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RESUME

Dans le cadre de ce travail de recherche, nous nous sommes intéressés a un systeme de
télécommunications de type MIMO-OFDM a multiplexage spatial utilisant un récepteur non
adaptatif MMSE-VBLAST et la technique de formation de faisceau FF avec des algorithmes
adaptatifs LMS, RLS, SU RLS. Les applications de ces travaux de recherche sont diverses et
peuvent étre aussi bien fixes (WIFI, IEEE, ...) que mobiles (LTE, 3GPP, ...).

La premiére partie de ce travail est consacrée & une étude comparative des différents
égaliseurs non adaptatifs. Nous avons constaté que le meilleur détecteur assurant une

meilleure qualité de signaux en réception est le MMSE-VBLAST.

La seconde partie de la these se concentre sur notre systéeme proposé. Nous avons
combiné le détecteur MMSE-VBLAST avec les algorithmes adaptatifs de formation des
faisceaux (LMS, RLS, SU-RLS) pour combattre 1’effet de brouillage directionnel a 1’intérieur
d’un méme canal et les interférences inter-canaux. Cette technologie hybride nous a permis
d’améliorer les performances du systéme tout en minimisant le taux d’erreur binaire TEB

pour des forts rapports signal sur bruit SNR.

Mots clés :
Réseaux de télécommunications sans fil, antennes intelligentes, technologie MIMO, OFDM,

MIMO-OFDM, réseaux d’antennes adaptatives, formation de faisceaux.



ABSTRACT

As part of this research, we are interested to MIMO-OFDM telecommunications
system using non-adaptive MMSE-VBLAST receive and beamforming technique with
adaptive algorithms (FF): LMS, RLS, SU-RLS.

The scope of this research work can be both: stationary applications (exp: WIFI,
IEEE) and mobile applications (exp: LTE, 3GPP).

The first part of this work is devoted to a comparative study of different non-adaptive
equalizers. We found that the best detector ensuring better quality signal reception in the
MMSE-VBLAST.

The second part of the thesis focuses on our proposed system. We combined the
MMSE-VBLAST detector with adaptive beamforming algorithms (LMS, RLS, and SU-RLYS)
to combat the effects of directional interference within the same channel and inter-channel
interference. This hybrid technology has allowed us to improve the performance of the whole

system by minimizing the bit error rate BER high signal to noise ratios SNR.

Keywords:
Wireless networks, smart antennas, MIMO technology, OFDM, MIMO-OFDM, adaptive

antenna arrays, beam forming.
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Introduction générale

1- Contexte général

Le terme Wireless ou sans fil est devenu trés attractif aussi bien dans le domaine du
grand public que dans le domaine industriel. Ces systémes évoluent au rythme des avancées
technologiques atteintes dans toutes les disciplines scientifiques : traitement du signal, micro-
électronique, nanoélectronique, logiciels, mathématique. De plus, grace a la miniaturisation
des technologies, leur performance a augmenté, et continuera d'augmenter a un rythme
effréné. Les secteurs de la communication sans fil et de la communication mobile constituent
en ce sens des défis importants. Au fil du temps, plusieurs générations se sont succédés afin
d'améliorer le débit et la capacité tout en maintenant une qualité de service appréciable. Le
monde sans fil est ainsi passé par la modulation analogique avant d'adopter définitivement la
modulation numérique.

L'évolution dans ce domaine se fait trés rapidement: une nouvelle génération voit a
peine le jour que des recherches sont faites sur la prochaine. La raison en est fort simple:
L’augmentation du nombre d'utilisateurs de services sans-fil est presque exponentielle, et
chacun de ces utilisateurs demande toujours plus de bande passante. En effet, a I' origine, on
se contentait de transmettre le strict nécessaire pour qu’il y ait communication, c'est-a dire la
voix. Toutefois maintenant, on transmet maintenant des données réseau, de la voix, l'internet,
des fichiers audio, vidéo... Nous voyons donc que I'évolution de ce domaine n'est pas préte de
s'arréter, ni méme de ralentir. Durant toute cette évolution, la base reste la méme telle qu'elle
a toujours été dans les systemes de télécommunications: nous désirons émettre et recevoir,
tout en limitant les interférences et les effets perturbateurs du canal de transmission.

2- Problématique
Les problemes dans les systemes de communications sans fils restent en bonne partie les
mémes: le bruit gaussien, les interférences (inter symbole, les délais ...) Toutefois, selon les
méthodes utilisées pour la communication, la fagon de résoudre les différents problemes varie
grandement, car les technigques ne sont souvent applicables que pour un mode d'envoi précis,

ou bien elles s'appliquent differemment selon le mode.

Les systemes multi-antennaires a porteuses multiples (MIMO-OFDM) sont au cceur de
nombreuses recherches en télécommunications. Comme tous les autres systemes de
communication, ils sont affectés par des interférences, que nous désirons éliminer.
Evidemment, en pratique, aucun systéme ne peut complétement les éliminer; I'objectif est

donc de les minimiser. Ces interférences sont de plusieurs types. Plusieurs solutions sont
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possibles pour éliminer, ou plutét minimiser l'effet de ces interférences. La premiére est un
choix judicieux du type de systeme de téléecommunications : nous allons étudier des égaliseurs
pour le systeme MIMO-OFDM. La modulation a porteuses multiples OFDM est reconnue
pour sa grande résistance a I’interférence inter symboles (ISI), grace a l'utilisation de
fréguences orthogonales pour envoyer les différents symboles. De plus, 'utilisation du MIMO
(Multiple Input Multiple Output) vient accroitre l'efficacité en offrant plusieurs autres
chemins possibles pour le signal, augmentant la fiabilité des transmissions. Le MIMO-OFDM
coexistera donc avec le MIMO-CDMA dans la quatriéme génération, car avec autant
d'utilisateurs, le CDMA ne peut disparaitre rapidement. Toutefois, peu importe I'efficacité
reconnue de la méthode utilisée, il est important davoir un bon égaliseur pour profiter
pleinement des avantages d'une technique. Comme les systemes MIMO-OFDM sont a I'étude,
et que peu de prototypes existent présentement, nous en sommes toujours a vouloir déterminer

quel algorithme d'égalisation utiliser.

3- Objectifs et contributions

Dans le cadre de cette thése, nous nous concentrerons sur 1’étude et le développement par
simulation des algorithmes adaptatifs et non adaptatifs. C’est la partie du récepteur qui est mis
en jeu, elle doit éliminer le bruit du signal, afin de le reconstitué plus fidélement possible,
pour ce faire nous allons décrire plusieurs méthodes permettant de résoudre ces problemes de
transmission. Au cours des dernieres années, des systemes utilisant la modulation OFDM
(orthogonal frequency division multiplexing) ont été développés et perfectionnés; ils sont
présentement utilisés dans les normes 802.11 a, g et 802.16. Les systtmes OFDM sont
particuliérement appréciés parce qu’ils résistent bien aux déformations causées par le canal. A
I'OFDM, nous désirons combiner les avantages des systémes a plusieurs antennes. Nous
appelons ces systemes MIMO (multi-input multi-output), et ils sont étudiés de plus en plus. I
s'agit d'utiliser plusieurs antennes a L’émission et a la réception, afin de maximiser le nombre
de canaux différents, ce qui permettrait de diminuer le taux d'erreurs ou d'augmenter le débit
du transfert de donnees, selon la configuration choisie. Toutefois, la majorité des travaux
concernant le MIMO est de nature théorique, et le MIMO a comme principal défaut de
requérir une grande puissance de calcul au niveau du détecteur. On en arrive donc aux
systemes de télécommunications MIMO-OFDM, qui devraient composer, en paralléle avec le
CDMA (code division multiple Access; accés multiple par répartition en code), la 4e
génération de systemes de communication sans-fil (4G). La raison de la dualité, c'est que les

systemes CDMA de la 3e géneration (3G) ne pourront pas étre remplacés rapidement, car des
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millions d’utilisateurs 1’utilisent encore aujourd’hui. Les deux technologies devront donc
coexister pendant plusieurs années.
Pour cela nous avons proposé un systeme combinant les techniques adaptatifs et non
adaptatifs afin d’améliorer les performances du systéme de transmission.
Les techniques d'égalisation MIMO-OFDM sont nombreuses et se présentent sous la forme de
différents types :

e Linéaires non adaptatives

e Non linéaires non adaptatives

e Linéaires adaptatives

e Non linéaires adaptatives
Dans les techniques linéaires non adaptatives, nous retrouvons la technique la plus simple,
soit celle du Zero-Forcing (ZF). Elle consiste a éliminer I'interférence due au canal seulement
(note: nous assumons les canaux comme étant connus, ou parfaitement estimés). Toutefois, ce
faisant, elle ne considére pas le bruit, et tend a en amplifier I'effet. Cette technique ne semble
donc pas trés efficace, mais comme l'algorithme est de loin le plus simple, ce n'est pas une
surprise. Pour remedier a son probléme, la méthode Minimum Mean-Squared Error (MMSE)
a eté développée, baseée sur le ZF. Elle a pour but de minimiser l'erreur quadratique moyenne,
afin de reconstituer le signal. Nous augmentons alors d'un cran la complexité.
Pour ce qui est des techniques non linéaires, nous notons le V -BLAST, qui consiste a trouver
le récepteur dont le signal a le plus de chances d'avoir la bonne information. Ensuite, I'effet de
cette antenne est annulé pour calculer, de la méme maniere, la prochaine antenne avec le
meilleur signal, et ainsi de suite. Des techniques de forcage a zéros ZF et de minimisation de
I’erreur quadratique moyenne MMSE peuvent étre utilisées pour déterminer quelles antennes
considérer, résultant en ZF-YBLAST et MMSE-BLAST. Une autre méthode non linéaire est
celle du Maximum Likelihood (ML), qui offre d'excellentes performances, au prix d'une trés
grande complexité au niveau des calculs. Dans les techniques adaptatives, nous pouvons
retrouver l'algorithme du gradient stochastique (Least Mean Square; LMS) et celui des
moindres carrés récursifs (Récursive least square; RLS), ainsi que plusieurs autres. Nous
devons toutefois calibrer ces algorithmes avec une séquence d'apprentissage, et bien que leurs
performances soient tres bonnes, leur complexité n'est pas négligeable, surtout dans des

techniques telles que le RLS (Récursive least square; RLS).
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4- Plan de la these

Ce manuscrit est décomposé en cing chapitres. Dans le premier chapitre de cette these,
nous présenterons des généralités sur I’environnement des systémes de radiocommunications,
pour se familiariser avec les phénoménes de propagation.

Le second chapitre repose sur les systemes multi antennes et les différentes techniques
de formation de faisceaux. La technique utilisée sera détaillée dans le chapitre cing.

Ensuite, une étude est réalisée sur le systeme MIMO-OFDM en chapitre trois pour
clarifier I’'usage des deux techniques dans notre analyse.

Dans I’avant dernier chapitre, nous allons détailler les techniques non adaptatives
utilisées dans la cette thése. De nombreuses simulations seront réalisées et présentées.

Enfin, en chapitre cing, nous allons décrire les algorithmes adaptatifs et le systeme
proposé combinant les deux techniques cités auparavant. Un ensemble de courbes de
simulations va étre présenté avec une analyse des résultats trouvés, pour voir I’amélioration
apportée par 1’usage de cette technologie hybride.

La conclusion générale regroupe les différentes conclusions sur les études menées et

indique quelques perspectives pour poursuivre les travaux et parfaire les résultats.




CHAPITRE 1 Environnement des systémes de radiocommunications

1.1 Introduction

Transmettre de 1’information d’un point a un autre sans-fil nécessite un systéme de radio
communication. Ce systeme utilise le canal hertzien comme support physique. Au cours de sa
propagation, I’onde transmise traverse différents types de canaux jusqu'a atteindre sa cible.
Ces canaux affectent ’onde émise. Cela rend nécessaire 1’étude des canaux de propagation.
Les performances de transmission, comme on le montrera par la suite, dépendent
considérablement des caractéristiques du canal. Selon les conditions d’observation, ces
canaux peuvent étre considérés comme statiques ou dynamiques.

Nous présenterons dans ce chapitre la description d’une chaine numérique classique, la
propagation, la modélisation des canaux, la sélectivité et le phénomene de diversité, ce qui
permettra dans la suite de nos travaux d’appréhender le dimensionnement et la conception

logicielle de notre systéme de communication.

