distribution uniforme. On suppose que pour les
deux utilisateurs δf (u)

o est 0. Nous pouvons voir que pour
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Fig. 2: L’erreur quadratique moyenne(EQM) de δf̂ (u) vs
δfmax avec Np=128, Lcp=16, Nu=2 et SNR(dB)=15 pour
M=2,3 et 5.

M = 2, l’erreur quadratique moyenne (EQM) est de l’ordre
de 10−4 pour les CFOs très faible. Mais dès que le CFO
augmente de plus de 0,05 l’EQM pour M = 2 augmente
rapidement. De la même façon pour M = 3, la perfor-
mance de l’estimateur est très bonne pour les valeurs du
CFO inférieur à 0,15. Mais la performance se dégrade avec
l’augmentation du CFO. Les meilleurs résultats sont vus
dans le cas de M = 5. Donc, les résultats de la Figure 2
montre que le degré du polynôme détermine la qualité de
l’estimation du CFO obtenue. Dans la Figure 3, nous
avons tracé l’EQM pour le CFO et CIR pour un utilisa-
teur u avec M = 5 et pour une valeur maximum du CFO
plus élévée c’est à dire δfmax ≤ 0, 5. Il est supposé que
pour les deux utilisateurs aucune connaissance initiale du
CFO n’est pas disponible, δf (u)

o est 0. Les estimations du
canal sont obtenues en utilisant les du estimations CFO
en (7).
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Fig. 3: L’erreur quadratique moyenne(EQM) de ĥ
(u)
l et

δ̂f
(u)

vs SNR(dB) avec M=5, Np=128, Lcp=16, Nu=2 et
δfmax ≤0,5.

5 Conclusion

Dans ce papier, nous avons dérivé un nouveau modèle
de signal reçu en tenant compte du CFO au terminal
de l’utilisateur avant le canal à trajets multiples. Nous
avons proposé une méthode pour l’estimation conjointe
de la réponse impulsionnelle du canal et des décalages
en fréquence porteuse pour un système de liaison mon-
tante OFDMA en utilisant l’approximation polynomiale.
Nous montrons que notre méthode d’estimation conjointe
est encore plus simple que les méthodes existantes. Les
estimations du CFO sont ensuite utilisées pour estimer
le canal en utilisant l’approche du maximum de vraisem-
blance.
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