1.2 Chaine de transmission numérique classique

Les systémes de transmission numérique véhiculent de I’information sous forme
numérique entre une source et un ou plusieurs destinataires (Figl.1) en utilisant un support
physiqgue comme le cable, la fibre optique ou encore la propagation sur un canal
radioélectrique. Les signaux transportés peuvent €tre soit directement d’origine numérique,
comme dans les réseaux de données, soit d’origine analogique (parole, image...) mais
convertis sous une forme numérique. La tache du systéme de transmission est d’acheminer
I’information de la source vers le destinataire avec le plus de fiabilit¢é possible. Les
caractéristiques de D’environnement de transmission sont trés importantes et affectent
directement la conception des systemes de communication et leurs fonctions.

Si le message produit par la source est de type analogique, il est converti en une séquence
d’éléments binaires par des étapes successives d’échantillonnage, de quantification et de
codage binaire. Dans le cas idéal, cette séquence doit étre la plus courte possible. Pour
augmenter I’efficacité de la transmission et optimiser ’utilisation des ressources du systeéme,
un codeur de source compresse donc les données en éliminant les éléments binaires non
significatifs. Nous ne nous intéresserons pas dans cette these au codage de source, et
considérerons que la source d’information est idéale, i.e. délivre des ¢€léments binaires
indépendants et identiquement distribues (i. i. d.).

Lors du passage dans le canal physique de transmission, le signal est altéré par du bruit et des

interférences, induisant parfois le récepteur en erreur. Afin d’augmenter la fiabilité de la
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transmission, un codeur de canal introduit, de maniére parfaitement controlée, de la
redondance dans la séquence d’information. Ce codage est encore appelé codage detecteur et
correcteur d’erreurs puisque le récepteur connait la loi de codage utilisée et est donc capable
de détecter puis éventuellement corriger les données binaires erronées. Cependant, cette
amélioration de la qualité du message se fait au détriment du débit global de transmission, et
si I’on se réfere de plus aux travaux conduits par Shannon sur la théorie de 1’information [1],
le codage de canal n’est possible que si le débit de la source binaire est inférieur a la capacité
du canal de transmission. Afin d’éviter 1’interception voire 1’écoute d’une transmission par
des personnes non autorisées, ou dans le but de faciliter la récupération de I’horloge en
réception, il est également possible d’ajouter un processus d’embrouillage, par exemple grace
a I’utilisation d’une séquence binaire aléatoire [2].

A la sortie du codeur de canal, la séquence d’information binaire passe par un modulateur
numérique, qui sert d’interface avec le canal de communication en donnant au signal une
contenance physique. A chaque élément ou groupe d’éléments binaires est associée une forme
d’onde selon une loi de transcodage, le tout formant alors un signal ¢électrique susceptible

d’étre envoyé dans le canal en bande de base ou sur fréquence porteuse.

1 1
| :
| !
1 1
| !
1 1
1 1
| |
| source codeur modulateur !
1 1
I 1
1 1
| |
1 1
| !
1 1

Fig 1.1Chaine de transmission numérique

Le canal de transmission est le support physique utilis¢ pour envoyer I’information de
I’émetteur au récepteur, et il differe selon le type d’application envisagée. Ainsi, si le
téléphone utilise le cable bifilaire, des applications plus gourmandes en débit privilégieront le
cable coaxial, autorisant des débits de 1’ordre du Mbit/s, ou mieux la fibre optique qui peut

supporter des débits de plusieurs Gbit/s. Dans le cadre de notre travail, nous envisagerons
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plutdt les transmissions radio-mobiles, qui utilisent la propagation des ondes
électromagnétiques dans 1’espace libre. Quel que soit le support employé lors de la
propagation du signal, celui-ci subit des dégradations d’origine diverse, comme les
évanouissements propres a la propagation, le bruit thermique généré par les appareils
électroniques, ou encore des perturbations électriques dues aux brouilleurs, parasites, a la
foudre...

A la réception d’un systtme de communications numériques, le démodulateur traite les
formes d’onde en provenance du canal par des processus d’estimation et de quantification et
les réduits a des séquences de nombres, qui représentent des estimations des symboles émis.
Ces séquences sont ensuite décodéees selon les opérations inverses de celles employées a
I’émission, ce qui permet au destinataire de retrouver I’information binaire initiale.
L’information binaire n’arrive pas toujours intacte au destinataire, et les performances du
systeme de transmission dépendent de tres nombreux facteurs, parmi lesquels on peut citer les
caractéristiques du canal, la puissance de 1’émetteur, la forme d’onde utilisée ou encore le
type de codage. Le bruit est le terme générique qui regroupe 1’ensemble des perturbations
subies par le signal lors de son passage dans le canal de transmission. Afin de mesurer ces
perturbations, on appelle donc rapport signal sur bruit (RSB) le rapport entre la puissance
totale du signal émis et la puissance du bruit au niveau du récepteur. La fréquence a laquelle
les erreurs se produisent constitue une bonne indication de la fiabilité de la communication.
Pour la quantifier, on définit le Taux d’Erreur Binaire (TEB) comme le rapport entre le
nombre de bits erronés et le nombre total de bits émis, et le terme de Probabilité d’Erreur

Binaire (PEB) indique une estimation de ce rapport.

Un autre aspect primordial pour juger des performances d’un systtme de communication
réside dans la complexité de 1’algorithme de démodulation employé par le récepteur. Enfin
I’occupation spectrale du signal émis doit étre connue pour utiliser efficacement la bande
passante du canal de transmission, et les besoins en débit des applications nouvelles
conduisent de plus en plus a des modulations a grande efficacité spectrale. La modulation
(PSK), que nous utiliserons tout au long de cette these, en fait partie et est détaillée dans

[’annexe A.
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1.3 Propagation
1.3.1 La propagation en espace libre

Selon I’environnement de propagation, les influences du canal different. Le modele
d’espace libre permet d’avoir une premiére approche. L’espace libre peut étre modélisé
comme l’illustre la fig 1.2. Dans le cas d’une liaison en vue directe, connue aussi sous le
terme LOS (Line Of Sight) entre 1’émetteur et le récepteur, une ellipse appelée zone de
Fresnel permet de cerner la validité du modele espace libre dans un canal réel. Effectivement,

si cette zone n’est pas dégagée, le modele n’est plus valable.

_ Ellipse de Frasnel

Figl.2 Ellipse de Fresnel

En espace libre, I’onde se propage depuis I’émetteur jusqu'a ce qu’une partie de la puissance
transmise PE excite I’antenne réceptrice. Cette puissance recue Pr s’exprime en fonction du
gain des deux antennes Ge et Gr, de la distance de propagation d et de la longueur d’onde A
comme suit :

H.=IgGeGr(iL)2 (1.1)

41d

C’est une puissance de réception maximale. Cette valeur ne prend pas en compte la
dépolarisation, la désadaptation et les variations spatiales du gain des antennes.

On en déduit 1’affaiblissement de la liaison :

L=%=G&4ﬁﬂz (1.2)

En considérant des antennes omnidirectionnelles (Ge = Gr = 1), on en deduit de 1’équation
précedente que les pertes de propagation, a fréquence constante, sont inversement

proportionnelles a ds.

.
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1.3.2 La propagation hors espace libre

Les situations les plus courantes de propagation des systémes de radio communication
sont loin d’étre en espace libre. Les obstacles de différentes formes géométriques et de
diverses caractéristiques physiques perturbent la propagation. Ces perturbations se traduisent
par des fluctuations de la puissance du signal re¢u en fonction de la distance comme 1’illustre
la fig 1.3.Les pertes en fonction de la distance et les effets de masquage [3] sont les
phénomeénes a I’origine de ces variations. La décroissance en 1/d est la principale perte de
puissance. La densité de puissance se réduit au fur & mesure que 1’onde s’éloigne de sa source
jusqu'a atteindre I’antenne réceptrice. L’influence des obstacles rencontrés par 1’onde varie
selon leurs configurations.
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A s ' I

\

*,
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T
o ‘Uﬁ‘ e %’ N Décroissance mayenne en fonction
%‘#}I *,L“w‘ de la distance
L

-

»
Distance em m

Figl.3Puissance recue en fonction de la distance

En plus de la décroissance de la densité de puissance en fonction de la distance, entre
I’antenne d’émission et I’antenne de réception, le signal subit deux types de pertes : pertes a
petite et grande échelle. Comme le décrit la figure 1.3, les pertes a grande échelle définissent
les fluctuations de la puissance moyenne mesurées sur un déplacement de plusieurs dizaines
de longueurs d’onde. Les fluctuations a petite échelle sont observées sur un déplacement
suffisamment petit (quelques longueurs d’onde). La présence d’obstacles dans
I’environnement de propagation causant 1’apparition de différentes répliques du signal émis
au niveau du récepteur est la cause principale de ces variations. Selon leurs phases d’arrivée
au niveau de I’antenne, la somme de ces répliques peut étre constructive ou destructive. C’est
la source du phénomene d’évanouissement. Ces obstacles naturels (sol, arbres, batiments,

etc.) se trouvent sur le trajet de 1’onde. Il en résulte une multitude de trajets et donc, une
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multitude d’ondes retardées, atténuées et déphasées au niveau du récepteur. Ces phénomenes

sont détaillés dans la section suivante.

1.3.2.1 Les phénomenes de base en propagation

Les obstacles rencontrés par le signal lors de son trajet de ’antenne d’émission a
I’antenne de réception agissent différemment sur le signal. En effet, différents phénomenes
apparaissent selon la taille vis a vis de la longueur d’onde A, de la nature et de la forme de ces
obstacles [4].La réflexion, la diffraction et la diffusion sont les trois principaux mécanismes
qui perturbent le signal [5,6]. Ces phénomeénes sont illustrés sur la fig 1.4, leur description est
la suivante:

Réflexion/Réfraction: Les phénomeénes de réflexion et de réfraction apparaissent lorsque
I’obstacle rencontré par 1’onde a une taille trés supérieure et de trés petites irrégularités devant
la longueur d’onde du signal.

Diffraction: Des phénomenes de diffraction apparaissent lorsque le chemin de propagation est
obstrué par un obstacle imperméable aux ondes électromagnétiques.

Les dimensions de cet obstacle doivent étre faibles devant la longueur d’onde du signal ou
I’obstacle posséde des arétes vives. L’énergie transmise par ces sources permet au signal de se
propager dans les zones d’ombre, ce qui explique l’arrivée d’ondes radio au niveau du
récepteur en 1’absence de visibilité directe et d’interventions des autres types d’interactions.
C’est une grande source de multi trajets.

Diffusion: La diffusion apparait s’il existe sur le trajet de 1’onde une zone trés dense d’objets
de dimensions du méme ordre de grandeur ou inférieures a la longueur d’onde. Le méme
phénomeéne est observé avec une surface rugueuse présentant des irrégularités suffisamment
petites. L’influence de la position spatiale de 1’obstacle est illustrée sur la fig 1.4. On
distingue deux principaux types de réflecteurs :

Diffuseurs locaux: Les diffuseurs locaux sont les obstacles proches de I’émetteur ou du
récepteur. Au niveau du récepteur, les diffuseurs placés dans son voisinage occasionnent un
grand étalement angulaire des échos et un étalement temporel faible.

Les diffuseurs proches de 1’émetteur introduisent de faibles étalements, temporel et angulaire.

Diffuseurs lointains: Les diffuseurs lointains désignent les obstacles éloignés simultanément
de I’émetteur et du récepteur. Ils donnent lieu a des trajets multiples généralement caractérisés

par un fort étalement temporel.
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Réponse impulsionnelle du canal
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Figl.4Influence de la localisation spatiale des diffuseurs sur la réponse du canal de
propagation.
Selon I’application envisagée, ces obstacles peuvent étre considérés comme un avantage ou
un inconvénient. Par exemple, lorsque 1’émetteur et le récepteur sont en vue directe (LOS), la
réflexion perturbe la liaison. Cependant, dans le cas du canal NLOS (Non Line Of Sight), la

diffraction et la diffusion assurent la continuité de la liaison.

1.3.2.2 La propagation par trajets multiples

Les phénomenes précédemment présentés modifient le signal transmis. De
nombreuses repliques de ce signal sont ainsi créées. Celles-ci sont plus ou moins retardées
selon les longueurs des trajets effectués. Des lors, elles sont plus ou moins atténuées selon la
distance parcourue et selon les phénomenes de base rencontrés. A la réception, ces répliques
se combinent de fagon constructive ou destructive donnant naissance a des évanouissements,
représentés sur la fig 1.3. Dans le cas du canal radio mobile, en supposant que les diffuseurs
sont uniformément répartis sur [0 ; 2x[, ces évanouissements apparaissent Statistiquement en

moyenne tous les A/2.
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Les systemes de radiocommunications mobiles, que ce soit a ’intérieur ou I’extérieur des
batiments, sont ainsi soumis aux distorsions induites par les trajets multiples. Cependant dans
le cas NLOS, les trajets multiples évitent I’interruption de la liaison entre I’émetteur et le

récepteur.

1.3.3 Le bruit radioélectrique

Un signal radioélectrique est dit bruit s’il ne transporte pas I’information utile et
perturbe la liaison. Il est considéré comme aléatoire. Le milieu de propagation ainsi que les
dispositifs ¢€lectroniques de 1’émetteur et du récepteur sont respectivement ces origines
externes et internes [4,7]. Les sources de bruits externes peuvent étre de nature extra-terrestre
ou terrestre. Elles regroupent les bruits et les parasites atmosphériques, les rayonnements
divers captés par I’antenne, les interférences éventuelles entre les utilisateurs du milieu de
transmission ou encore les bruits d’origine industrielle. Le bruit interne a pour origine le
mouvement brownien des électrons présents dans les composants électroniques du récepteur.
Ces électrons évoluent indépendamment les uns des autres, tout en suivant une méme loi. Le
bruit interne peut alors étre modélisé, d’aprés le théoreme de la limite centrale [8], par un
processus gaussien. Le bruit interne est considéré comme blanc, ce qui veut dire que sa

densité de puissance est la méme quel que soit la fréquence.
1.4 Canal de propagation
1.4.1 Modélisation du canal de propagation

Il existe une multitude de modeles des canaux de propagations. Dans cette étude nous

nous intéressons aux types de canaux suivants [9] :
1.4.1.1Canal avec bruit blanc gaussien aditif

Le modele du canal avec bruit blanc gaussien aditif (BBGA) est le plus simple des
modeles. Le signal regu r (t) est la résultante du signal s (t) avec 1’ajout du bruit n (t) modélisé

par une fonction de densité de probabilité gaussienne définit comme suit :

1 .
f (X)=——e /2o (1.3)
2710°°

Avec X : variable aléatoire ; 1 : moyenne ; ¢ : variance.
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Ce canal est décrit par I’équation :

r(t)=s() +n() (1.4)

s(t) r{t)

n(h)

Fig 1.5 Modéle d’un canal avec bruit additif blanc gaussien

1.4.1.2 Canal avec évanouissement

Dans ce type de canal, seuls les évanouissements qui affectent les signaux sont pris en

compte. Il est décrit par 1’équation :

r=h(t;tq)* s(t) (1.5

s(h) canal r(i]E
E \ hit.td)

Fig 1.6Modéle d’un canal avec évanouissement

1.4.1.3 Canal avec évanouissement et bruit blanc Gaussien aditif (canal de

Rayleigh)

C’est un canal qui modélise a la fois un évanouissement et un BBGA, c'est-a-dire il
regroupe les deux canaux décrits precédemment. Ce canal théorique peut également modéliser
un canal sélectif en fréquence (et éventuellement en temps) pour lequel nous avons procédé a

une modulation/demodulation OFDM. Ce modé¢le est décrit par 1’équation :

r®)=h(t; ty)* s(t) + n() (1.6)
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Fig 1.7 Modele d’'un canal avec évanouissement et bruit additif blanc gaussien

1.4.2 Dispersion dans les canaux

La configuration spatiale du récepteur et de 1’émetteur engendre des dispersions
temporelles et fréquentielles. Ces dispersions sont déterminantes pour le canal de propagation.
Elles définissent des paramétres d’exploitation du canal tel que la bande et le temps de
cohérence. Ces paramétres sont essentiels au dimensionnement d’un systéme de

radiocommunication.

1.4.2.1 La dispersion temporelle

La caractérisation impulsionnelle du canal consiste a observer en réception 1’arrivée de
I’impulsion émise. En présence de multi trajet, aprés 1’arrivée de la réponse du trajet le plus
court, arrivent les réponses des échos. Le temps écoulé entre 1’impulsion regue du premier
trajet et celui du dernier écho est 1’étalement des retards maximal noté¢ Tya. Ainsi, I’étude
statistique de la variable aléatoire T [0; Tmax] déterminera la dispersion moyenne des retards,
notée o,. Cette dispersion temporelle des retards se caractérise dans le domaine fréquentiel
par une corrélation sur une bande de fréquence. La bande de cohérence B. permet de
quantifier le degré de corrélation entre deux fréquences distinctes. Ainsi, si 1’écart fréquentiel
entre deux signaux émis est supérieur a la bande de cohérence, alors les signaux regus seront
considérés comme dé corrélés. La dispersion des retards et la bande de cohérence sont
inversement proportionnelles. En effet, une dispersion élevée des retards provoque une bande
de cohérence faible. De nombreuses relations empiriques [3,10] dépendantes du type du canal,

permettent alors d’exprimer B¢ en fonction de o.. Voici quelques expressions empiriques [3] :
B. = 1/0.pf=0.5 (1.6)
B, ~ 1/506T pr=0.9 (1.7)

Ou prest le coefficient de corrélation.
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1.4.2.2 La dispersion fréquentielle

Les dispersions fréquentielles sont liées au mouvement de 1’émetteur et/ou du récepteur.
Ces mouvements provoquent un décalage fréquentiel du spectre des signaux émis, appelé
effet Doppler. Ce décalage dépend de la vitesse relative de déplacement. Ainsi pour un signal
émis a la fréquence f. le récepteur aura une fréquence de réception f; qui sera la somme de la

fréquence émise f; et le décalage Doppler fq :

r="fc+fq (1.8)
fd est fonction de I’angle 6 d’incidence de 1’onde recue et de la vitesse v de
déplacementrelatif entre I’émetteur et le récepteur :

fq = VC/C cos0 (1.9)
Ou c désigne la célérité de la lumiére. Selon cette expression, la bande fréquentielle sur
laguelle évolue la fréquence de décalage Doppler appelée étalement Doppler ou bande

Doppler est égale a :

By=2f;  avecfy ="k, (1.10)

Ou fymax désigne la fréquence Doppler maximale.

1.4.3 Interférences des sighaux
Les systemes MIMO présentent un axe de recherche trés vaste en télécommunications,
et comme tous les autres systemes de communications, ils sont affectés par des interférences
que nous désirons les minimiser dans notre systeme de transmission. 1l existe plusieurs types
d’interférences, nous retrouvons .
> Le simple bruit blanc : retrouvé dans tous les systemes, il est causé par la
chaleur, les composants électriques environnante, etc ;
> Interférence inter-symboles : comme de nombreux symboles sont transmis les
uns apres les autres, et que les différents chemins (effet de chemins multiples;
multi-path) qu’ils empruntent causent des délais différents, les échos de
symboles déja envoyés viennent interférer sur les symboles présents. C'est ce
que nous appelons l'interférence inter-symbole (inter-symbole interférence; 1SI).
Son principal effet est un évanouissement (fading) du signal.
> Interférence inter-bloc : si les délais entre la réception des différentes versions
du signal sont trés longs, nous retrouvons le phénomene d’interférences inter-

bloc.
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» Interférence inter-canal : Enfin, comme nous traitons dans cette thése, un

systéeme utilisant plusieurs porteuses, l'interférence inter-canal (inter-channel

interference; ICI) peut apparaitre si le systeme n'est pas parfaitement configure.

1.4.4 Sélectivité d’un canal de communication

La notion de la sélectivité du canal est relative et elle dépend de la largeur de bande du

signal et de 1’étalement du délai du canal. Il exprime le fait que le signal a transmettre a des

composantes fréquentielles qui sont atténuées difféeremment par le canal de propagation

[11].Cependant en comparant le retard de propagation global des trajets multiples vu par le

récepteur du signal émis avec la période symbole. Nous pouvons classer les canaux en deux

types.

e Canal sélectif en fréquence

e Canal non sélectif en fréquence

A
B=1T;, Sélectif en frésquence

Ts < Ty
Ts = Tn
B[; = ]_TM

Non sélectif en temps
et en frégquence

Ts - Ti:
Ts>Tu

Sélectif en temps
et en fréquence

Ts=Te
Ts = Tm

Sélectif en temps

Ts = T¢
Ts=>Tn

Te

Fig 1.8 Différentes sélectivités du canal

1.4.4.1 Canal sélectif en fréguence

Nous parlons de canal sélectif en fréquence quand le signal transmis X (t) occupe une

bande de frequence plus grande que la bande de cohérence du canal de propagation (définie
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comme l’inverse du temps de retard maximum du canal de propagation, appelé encore delay
spread). Dans ce cas, les composantes fréquentielles de x (t) séparées de la bande de
cohérence subissent des atténuations différentes et le récepteur distingue plusieurs trajets

multiples.

< W e

Fig 1.9 Comparaison montrant un canal sélectif en fréquence
1.4.4.2Canal non selectif en frequence

Cette fois-ci, si la bande du signal est trés petite par rapport a la bande cohérente, alors
le canal est dit non sélectif en fréquence. D’une autre maniére, nous pouvons aussi parler du
cas ou le retard de propagation des trajets multiples est inférieur a la période symbole. Dans
ce cas le récepteur est capable de distinguer un seul trajet de propagation et ainsi le canal est
dit aussi non- sélectif en fréquence, c'est-a-dire que toutes les composantes spectrales du
signal émis sont affectées de la méme facon par le canal. Puis la nature des atténuations vues

des différentes antennes de réception sont supposées indépendantes et suivent une loi de

A ~ L N B Coh
SN — r\k /

Fig 1.10 Comparaison montrant un canal non sélectif en fréquence

Rayleigh.

1.4.5La diversité dans le canal

La diversité se définit par la présence en réception de plusieurs répliquesindépendantes

d’une méme information. On distingue plusieurs formes de diversité, parexemple, les
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diversités spatiales, temporelles, fréquentielles, etc ... La notion de diversité est utile afin
d’évaluer la robustesse d’un systéme de radiocommunications vis a vis d’un canal donné. Les
grandeurs Dy et Ds représentent respectivement 1’ordre de diversité temporelle et fréquentielle.
Ces grandeurs correspondent a 1’ordre de diversité utilisé lors de la transmission d’un signal

d’une trame de durée Tiame de signaux de durée Ts, leur expression est la suivante:

D, = Ttrame/TC (1.11)

B
D¢ = S/BC (1.12)

Recevoir plusieurs répliques dé corrélés du méme signal apporte de la diversité. Cette
diversité permet non seulement de contourner les obstacles physiques du canal
(évanouissement) mais aussi de garantir une bonne transmission de I’information.

La dimension spatiale permet aussi d’obtenir une forme de diversité [12,13]. La diversité
spatiale consiste a transmettre simultanément ou non, des informations sur plusieurs antennes.
Ces dernicres doivent étre espacées d’au moins la distance minimale assurant 1’indépendance
des évanouissements qui est dite « distance de cohérence ». Alors que la cohérence
fréquentielle est engendrée par les multi-trajets arrivant a des instants différents, la cohérence
spatiale a 1’émission/réception est engendrée par les multi-trajets partant/arrivant de
différentes directions spatiales.

L’expression de la diversité spatiale dépend du schéma de modulation (SIMO : Single Input
Multiple Output, MISO : Multiple Input Single Output ou MIMO : Multiple Input Multiple
Output). Les travaux présentés dans [14] énumerent les différentes expressions possibles de la
diversité spatiale. Dans le cas d’un systéme MIMO comprenant N antennes a I’émission et M
antennes a la réception, la diversité spatiale maximale sera égale a N x M.

Profiter des diversités temporelles, fréquentielles et spatiales du canal revient a maximiser ces
valeurs tout en garantissant une bonne efficacité spectrale. L’efficacité spectrale est une autre
forme de caractérisation numérique du canal. Elle est estimée en déterminant la capacité de ce

dernier.
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1.4.6 Capacité du canal

En fonction du rapport signal sur bruit (SNR), il est possible d’estimer la vitesse
maximale des bits a transmettre sur un support physique tout en garantissant un certain seuil
d’erreur. Cette vitesse est connue par la capacité canal d’un systéme de communication. Elle
permet d’exprimer le taux maximal de bit possible a transmettre tout en garantissant une
faible perte de données. Elle est mesurée en bits par seconde par Hertz (bits/s/Hz). Elle permet
de définir I’efficacité spectrale d’un canal.

En effet, un systtme mono-antenne (SISO) étant perturbé seulement par un bruit blanc additif
gaussien peut atteindre une capacité maximale de [15] :
Csiso=log2 (1+ p) bits/s/Hz (1.13)

Ou est le SNR en réception.

Pour de hauts SNR, nous pouvons voir qu'il faut un gain de 3dB au niveau du SNR pour
augmenter la capacité de 1 bit/s/Hz.

En prenant en compte un canal non ideéal sujet a des évanouissements aléatoires, nouspouvons
introduire un gain h d'amplitude complexe gaussienne de puissance unité et écrire lacapacité

ergodique (moyenne) :

Csiso = E[log, (1 + p'|h|?)] bits/seconde/hertz (1.14)
Ou E [ ] est I’opérateur espérance.

p = PO/G2 Le rapport signal sur bruit (1.15)
AvecP, = |s|?la puissance émise ; (1.16)
o2 = E[n?]La variance du bruit. (1.17)

1.5 Techniques de modulations avancées

La modulation a pour objectif d'adapter le signal a émettre au canal de transmission d’ou
son utilisation se différe d’une application a une autre. Le but des télécommunications est
d’augmenter le débit et d’assurer la qualité de transmission, pour cela la recherche sur ce
domaine s’évolue de plus en plus. Nous donnons dans ce travail quelques techniques de
modulations avancées tres utilisées, elles sont combinées avec la technologie MIMO afin

d’aboutir a de bonnes performances.
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1.5.1 Acces multiple par répartition de code (CDMA)

La CDMA est une technologie a étalement de spectre (SST: Spread Spectrum
Technology). Tous les utilisateurs ont accés simultanément a la totalité de la bande et ils sont
distingués a la réception grace a des codes associés a chacun d’entre eux [16]. Cette technique

permet de multiplexer des informations sur un seul support de maniére synchrone ou

Utilisateur 1
Utilisateur 2
Utilisateur 3

asynchrone.

Temps

Puissance

" 4

réquence

Utilisateur 4

Utilisateur 5

Figl.11 Principe du CDMA

Le principe de I’étalement consiste a « étaler » I'information sur une bande de fréquences
beaucoup plus large que la bande nécessaire, dans le but de combattre les signaux interférents
et les distorsions liées a la propagation. Le signal est codé au départ, un code est assigné a
chacun des usagers afin de permettre le décodage a l'arrivée. L'étalement est assuré par un
signal pseudo aléatoire appelé code d'étalement. A la réception le signal est percu comme du
bruit si le récepteur n'a pas le code. Le signal étant émis a un niveau plus faible que celui du
bruit, le débit reste faible. L’étalement de spectre est ainsi optimisé pour lutter contre le bruit,

dont il limite mieux les effets.

1.5.2 La modulation OFDM

Les techniques que nous appelons multi porteuses, comme I'OFDM [17], consistent a
transmettre des données numériques en les modulant sur un grand nombre de porteuses en
méme temps. Ce sont des techniques de multiplexage en fréquence qui existent depuis
longtemps. Le regain d'intérét actuel réside dans I'amélioration apportée par l'augmentation de
I'efficacité spectrale basée sur l'orthogonalisation des porteuses ce qui permet d'implémenter
la modulation et la démodulation a l'aide de circuits performants de transformée de Fourier




CHAPITRE 1 Environnement des systémes de radiocommunications

rapide. Le principe est de transmettre des données numériques en paralléle modulées sur un
grand nombre de porteuses a bas debit.

Nous nous intéressons ici a cette technique qui sera plus détaillée dans le chapitre 3.

1 ——

2 —

4 —
Canal large bande

F' ——r

Fig 1.12 Principe de ' OFDM
1.5.3 Latechniqgue MC-CDMA

La technigque associant les modulations multi porteuses de type OFDM et la technique
d’acces a répartition de codes CDMA a été exposée pour la premiere fois par Yee, Linnartz et
Fettweis en 1993 et par Fazel et Papke lors de la méme conférence [18]. La technique MC-
CDMA [19] réalise un étalement des données dans le domaine fréquentiel Depuis son
apparition en 1993, le MC-CDMA a fait I’objet de nombreuses analyses techniques
notamment par Hara ou Kaiser [20, 21]. Sa supériorité par rapport aux autres techniques
combinant la technique d’accés CDMA avec la modulation OFDM a ¢ét¢ démontrée sur liaison
descendante, ou I’étalement des données se fait sur les différentes sous-porteuses grace a une
séquence d’étalement de type Walsh-Hadamard permettant de tirer parti de la diversité
fréquentielle du canal.

1.6 Les réseaux locaux sans-fil WLAN

Ces réseaux sans-fil ont pour réle de relier nos ordinateurs et appareils communiquant a
un réseau local. Par exemple, un Intranet ou I’Internet. Il est souvent appelé 1’Ethernet sans-
fil. De portée limitée, les communications sont confinées a 1’échelle d’une picce, d’une
maison, ou d’un immeuble. Ces réseaux sans-fil se développent également dans les lieux
publics tels que les parcs, les gares ou les aéroports. Le plus célébre de ces WLAN est
certainement le WiFi, issu du standard 802.11.
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Le standard IEEE 802.11 : Depuis 1980, 802.x fait référence au comité de standardisation
IEEE chargé de speécifier les couches basses du modéle OSI, a savoir la couche liaison de
données gerant la fiabilité de transmission de proche en proche et la couche physique qui
s’occupe d’adapter I’information a transmettre au medium (paire torsadée, fibre optique, cable
Ethernet, canal sans-fil, etc.) pour les réseaux (W)MAN et (W)LAN. A I’intérieur de 802, des
groupes de travail élaborent des spécifications pour des projets particuliers. Le cas qui nous
intéresse ici est le 802.11, c’est a dire le standard pour les WLAN que 1’on retrouve
commercialisé dans les équipements estampillés Wifi. Approuvé en 1997, le standard a connu
plusieurs versions allant de pair avec les avancées technologiques, et la demande croissante en
débits. La table 1.1 récapitule les avancées majeures que constituent802.11a/b/g et 802.11n.
On note que 802.11 a connu de multiples améliorations non répertoriées ici, dans le but soit
de s’adapter aux bandes de fréquence utilisables dans certains pays, soit d’améliorer ses
performances en terme de débits, de réseaux, d’énergie ou de maintenance. Deux bandes de
fréquence sont utilisées : les bandes libres ISM autour de 2,45 GHz et de 5 GHz. 802.11n
n’est pas encore ratifié, mais a 1’état de "draft" (version5.0), ce "brouillon" étant par ailleurs
déja utilisé par les constructeurs pour réaliser des modeles 802.11n. Ce 802.11n doit amener

la technologie MIMO dans les liaisons sans-fil.

‘ Standards ‘ PHY ‘ Fréquences (GHz) ‘ Débits théoriques
802.11 (FH) FHSS 2,448 - 2,482 1 Mbps
802.11 (DS) DSSS 2,457 - 2,472 2 Mbps
802.11.a OFDM (64 points) 5 GHz (20 MHz) 54 Mbps
802.11.b High rate-DSSS 2,457 - 2,472 11 Mbps
802.11.g OFDM (64 points) 2,448 - 2,482 54 Mbps
802.11.n MIMO-OFDM 2,448 - 2,482 et 5 GHz 300 Mbps

Table 1.1Evolution du standard 802.11

1.7 Conclusion

Nous avons décrit dans ce chapitre quelques aspects de 1’environnement des systémes de
radiocommunication. Nous avons détaillé une chaine classique numérique de transmission, de
la source binaire jusqu’au destinataire. La notion de propagation et les modéles de canaux que
nous utiliserons dans cette thése ont été decrits, en particulier les canaux a évanouissement qui

caractérisent les communications radio mobiles.
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Pour pouvoir évaluer les performances de systéemes proposés dans la suite de cette thése,
il nous a paru intéressant de rappeler plusieurs notions de dispersion dans les canaux et le

phénomene de sélectivité des signaux.

Afin de combattre les évanouissements, les solutions les plus efficaces restent les
techniques de diversité, qu’elle soit temporelle, spatiale ou encore fréquentielle. Un

paragraphe leur a donc été consacré.

Dans le chapitre 11 nous allons étudier les systemes multi-antennes en se basant sur notre

theme de recherche.




Chapitre 2 Systémes multi-antennes et Technigues de formation de faisceaux

2.1 Introduction

Les réseaux locaux sans fils présentent certains avantages, comparés aux réseaux
filaires, parmi lesquels nous citons : une grande flexibilité de configurabilité, la possibilité
d’avoir des transmissions directes entre tous les terminaux, ce qui évite les probléemes de
congestion ou de saturation des liaisons rencontrées dans les réseaux filaires. Dans les réseaux
locaux sans fil, nous trouvons le probléme d’interférence ainsi 1’atténuation dus au support de
transmission radio. Pour cette raison, 1’utilisation des antennes MIMO est nécessaire d’ou les
ingénieurs de conception ont des défis, parmi lesquels nous citons : concevoir les solutions
d’allocation de puissance et des algorithmes de routage afin d’avoir des transmissions radio
plus robustes et a des débits plus élevés. Ainsi des techniques de diversités citées dans le
chapitre précédent ont vu le jour afin d’atteindre ces objectifs. Deux parties distinctes sont
présentées dans ce chapitre. Dans la premiere partie, nous présenterons I’état de 1’art des
différentes techniques MIMO, ainsi que I’intérét de la diversité d’antennes en emission et en
réception. La deuxiéme partie concerne les différentes techniques de formation de faisceaux

associées.

2.2 Introduction aux systémes MIMO

L’augmentation de la taille de modulation ou de la bande de fréquence utilisée est la
seule solution pour augmenter le débit de données dans un systeme mono antenne. Dans les
systtmes multi antennes, la capacité augmente linéairement avec le nombre d’antenne
émettrice, dépassant la limite théorique de Shannon. Ces systémes possedent un avantage en
plus car ils résistent aux évanouissements et aux interférences. Les systemes MIMO sont
considérés comme une technologie capable de résoudre les problémes d’encombrement et de

limitation de capacité des réseaux sans fil large bande.

Récepteur t

Y-
[—
Emeitour 2 Réceptour 2

S .

Emefteur 3 Récepteur 3

Fig 2.1 Schéma d’un systeme de transmission sans fil MIMO.
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Nous distinguons principalement deux types d’architectures de systémes multi
antennes développées pour atteindre 1’objectif de I’augmentation de 1’efficacité spectrale de la

transmission.

» L’architecture originale, connue sous le nom de BLAST visait & augmenter principalement
la capacité des systemes et a naturellement pris le nom de systeme spatio-temporel par
couches, puisque la chaine de symboles est directement demultiplexée sur les antennes

émettrices.

> Afin d’améliorer la qualité de la transmission, TAROKH puis ALAMOUTI [22] ont congu
des systemes basés essentiellement sur la diversité, proposant un codage et un étiquetage
conjoints. La redondance ainsi introduite permet alors de réduire considérablement le Taux

Erreur Bit, sacrifiant une partie du gain en débit di a la multiplicité d’antennes.
» Limite de SHANNON

Lors de transmission, la quantité d’information transmise est limitée par la capacité du
canal, ainsi cette limite est indépendante de 1’utilisateur, et par conséquent, impose une limite

aux transmissions, cette limite est appelée « capacité de Shannon » [23].

La limite physique imposée par le canal & la quantit¢ d’information envoyer nous
pousse a trouver une solution pour améliorer le débit, tout en gardant une complexité du
matériel raisonnable. Certaines techniques ont été utilisées pour améliorer qualitativement ou
quantitativement 1’information transmise, comme la technique de diversité spatiale en

émission (MISO) ou la technique de diversité spatiale en réception (SIMO).
2.3 Architecture et caractérisation
2.3.1 Architecture MIMO

De part le nombre d’antennes existant dans les différents dispositifs d’antennes, nous
pouvons distinguer plusieurs configurations (systemes). Cependant, ces architectures et
particulierement 1’architecture MIMO, utilisent différentes fonctions de traitement du signal
telles que la technique de combinaison, le codage spatio-temporel, le multiplexage spatial etc.

Ceci afin de permettre une meilleure performance du dispositif antenne.

=l
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2.3.1.1 Systeme SISO

C’est I’architecture la plus simple qui utilise une seule antenne en émission et une

autre en reception. La capacité du canal SISO est [24, 25]

P
C=W.log,| 1+ bps
gz[ N Wj P (2.1)

0
Ou:

P : la puissance du signal utile en Watt,

N, : la densité spectrale de puissance du bruit calculé en W/Hz,
W : la bande passante donnée en Hz.

En normalisant la capacité par la bande utile W, on obtient :
c =log, (1+p) bps 2.2)
Avec p est le rapport signal sur bruit (P/No).

2.3.1.2 Systéme MISO

C’est une technique de diversité spatiale en émission. C'est-a-dire Plusieurs antennes émettent
des signaux qui sont interceptés par une seule antenne en réception [24, 25]. Dans ce mode de
transmission, une superposition du signal transmis simultanément par les N; antennes

émettrices est regue. Chaque antenne émet le méme symbole d’énergie Eg/N; . C'est-a-dire

que la puissance émise est divisée sur le nombre d’antenne telle que :
N t
P=2>_P 2.3
i=1

Avec P; est la puissance émise sur chaque antenne. Si cette puissance est égale sur toutes les
antennes, alors on dira que P= N.P;.

&
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Fig 2.2 Dispositif MISO
La capacité du canal MISO :
C=W.og,|1+N P =W.log 1+L
1992 t N, W VY2 N, W (2.4)

En normalisant la capacité par la bande utile W, nous obtenons :

c=log, 1+ p) (2.5)

L’équation 2.2 et 2.5 sont identiques, mais I’avantage de la technique MISO par
rapport a la technique SISO est dans le fait que dans les multi trajets ; la probabilité
d’évanouissement dans Nt antennes est inférieure a la probabilité d’évanouissement sur une

seule antenne.
2.3.1.3 Systéme SIMO

C’est une technique qui utilise plusieurs antennes en réception pour lutter contre

I’évanouissement dii au canal [24, 25].

Le signal recu est additionné et le rapport signal sur bruit total est la somme des

rapports signaux sur bruits de chacun des antennes de la réception.

.
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Fig 2.3 Dispositif SIMO

La capacité du canal SIMO :

P
C=W.log,| 14N *——
9, " NW (2.6)

0

Nr : le nombre d’antenne réceptrice.

En normalisant la capacité en par la bande utile W, nous obtenons :

2
C= Iog2(1+ N, p) 2.7)
Avec p est le rapport signal sur bruit.
2.3.1.4 Systeme MIMO

La technologie MIMO repose sur Nt antennes de transmission et Nr antennes de
réception. Cette technique permet de contrer les effets du canal toute en améliorant la qualité

des signaux en réception.

; Yo,
ol —
Emestour 1 Récepteur 1 Processeur
Mima
Sortie

W=—hg g o
! : o — ’
Emettaur 22 ! Recepteur 2 Flux de

données

¥

Emettour Gt Récepteur B

Canaux

Fig 2.4 Dispositif MIMO
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Dans le cas de la figure 2.4 ou nous avons un systeme MIMO a M émetteurs et N

récepteurs, le canal MIMO est traduit par une matrice H de taille NxM dite matrice de canal.

hll h12 e hll\/l
h21 h2M
H = 2.8)
_th hN2 hNM a

Ou hij est le gain complexe du canal entre la j-eme antenne émettrice et la i-eme antenne

réceptrice. En considérant I’émission d’une séquence X= [Xl, Xy Xy ]T (2.9)

.
avec réceptionde Y= [yl, Yoseens yN] : (2.10)

Nous pouvons écrire la relation suivante :
Y=HX +n (2.11)

- Ou n représente le bruit qui corrompt le signal lors de la traversée du canal.

Les systtmes MIMO nous permettent d’exploiter deux dimensions distinctes d’une
liaison radio. La premiere étant la diversité et la seconde étant la capacité. Nous allons
présenter les différentes techniques et conclure sur I’apport de chacune. Selon la connaissance
ou non de I’état du canal (CSI : (Channel State Information)) en émission ou/et en réception,
différentes solutions sont présentées pour exploiter au mieux le systeme MIMO. Ces solutions

sont plus ou moins optimales du point de vue de la diversité ou de la capacite.
2.3.1.4.1 Systéemes multi-antennes avec CSI a la réception

Deux principales techniques multi-antennes avec CSI a la réception existent : la
technique MIMO avec multiplexage spatial et la technique MIMO avec codage espace-temps.
Ces deux techniques sont décrites.

Dans les deux paragraphes suivants, la technique du multiplexage spatial ou des
données sont dé-multiplexées avant d’étre émises sur différentes antennes est détaillée.

Ensuite la technique du codage espace-temps est décrite. La seule différence entre ces deux

-
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techniques provient de la redondance introduite par 1’utilisation ou non d’un code espace
temps.

Les familles de codes espace-temps aboutissent a plusieurs rendements de code R, le
rendement de code étant défini comme le rapport entre le nombre de symboles Ns et la durée
T pendant lequel ces symboles ont été émis soit R = Ns/T. Les systemes a multiplexage
spatial exploitent la capacité optimale du systeme MIMO puisque R = N alors que les codes
espace-temps ne 1’exploitent pas puisque R < 1. Dans les deux cas, I’expression de la capacité
de chacune des techniques est donnée, cela permet d’identifier I’augmentation de 1’efficacité

spectrale, I’une des caractéristiques principales des systemes MIMO.
+ Systemes MIMO a multiplexage spatial

Le systtme MIMO a multiplexage spatial exploite la diversité spatiale pour transmettre
plusieurs flux d’information dans la méme bande spectrale attribuée. L’information a
transmettre est divisée selon le nombre d’antennes émettrices avec un codage canal. Ce
codage permettra par la suite d’estimer la matrice H du canal en réception. Ici les antennes

rayonnent d’une maniére aveugle sans aucune préférence de direction particuliére.

N
—

Data Transmises

Data Recues

leneds sbexajdynpy
Démultiplexage Spatial

Canal MIMO

\ Txn Rxm /

Fig 2.5 Systeme de transmission MIMO a multiplexage spatial

La puissance totale transmise est équi-répartie sur les différentes antennes (figure 2.5).
Le nombre de chaines radio est égal au nombre d’antennes. Ainsi, nous pouvons représenter
au niveau de I’émission, la répartition du signal en fonction de 1’antenne et du spectre

fréquentiel comme le montre la figure 2.6.
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Amplitude ,

Fréquence

n“Antenne

Fig 2.6 Répartition spectrale et spatiale du signal RF dans un systeme MIMO a
multiplexage spatial

L’objectif de ce type de technique est de réaliser N liaisons SISO. Techniquement, dans
un contexte SISO pour séparer les différents systémes, on évite d’utiliser le méme Spectre
fréquentiel pour ne pas créer de I’interférence co-canal. Grace a la dé-corrélation des signaux
apportés en réception par le canal a multi-trajets, les différentes sources pourront étre
séparées. On crée ainsi des sous canaux operant en paralléle.

La capacité est un outil mathématique permettant de caractériser au mieux une liaison Radio.
Elle permet aussi de modéliser la liaison. Les études concernant la capacité d’un canal MIMO
de Rayleigh ont été menées par Telatar dans [26]. La capacité ergodique en bps/Hz d’un

systeme MIMO a multiplexage spatial est:

C= E-J nlog,| 1+ii‘hf‘1 ' |>

| L NI

(2.12)

avec n = min (N, M) et m=max (N,M). Cette capacité représente n systémes SISO
indépendants exploitant une diversité de m canaux h,de la Figure 2.5 et y est le rapport signal
a bruit au niveau d’une antenne élémentaire de réception. Plusieurs publications traitent la

capacité des systemes multi-antennes selon différents modeéles de propagations [12, 27, 28].

-
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+ Systéemes MIMO a codage espace-temps

Le codage espace-temps peut étre vu comme un code a répétition. Apres avoir dérivé la

capacité d’un code a répétition, nous donnons la capacit¢ de n’importe quel code espace

temps.
@ 2
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Fig 2.7 Systeme MIMO a codage espace-temps

Considérons une transmission de mémes symboles de puissance P/N sur chaque antenne
(figure 2.7). Cette capacité correspond a 1’utilisation de codes espace-temps apportant la
diversité totale en émission et en réception. La capacité en bps/Hz de ce systeme utilisant un

code espace-temps de rendement R = min (N, M)/T a gain de diversité NxM est :

| o NeMo |
C=E Rlog,| 1+- h|™ |
[Ree

i

(2.13)

Comme la puissance est normalisée en émission, c-a-d. la méme puissance P est émise quel
que soit le nombre d’antennes d’émission, la capacité d’un code espace-temps de rendement 1
ne dépend que du nombre d’antennes de réception. S’il n’existe qu’une seule antenne de
réception, la capacité moyenne de tout code espace-temps a rendement unitaire est identique a
la capacit¢ moyenne d’un systeéme SISO. Par contre, si la puissance en émission n’est pas
normaliseée, c-a-d. PxN est émis sur le réseau d’antennes, la capacité d’un code espace-temps

a rendement 1 est fonction a la fois du nombre d’antennes de réception et d’émission.
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2.3.1.4.2 Systémes multi-antennes avec CSI a I’émission et a la réception

Afin de reconstituer le signal émis et perturbé par le canal de transmission au niveau
du récepteur, il est également possible de renvoyer la connaissance des perturbations du canal
de transmission du récepteur vers 1’émetteur. L’émetteur peut alors modifier le signal a
émettre en fonction des caractéristiques du canal de transmission afin de traiter de fagon
optimale le signal recu au niveau du récepteur. Dans cette partie, deux techniques multi-
antennes avec CSI a 1’émission et a la réception sont traitées, c-a-d. le water-filling ou la
formation de faisceaux. Cependant, il est vrai que la formation de faisceaux peut étre mise en
ceuvre séparément a 1’émission ou a la réception. H est un canal quelconque connu par le
transmetteur et par le récepteur.

Dans les deux paragraphes suivants, la capacité de la technique du water-filling ou des
données différentes sont dé-multiplexées avant d’étre émises sur différentes antennes est
décrite. Ensuite la capacité de la technique de la formation de faisceaux est décrite.

Dans le cas du water-filling, I’émetteur va pouvoir sélectionner les valeurs propres du canal
multi-antennes afin d’optimiser le lien et la capacité grace a une allocation de puissance.

Avec la formation de faisceaux, I’émetteur optimise le lien avec le récepteur en dirigeant le
faisceau du réseau d’antennes vers les directions d’arrivées des ondes émises. La seule
différence entre ces deux techniques provient de la redondance introduite dans le cas de la
formation de faisceaux puisque le méme symbole est émis sur chaque antenne alors que des
symboles différents sont émis sur les différentes antennes dans le cas du water-filling. Il est
aussi possible d’associer des codes espace-temps aux deux techniques. Par conséquent, les
systemes utilisant des techniques de water-filling exploitent la capacité optimale du systeme
MIMO puisque R = N alors que les systemes utilisant des techniques de formation de

faisceaux ne I’exploitent pas car R = 1.
+ Systemes MIMO utilisant des techniques de water-filling

Lorsque 1’émetteur et le récepteur connaissent le canal, la solution optimale au sens de
la capacité est une solution de water-filling [26]. Les puissances sont reparties de maniére
différente sur les antennes afin d’exploiter au maximum la capacité en revalorisant les faibles
valeurs propres du canal (H) multi-antennes.

Dans le cas du water-filling (allocation de puissance), on cherche a optimiser la liaison
émission-réception en répartissant les puissances sur les antennes d’émission de maniére a

obtenir la capacité optimale. Pour cela, différents symboles sont émis sur les différentes
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antennes d’émission. En pratique, la puissance d’émission est limitée donc on ne parvient pas

a atteindre totalement la capacité optimale mais une bonne fraction de celle-ci.

Data transmises

Dataregues

MO channel

Fig 2.8 Systemes MIMO utilisant des techniques de water-filling

Ce systeme a water-filling transmet les données sur les différentes antennes dont les
puissances dépendent des différentes valeurs propres et permet d’obtenir de meilleurs
résultats tels que le décrit la figure 2.8. Connaissant la matrice du canal H, une premiére étape
consiste a déterminer les vecteurs propres de cette matrice [29]. Ces vecteurs propres sont
directement liés a I’atténuation apportée par le canal a chaque onde émise. Cela permettra par

la suite d’estimer la répartition de puissance adéquate pour atteindre la capacité optimale.

Amplitude 4

Fréquence

n“Antenne

Fig 2.9 Répartition spectrale et spatiale du signal RF dans un systeme MIMO utilisant la
technique du waterfiling.

.
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La figure 2.9 représente le niveau de puissance transmis par chaque antenne centrée
autour de la fréquence porteuse. La répartition de puissance différe selon 1’état du canal mais
la puissance totale est toujours la méme.

L’expression de la capacité d’un systeme utilisant I’allocation de puissance ou le water-

filling:

(2.14)
Cette technique a I’avantage d’étre optimale au niveau de la capacité. Cependant elle requiert
la CSI au niveau du récepteur et de 1’émetteur, ce qui peut paraitre réaliste dans un
environnement intérieur en mode TDD (Time Division Duplex) ou en mode FDD (Frequency
Division Duplex) avec retour de voie, mais difficile dans un environnement a grande mobilité
a cause de la nécessité d’un canal stationnaire pendant la durée de transmission pour la voie

de retour.
+ Systémes utilisant des techniques de formation de faisceaux

Dans le cas de la formation de faisceaux, on cherche a optimiser la liaison émission
réception en répartissant les puissances sur les antennes d’émission de maniére a obtenir le
maximum d’énergie par symbole émis dans une direction donnée. Pour cela, les mémes

symboles sont émis sur les différentes antennes d’émission comme 1’illustre la figure 2.10.
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Fig 2.10 Systémes utilisant des techniques de formation de faisceaux en émission
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Considérons maintenant une transmission de mémes symboles de puissance proportionnelle a
P/N sur chaque antenne. On peut alors donner la formule de la capacité d’un systéme utilisant

un formateur de faisceaux a I’émission. Dans le cas dé corrélé ona:

|" ,, NxM 1_"
C=E110g3 1+~ §|hj.| }

N |
(2.15)
Dans le cas corrélé, ona:
g 1e 0]
C = E{log,/ 1+ ;ZLM'} ,
e
(2.16)

Ce qui correspond au cas SIMO ;
On note qu’il est aussi possible d’associer une technique de formation de faisceaux avec un

code espace-temps ou une technique de water-filling avec un code espace-temps.
2.3.1.4.3 Systémes multi-antennes sans CSI ni a I’émission ni a la réception

Les techniques sans CSI ni a I’émission ni a la réception sont les techniques de codage
espace-temps différentiel. Elles peuvent étre une solution pour éviter les dégradations dues a
I’estimation de canal MIMO mais provoquent une perte intrinseque de 3 dB a cause de non
cohérence [30]. En effet, dans des environnements typiques de communications sans fil, les
coefficients du canal sont constants seulement pour des périodes de temps limitées. Pour un
nombre important d’antennes d’émission, la quantit¢ d’information introduite par une
estimation de canal par des pilotes ou une égalisation par séquences d’apprentissage diminue
le débit. Pour contourner ce probléme, Marzetta et Hochwald ont étudié le scénario ou le
récepteur n’utilise pas la CSI [30,31]. Dans [32], Zheng et Tse ont trouvé la capacité de ce

canal pour un rapport signal sur bruit trés élevé :

{ n )
C=n1-— |log,(y)
T
(2.17)
Avec n = min (N, M, T/2) ou T est le nombre de durées symboles du code durant lequel le
canal est constant. Cette technique d’émission peut étre adaptée lorsqu’il est difficile
d’effectuer une estimation de canal précise, c-a-d. quand le canal varie temporellement.
Cependant, a cause de la perte intrinseque de 3 dB due a la non-cohérence, les codes espace-

temps différentiels obtiennent de moins bonnes performances. Il est intéressant de noter que

0
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lorsque le temps de cohérence du code espace-temps différentiel augmente, la capacité varie
linéairement avec le minimum du nombre d’antennes d’émission et de réception min (N, M).

La détermination de la capacité théorique d’un canal MIMO permet de formaliser ces
performances attendues. Cependant en pratique il est important de trouver le récepteur
numérique adéquat permettant d’atteindre 1’optimalité en termes de capacité et/ou de
diversité. Selon les conditions d’utilisations un récepteur peut €tre mieux adapté qu’un autre

et aussi plus ou moins complexe que 1’autre.

2.3.1.4 Comparaison de la capacité des différents systémes
La figure 2.11 montre les capacités des systemes SISO, SIMO et MIMO en fonction

du nombre d’antennes émettrices et réceptrices :

comparaison entre canaux
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Fig 2.11 Capacité des systemes multi antennaires

> Dans le cas SISO (Nt =1 et Nr =1) la capacité varie de 1 a 4.5 bps/Hz environ. Elle reste
faible et croit lentement avec le RSB, ce qui illustre bien les limitations des transmissions
SISO. Malgré les techniques actuelles, qui permettent de tirer le maximum d’un canal
SISO, sa capacité est une borne qui ne peut étre depassée et un systeme multi antennes,
méme sous exploité, obtiendra de meilleures performances.

» Les deux exemples SIMO (Nt =1 et Nr =3 et Nr =7) montrent les bornes supérieures des

traitements sans multiplexage spatial. Le passage a trois antennes en réception permet de
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gagner 3 bps/Hz par rapport au SISO, ce qui n’est pas trés important, en particulier a fort
RSB.

Avec Nr =7 le gain est d’environ 2 bps/Hz, ce qui est peu pour quatre antennes
supplémentaires. Comme pour les systemes SISO la capacité augmente lentement, ce qui
reste la principale limitation des systéemes SIMO, a fort RSB notamment.

» Les deux exemples MIMO ont le méme nombre total d’antennes que les systéemes SIMO,
de fagon a faciliter les comparaisons (Nt +Nr =4 et 8). Pour un RSB de 0 dB, le systéme
MIMO avec (Nt =2 et Nr =2 a une capacité presque équivalente a celle du systeme SIMO
avec quatre antennes). La capacité MIMO augmente ensuite beaucoup plus rapidement,
pour finir avec un gain de plus de 50 % a 21 dB de RSB. Exactement les mémes

commentaires sont valables pour les systemes MIMO et SIMO a huit antennes.

2.4 Applications des systtmes MIMO

La premiére application connue des systemes MIMO concerne les réseaux locaux sans
fil, et ’architecture V-BLAST a d’ailleurs immédiatement engendré un démonstrateur au sein
méme des laboratoires Bell qui a permis de valider le procédé. L’environnement intramuros
est particulierement favorable aux systémes de communication multi-antennes puisqu’il
engendre de nombreux échos et que les canaux de transmission varient tres lentement dans le
temps. Les standards de réseaux locaux sans fil a haut débit, tel Hiperlan 2, vont donc tres

probablement adopter les systemes MIMO dans leurs futures normes.

L’avénement des systemes MIMO concerne aussi les réseaux fixes d’accés large bande. Il
y a quelques années, prévoyant une explosion des communications larges bandes, les
industriels nord-américains ont déployé une soixantaine de millions de kilomeétres de fibre
optique. Cependant, le cout d’exploitation faramineux, les opérateurs n’ont connecté que
moins de la moitié du réseau, et encore aujourd’hui les données sont acheminées par
seulement 20% de ce potentiel. Pourtant les utilisateurs n’étaient guére enchantés par le délai
d’attente pour des applications comme la vidéo conférence, dii au goulot d’étranglement des
premiers kilométres. Des technologies parall¢les se sont alors mise en place comme I’ADSL
ou les transmissions hertziennes. Malheureusement la premiere génération des systemes
n’¢était pas franchement fiable, puisque les antennes assurant les liaisons nécessitaient « une

ligne de vue » et la couverture n’était généralement pas bonne. L’arrivée des systémes multi-

N



Chapitre 2 Systémes multi-antennes et Technigues de formation de faisceaux

antennes dans la deuxiéme génération a révolutionné le marché en réduisant les couts

d’exploitation tout en augmentant les débits et la couverture des réseaux.

La prochaine application, la plus attendue sans aucun doute, des systemes MIMO reste bien
sur les réseaux mobiles de troisieme génération (UMTS en Europe) et au-dela.

L’approche MIMO augmente bien sir les couts de fabrication puisqu’elle nécessite plus de
chaines d’amplification radiofréquences (RF), sans compter que la taille des émetteurs et des
récepteurs devraient augmenter puisqu’il faut une certaine distance de cohérence entre les
antennes. Néanmoins ces problémes devraient étre résolus par les progrés de ’intégration RF
et les productions a grande échelle. Les industriels espérent beaucoup de la technologie multi-
antennes MIMO sont encore plus efficaces s’ils sont associés avec d’autres technologies,

comme les multi-porteuses ou 1’accés multiples.

2.5 Techniques de formation de faisceaux

Le beamforming ou formation de faisceaux est une technique de traitement des signaux
utilisée pour les systemes de transmission sans fil haut débit [33]. Il peut également étre
considéré comme un filtre spatial pour chaque direction d'intérét. Ce filtre va permettre de
récupérer ou d’émettre des signaux dans des directions particulieres avec un gain maximum,
c'est-a-dire de favoriser le gain pour la direction d’intérét et d’atténuer les signaux émis dans
les directions non souhaitées (interférences). A la sortie de ce filtre, on n’aura que les signaux
dans la direction d’intérét (Fig 2.12). On montre que les systémes d’antennes connues sous le
vocable «d’antennes intelligentes» (Smart Antennas) utilisent la technique de formation de
faisceaux (Beamforming) pour permettre de récupérer ou d’émettre des signaux dans des

directions particuliéres avec un gain maximum.
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Fig 2.12 Principe de la formation de faisceaux

Le formateur de faisceaux étant un outil trés important dans les réseaux d’antennes il est
essentiel d’en connaitre les différents types ainsi que les techniques mises en ceuvre et leurs

avantages respectifs.

2.5.1 Les différents types de formateur de faisceaux

Selon les types d’applications, on distingue deux types de réseau formateur de
faisceaux : le réseau de formation de faisceaux analogique (Analog Beamforming) [34] et le
réseau de formation de faisceaux par le calcul ou numérique (Digital Beamforming) [35]. Le
premier type réalise la formation de faisceaux sur un support RF (ligne de transmission, guide
d’onde...), alors que le deuxi¢me type réalise la formation de faisceaux sur un support
numérique, beaucoup plus flexible. En fait, ce type de formateur est la somme de deux
technologies : technologie d’antenne et la technologie numérique. La formation de faisceaux
numérique permet de former de nombreux faisceaux alors que la FF analogique est limité par
la complexité du réseau de formation de faisceaux. Le fait de travailler avec des signaux
numérisés facilite, de plus, les calculs de pondération. Le formateur de type analogique ne
permet pas de séparer les signaux non orthogonaux ; en plus le rapport signal sur bruit (SNR)
est affecté par le nombre des faisceaux, en fait le SNR diminue si le nombre des rayons
transmis augmente. A contrario, le formateur de type numérique résout ces inconvénients du
fait qu’il utilise des techniques de traitement numérique des signaux. La technique de

Formation de Faisceaux peut étre utilisée au niveau des antennes d’émission ou de réception
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selon le type d’application demandée. Dans cette thése elle sera utilisée uniquement en

réception.
2.5.2 La formation de faisceaux au niveau de récepteur

Pour la réception d'un signal, la formation de faisceaux est utilisée pour augmenter le
gain dans la direction des signaux voulus et diminuer le gain dans la direction de l'interférence
et du bruit, c'est-a-dire en recevant l'information de différentes antennes et la combiner de
telle maniere qu'on observe préférentiellement le signal désiré. Pour cela, nous allons détailler
le fonctionnement de la formation de faisceaux au niveau de la réception [36].

Soit un signal %(t)  ¢mis dans la direction (00, ¢0) (angles d’élévation et d’azimut
respectivement désirés) d’un émetteur ayant une antenne réseau a K éléments rayonnants. En
supposant une propagation en milieu homogene, le signal subit sur chaque ¢élément d’antenne
un déphasage et une atténuation, modélisés par le vecteur a K composantes d(Bo,90) Ce
vecteur constitue la réponse au niveau de chaque élément rayonnant du réseau d’antenne pour
la direction considérée et est appelé vecteur directionnel (steering vector) suivant (60, ¢0) ; ce
vecteur est li¢ a ’antenne et en particulier a sa géométrie. Le vecteur des signaux recus au

niveau des différents capteurs des antennes s’écrit alors :

F(t) = A(8). ) * (1) + b (1)

(2.18)
Avec .
[ 7 (D) ]
¥, (1)
y(t) =
RALS
(2.19)

OU yi(t) désigne le signal recu par I’iéme antenne, X(t) le signal émis dans la direction

(60, @0) et E[‘-“j désigne le vecteur bruit additif. La formation de faisceaux va consister a
focaliser le faisceau de I’antenne (a la réception) dans des directions privilégiées prédéfinies
(Figure 2.12). Cela se traduit par la multiplication par des coefficients complexes, appelés
poids ou pondération, des signaux regus sur chacun des capteurs du réseau d’antennes. Les

signaux des différents capteurs ainsi pondérés sont ensuite additionnés pour réaliser un

¢
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filtrage spatial qui permet de privilégier ou d'éliminer certaines composantes spatiales du
signal étudié, de s'adapter en temps réel aux évolutions du milieu ambiant (sources et bruits
mobiles) et pour former a la sortie du réseau un signal qui est alors donné par :

w T ox oy (1)
M

Z W :‘Fi{t)

1=1

x(t)

x(t)

(2.20)

Ou le vecteur wy représente 1’Hermitien (transposé conjugué) du vecteur des poids complexes

I

ou pondération, tel que :

H & £ 3 &
W= W W Wa Woar

(2.21)

0 >——w)

Yalt) > — \‘ W, ,‘ x(t)
n \ | | L]

Yu(t) P \Wﬂ/

Fig 2.13 Principe de la formation de faisceaux en réception : modele bande étroite

La figure 2.13 présente la structure d’un formateur de faisceaux bande étroite. En
effet, comme le signal est en bande étroite, la formation de faisceaux consiste a appliquer un
coefficient complexe par voie. Ceci consiste a choisir judicieusement les poids complexes de
fagon a satisfaire un critere (minimiser les interférences, maximiser le gain,...). Suivant le
calcul de la matrice des poids ou de pondération, on distingue deux catégories d’algorithmes

de formation de faisceaux.
2.5.2.1 La formation de faisceaux conventionnelle (FFC)

Le FFC est une méthode classique de formation de faisceaux basée sur la connaissance
des directions d'incidence des différentes sources [36, 37]. Cette catégorie permet de pointer

-
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le faisceau dans la direction du signal utile indépendamment du signal global recu. Le mode
de fonctionnement de ce type de formateur se résume de la maniére suivante : Dans une
premiére étape on estime les angles darrivée de toutes les sources. Il est possible alors de
calculer les pondérations qui sont choisies de fagon a sommer en phase les signaux provenant
d’une direction (6o, @o) donnée, c’est la deuxiéme étape, et enfin de sommer de fagon
cohérente les signaux ainsi obtenus en derniére étape. La figure 2.14 donne une configuration

possible de ce type de traitement et résume ce qui est décrit précédemment.

Y%

= :
=

‘e

.

'..

8 Wy
A :

: - > X
E Estimation E
{ cclenoe mug Clderations

Fig.2.14 Configuration de I’antenne pour la formation de voies
En choisissant la pondération suivante :
W FFconv —a (el:l ‘(PD )
(2.22)

Le réseau se focalise alors dans cette direction ou une amplitude optimale est obtenue. Le

signal a la sortie de FF s’écrit :

x(t)=a"(8,. 90 ) ¥(t) (2.23)

—=H —
ou & (o P0) représente 1’Hermitien du vecteur directionnel de la direction visée et ¥ ()
est le vecteur des signaux recus au niveau du réseau d’antennes.

Onaalors:
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x(t)=a" (6,:0,)A(y- 0 ) < X(t) +a" (6.5 ) b (1) (2.24)

Etant le signal émis et b(t) le vecteur des bruits.

Cela s’écrit encore :

%(t) Etant le signal émis et 2(t) le vecteur des bruits.

Cela s’écrit encore :

x(0) = [ (6. o )| x(0) + @7 (6. 5) < b0

I E(BUJ

(2.25)

Supposons que le vecteur directionne ?0) dans la direction (00, @0), s’écrive :

(6. 4y)exp”

a {gu-?ﬁo}z

Jvy (By.8p)

_ak{f?n.;zﬁa}exp
(2.26)
sinf,
A dans le cas ULA (Uniform Linear Array) dans le plan azimut.

v, = 2mwK

Avec
Lorsqu’on applique la pondération a un signal v(t) émis dans une direction
(01, @l) différente de (00, ¢0), tel que :

F(E)=v(Ha(8.4)+b(® 02

Le signal a la sortie du réseau peut s’écrire d’apres les deux équations précédentes :

E
x(1) = V(D)) ax (@1, d)ax (Bo. ho)e™ ™+ TSN L35 (B, g) xb(r)
k=1 (2.28)

Le signal v(t) émis est alors multiplié par un facteur conduisant a une atténuation non
maitrisée en dehors du lobe principal (les positions des maxima locaux et les zéros du
diagramme en dehors du lobe principal sont aléatoires). Ce dispositif réalise a la fois un
pointage ¢€lectronique de 1’antenne dans la direction (80, ¢0) et un filtrage spatial permettant
d’atténuer les signaux arrivant de directions éloignées (lobes secondaires bas) de la direction
principale et d’amplifier les signaux arrivant de directions voisines de celle-ci (lobe
principal). En terme de complexité, ce formateur est simple a mettre en ceuvre, seule la
connaissance des vecteurs directionnels ainsi que la direction d’arrivée du signal émis est

requise pour son implémentation et a part I'estimation des angles d'arrivée de la source utile et

-
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des interférents, cette technique de calcul des pondérations est indépendante des données en
entrée du réseau (data independent beamforming). Elle est dite sous-optimale car elle ne
maximise pas le rapport signal a bruit mais posséde I'avantage de ne pas distordre le signal
utile [38]. Cette méthode de formation de faisceaux ne permet pas de controler le niveau
d’atténuation du diagramme dans des directions particuli¢res. Elle ne permet pas d’atténuer la
contribution de brouilleurs éventuels qui peuvent perturber la communication. Cela nous

conduit a I’étude du second type de formateur de faisceaux.

2.5.2.2 Les formations de faisceaux adaptatives (FFA) : la FF par séquence de

référence

La méthode de formation de faisceaux vue précédemment ne tient pas compte de ce que

contient vraiment le vecteur des signaux regus ¥(t) et en particulier elle ne prend pas en
compte la présence d’éventuels brouilleurs qui risquent de perturber le signal utile. Pour éviter
cela, la formation de faisceaux adaptative [36], qui tient compte des données et s’adapte bien
a I’environnement, pointe le faisceau dans la direction du signal utile indépendamment du
signal global recu et rejette les interférences éventuelles. Différentes méthodes se basant sur le
calcul et la mise a jour du vecteur des poids complexes w(t) sont utilisées pour maximiser la
qualité du canal de communication. Parmi ces nombreuses méthodes, les plus utilisées sont le
formateur MPDR (Minimum Power Distortionless Response), le formateur MVDR
(Maximum Variance Distortionless Response) et le formateur par séquence de référence. Les
deux premiers seront brievement présentés dans les deux sous paragraphes suivant et le
dernier formateur de faisceau, qui fait partie des outils mis en ceuvre dans cette thése, sera

présenté plus en détail.

e Le formateur MPDR

Le principe de ce formateur est de trouver le vecteur de pondération w(t) qui minimise la
puissance globale en sortie de FF tout en maintenant un gain unité dans la direction souhaitée
(600, @0) [33]. Ceci devrait permettre de réduire la puissance des brouilleurs. Soit Pn la

puissance d’un signal k(t) quelconque, on a :

P, = E[k(t)k™ (1)] (229

E étant I’espérance mathématique.

. — H 3 . . . . . .
Soit x() =w™ Xy, ¢ signal global (utile, interférences et bruit) en sortie de FF. La

puissance a la sortie s’écrit :

.
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P:url:i.e = E[K{T)K_H (t}]

(2.30)
La résolution de ce probleme conduit a la pondération suivante [33,39] :
-1=
a ] alt,.
0-Po 0-%o (2.31)

OU R ! est I’inverse de la matrice de covariance du signal recu et a (60, o) est le vecteur
directionnel dans la direction visée. Pour le calcul de cette pondération, on utilise des critéres
qui sont basés sur la connaissance de la (des) direction(s) d'incidence de la source utile.
Contrairement a la méthode de formation de voies classiques, les DDAs (Direction d’angle
d’arrivé) des interférents ne sont pas nécessaires. La complexité de ce formateur dépend alors
d’une part du nombre d’échantillons requis pour I’estimation de la matrice de covariance mais

aussi de la complexité associée a I’inversion de cette derniére.
* Le formateur «Maximum Variance Distortionless Response» (MVDR)

La méthode de FF suivante [33] consiste a choisir les poids minimisant le bruit et les
interférences a la sortie du formateur de faisceaux. Cela est équivalent a la maximisation du
rapport signal a bruit (RSB) ou signal a bruit plus interférences (RSBI) en sortie du formateur
de faisceaux. Le récepteur estime les puissances des signaux utiles et interférents a travers
I’estimation des matrices de corrélation des signaux. Les poids sont alors calculés pour
maximiser le rapport de ces puissances et éventuellement annuler les interférences. En
présence d’interférences, le signal recu au niveau du réseau d’antennes s’écrit :

y(t)=a(8,.¢,)x(t)+ y, (1) + b(r)
(2.32)

v,(t) Etant le vecteur des signaux interférents. En sortie du formateur de faisceaux, le signal
s’écrit :

x(t) =W «<a(8,.4, )= x(t)+w" x{j.-J,(r)JrE{r}}
(2.33)

On a alors la puissance du signal en sortie de FF, Psignal qui s’écrit d’aprés 1’équation (2.30) ;

= EL{#"a(dy, @) X(O} {(#7a(4y. 2)¥(®)} ]

"F::igrm! -

(2.34)
Soit ;

=
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Py = EI[# <a(¢y. 050 ]

(2.35)
La résolution de ce probleme [33,40] conduit a la pondération suivante :
Wos = C‘la{eﬂ__lc_pnj
a" (8g.00)C "a(By.0q) (2.36)

Avec C la matrice de covariance des bruit plus interférences.

Cette méthode est robuste et donne de bons résultats. Elle reste cependant délicate a
implémenter car elle nécessite la connaissance du bruit et des interférences indépendamment

du signal utile. La complexité de ce formateur est la méme que celle du formateur MPDR.
« Le formateur par séquence de référence

Dans ce type de formateur [33, 40, 41, 42], on suppose qu’au moins une partie de la
forme d’onde du signal a recevoir est connue par le récepteur. Ces signaux a connaitre
peuvent étre une porteuse pure, une sequence d'apprentissage ou le code correspondant au
signal utile en CDMA (Code Division Multiple Access). Dans ce cas, le récepteur envoie a
I’unité de contrdle un signal corrélé avec le signal utile. A partir de ces signaux, cette unité va
ajuster les pondérations ou les poids complexes pour minimiser 1’erreur quadratique moyenne
entre la sortie du formateur de faisceaux x(t) et la forme d’onde du signal attendu s(t) (figure

2.15). Ou ¥(t) est le signal recu au niveau du réseau d’antennes qui s’écrit :
¥(t) = a(8,.d,) = s(t)+ b(t
F(t)=a(8,. o) x (1) + b(®) 237

L’erreur quadratique entre la sortie du formateur de faisceaux x(t) et le signal de référence s(t)
s’écrit sous la forme :

e2(1) =[50 -xO = o -w xy(o)f

(2.38)
L’erreur quadratique moyenne (EQM) de cette fonction de codt conduit a :
EMEU)": ]: Elsn? |- 2% Efso) < yoyw® |+ Bl Eytyyo  w]
(2.39)
D’ouona:
E|[e@] |= B -2w"R, +W"RW
(2.40)

Oou:

=
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3 H —p . . 1o .
E[y()s™(£)] = Ry, Représente la matrice d’inter corrélation entre le vecteur signal recu au
niveau du réseau d’antennes ¥(t) et le signal de référence s(t). R est la matrice de covariance

du signal recu ¥(t)et Ps la puissance du signal de référence s(t).

YZ.

e

Ajustement
automatique
des pondérations Erreur

s(t)
Réponse
sauhaitee

Fig2.15 Schéma de principe d’un formateur de faisceaux par séquence de référence
On cherche la pondération qui minimise 1’erreur quadratique moyenne (EQM) £ : )

entre la sortie du formateur de faisceaux et le signal de référence s(t). Le minimum de I’EQM

est obtenu en posant que le vecteur gradient par rapport a w est nul :

v el ]- Em—”*‘"L 0
(2.41)
C’est-a-dire :
v“E[ 5(1‘)|H — 2R +2RW =0
(2.42)

D’ou les pondérations optimales (minimale) solution de minimisation de &% est de la forme :

-15 1l ey oF
., =R'R, =RE[3(D)s" (1) ]

(2.43)
L’avantage de cette méthode de FF est que I’on n’a pas besoin de connaitre les directions

d’arrivée du signal utile contrairement aux méthodes MPDR et MVDR. Par contre, la

=
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connaissance d’une partie du signal utile est requise. La complexité de ce formateur est alors

moindre que pour les deux autres formateurs adaptatifs.

2.6 Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre les différentes architectures des systemes multi-
antennaires existantes, L’utilisation des antennes intelligentes dans les réseaux sans fil,
peut conduire a des performances beaucoup plus importantes par rapport aux réseaux
filaires. Cette utilisation a 1’avantage d’augmenter la capacité en offrant un pouvoir
d’éliminer I’interférence et donnant des meilleurs rapports signal sur bruit (SNR) ; mais
elle possede quand méme I’inconvénient de complexité d’émetteur /récepteur, ainsi le

facteur de co(it.

Nous avons exposé aussi sur les techniques de formation de faisceaux dont nous
allons se baser dans notre simulation dans le chapitre cing sur celle par séquences de
référence. Cette derniére va nous permettre de minimiser les interférences toute en

assurant une bonne qualité de signaux a la réception.

Dans le chapitre suivant, nous allons étudier en détails la technigue MIMO-OFDM

pour en tirer ses avantages pour les utiliser en simulation.




Chapitre 3 Systeme MIMO-OFEDM

3.1 Introduction

Les systemes a antennes multiples jouent un réle important dans le développement des
systéemes de communication futurs a large bande. Grace aux trajets multiples entre 1’émetteur
et le récepteur, les effets d’atténuation du canal sont réduits d’une fagon significative, de plus
I’efficacité spectrale se trouve remarquablement augmentée. L’utilisation de la modulation
OFDM dans les systemes MIMO s’avere étre une technique bien adéquate, de plus en plus
utilisée. Dans ce chapitre, nous décrivons ce qu'est un systeme MIMO-OFDM, afin de voir les
bases du systeme auquel cette recherche s'intéresse. Nous aborderons une étape a la fois, soit
d'abord les systemes OFDM, puis le MIMO, et enfin la combinaison de ces deux éléments.

3.2 Latechnique OFDM

3.2.1 Historique de ’OFDM

La technique de transmissions multiporteuses a été introduite dans les années soixante.
A cette époque, 1’idée de transmettre un débit important sur plusieurs porteuses modulées a
des débits moindres est apparue pour des applications de type HF. Les premieres réalisations
remontent a Bello [44] et & Zimmerman [45], le débit total était alors de 4800 bits/s pour une
bande passante de 3kHz. Ce débit était réparti sur 34 porteuses espacées de 82 Hz. Déja I’idée
d’insérer un intervalle de garde était présente afin de limiter les interférences causées en partie
par I’ionosphére. Par ailleurs, en 1957, Dolez et al [46] et plus tard, en 1961, Franco et al [47]
I’utilisérent pour des transmissions entre terminaux. Cependant un des inconvénients majeurs
était alors la complexité des équipements d’émission et de réception. Pour preuve, en 1970,
Kaye et Georges [48] proposérent une architecture optimale de récepteur en parallélisant les
données a émettre. Une série d’égaliseurs, de lignes a retard et de filtres adaptés étaient alors
nécessaires pour minimiser 1’interférence entre symboles. A cette complexité du récepteur
venait s’ajouter celle de 1’émetteur. C’est en 1971 que Weinstein et Ebert [49] utiliserent pour
la premiére fois la DFT afin de générer autant de signaux orthogonaux qu’il y avait de
porteuses, ce qui réduisait considérablement la complexité des systemes. Des intervalles de
garde étaient insérés entre les symboles afin de diminuer au mieux les interférences entre
symboles. Ils ont par ailleurs montré qu’avec un codage différenticl des données, il était
possible de s’affranchir d’une égalisation colteuse en complexité au niveau de la partie
réception. La modulation OFDM eétait née. En 1980, Hirosaki [50, 51] proposa, toujours en
utilisant la DFT, un récepteur & maximum de vraisemblance pour des porteuses modulées en

phase et en amplitude (modulation MAQ). Il montra que la complexité était moindre que celle
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d’un systéme équivalent mono porteuse. Cette méthode fut appliquée en 1984 pour la
réalisation d’un modem opérant a 256 kbits/s dans la bande 60-180 kHz [52]. En 1985,
Cimini [53] eut I’idée d’insérer des porteuses dites " pilotes " afin d’estimer la réponse
fréquentielle du canal. Ces porteuses étaient insérées et espacées réguliérement dans le spectre
du signal OFDM. Deux ans plus tard, Ruiz et Cioffi [54] élargissent la notion de Weinstein et
Ebert en proposant un schéma d’émission et de réception utilisant respectivement la IDFT et
la DFT afin de moduler et de démoduler le signal. lls jeterent ainsi les bases de la notion de
signal fréquentiel et temporel pour une modulation multiporteuse [55]. Vers la fin des années
quatre vint, le CCETT (Centre Commun d’Etudes de Télécommunications et Télédiffusion)
est créé a Rennes et propose un systeme de transmission de type OFDM dans lequel une
technique de multiplexage a division de fréquences orthogonales était associée a un codage
combinant un code convolutif et un entrelacement. Ainsi, les informations erronées
véhiculées par les porteuses subissant des atténuations (dues aux échos destructifs du canal de
transmission) seront corrigées grace a celles transmises par les porteuses affectées par des
échos constructifs. De ce fait, le systeme fut appelé COFDM, le "C" faisant référence au
codage utilisé [56]. Cette technique novatrice a été validée pour la radiodiffusion numérique
DAB. Elle permet la diffusion d’un débit de 1.5 Mbits/s dans une largeur de bande de 1.5
MHz vers des terminaux fixes ou mobiles [57, 58, 59]. Ainsi, dés Octobre 1988 au CCETT,
les premiéres expériences concluantes de diffusion DAB faisant intervenir une telle technicité
ont été menées. Ajoutons que ce procédé a été aussi adopté pour la diffusion terrestre de la
télévision numérique (DVB-T) [60]. Parallelement, dans les années quatre vingt dix, une
technique mise au point par la société Bellcore en 1989 définit un systeme de transmission
numérique permettant de fournir de nouveaux services interactifs a hauts débits sur le réseau
téléphonique commuté classique (paire de cuivre torsadée), tout en autorisant le
fonctionnement simultané du téléphone. C’est la technologie ADSL. Elle est basée sur une
modulation multi porteuse appelée DMT, semblable a I’OFDM. Cette technique permet
aujourd’hui de transmettre (en plus du signal téléphonique) un débit de plus de 100Mbits/s.
Entre 1999 et 2001, on voit apparaitre les standards pour les WLAN’s, comme IEEE
802.11a/g nommé Wi-Fi et ETSI HiperLAN 11, qui adoptaient la modulation multi porteuse
OFDM comme spécification principale de leur couche physique. En 2005 une amélioration de
la technologie Wi-Fi se présente d’abord sur le marché des Etats Unis et ensuite en Europe.
Le standard, appartenant toujours a la famille du Wi-Fi est le IEEE 802.16 est plus connu sous

le nom du Wi-Max. Ce systéme garantit un débit théorique jusqu’a 80 Mbps et une portée
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maximale de 50 km. Un an plus tard, un autre standard se présente sur la scene du Wi-Fi : le
802.11n. Il permet a la technologie Wi-Fi d’atteindre des débits théoriques entre 100 et 540
Mbps, en ajoutant 1’utilisation de la technique « MIMO », et d’améliorer aussi la portée des
réseaux sans fil. Début 2006, le procédé de modulation OFDM a été adopté par 1’alliance
WiMedia pour les communications a trés haut débit (480 Mbps) et a courte portée (10 m),
basées sur la technologie « Ultra Wide Band ». Ces améliorations du systéeme Wi-Fi
représentent donc les nouvelles applications des réseaux « WLAN » pour tout ce qui est acces
a Internet via « hot spots », par exemple.

3.2.2 Problématique

Un signal radiofréquences est émis sur un canal, qui constitue son support physique.
Ainsi toute transmission numérique est limitée par les contraintes physiques de son support.
Un canal est dit sélectif en fréquence lorsqu'il ne se comporte pas identiqguement suivant la
fréquence du signal. Certaines fréguences seront transmises plus rapidement que d'autres, ou
encore seront atténuées plus que dautres. Le signal sera alors déformé lors de la
transmission : les données seront dispersees dans le temps, pouvant mener a des interférences
entre symboles. Ce phénoméne de sélectivité en fréquence est aggravé par la présence de
trajets multiples pour un méme signal transmis. Du fait des nombreuses réfections que le
signal peut subir en environnement urbain, le récepteur recevra une série d'échos d'amplitudes
et de retards variables. Cette problématique du canal a trajets multiples est critique dans le cas
d'un canal radio mobile, c'est-a-dire lorsque le récepteur et I'émetteur ne sont pas fixes
relativement. Les différents échos et amplitudes variant dans l'espace, ils varieront dans le
temps dans le cas d'un récepteur mobile.
Le canal de transmission a trajets multiples est caractérisé par [61] :

_ T, :Son retard maximum (ou étalement des retards). Si la durée d'un symbole est grande
devantT,,, le canal est non sélectif en frequence (ou dit plat dans le domaine fréquentiel) mais
il peut étre atténué ou amplifié.

_ T, : Le temps de cohérence ou B, : spectre Doppler.

Si B << B, le signal ne subit pas de distorsion dans le temps.

_ Sa fonction de transferth(t,7),«, (t)etz, (t) représentent l'atténuation et le retard en

fonction du temps du n-ieme écho, et fc la fréquence porteuse :




Chapitre 3 Systeme MIMO-OFEDM

h(t,7) = Z(xn (t).e o §(t—1, (1)) (3.2)

Ces différents trajets pourront alors générer des interférences constructrices ou
destructrices (figure 3.1), suivant la localisation du récepteur relativement a I'émetteur et
suivant les caractéristiques des obstacles rencontrés. Des interférences destructrices peuvent

mener a la perte totale du signal.

Retard important Délai court
Temps =—>
' Période : Période '
D’intégration D’intégration
nl Symbole n n+l ni Symbole n n+l
] I o | |
1 1 | 1
n s n 4 nt gymbole n

'\A—M
/ | i
Les deux agissent comme un signal Agit comme |3

brouilleur Intervient positivement ou
négativement e fonction de la phase

Fig 3.1 Influence du multitrajet sur le brouillage inter symboles

Ces problématiques sont d'autant plus d'actualité que les débits transmis augmentent
exponentiellement, et donc la bande de fréquence nécessaire pour transporter ces informations
a haut débit [24]. Or l'effet de la sélectivité en fréquence des canaux sur la dégradation des
performances augmente avec la largeur de bande de fréquence du signal transmis. Les
processus d'égalisation sensés compenser les effets des multi trajets et de la sélectivité en
fréquence des canaux sont cependant d'une grande complexité lorsque le canal varie beaucoup
dans le temps ou suivant la fréquence du signal. 1ls nécessitent de plus la connaissance a tout
instant de la fonction de transfert du canal de transmission. La famille des modulations multi
porteuses dont fait partie 'OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) permet de
répondre & cet enjeu en utilisant des sous porteuses peu sensibles aux multi trajets et a la

sélectivité en fréguence, faciles a égaliser.




Chapitre 3 Systeme MIMO-OFEDM

3.2.3 Principe et fonctionnement de ’OFDM

La modulation OFDM (multiplexage par répartition orthogonale de la fréquence) est
une technique qui divise la bande de fréquence en N sous-canaux (Ou Sous-porteuses)
orthogonaux et uniformes [61] c'est-a-dire elle répartie les symboles sur un grand nombre de
porteuses a bas débit (figure 3.2), a I'opposé des systemes conventionnels qui transmettent les

symboles en série, chaque symbole occupant alors toute la bande passante disponible.

A Canal

Fréquence

Fig 3.2 Principe de 'OFDM

3.2.3.1 Principe de la modulation

Pour répartir les données a transmettre sur les N porteuses, on groupe les symboles
C, par paquets de N [61]. Les c, sont des nombres complexes définis a partir des éléments

binaires par une constellation souvent de modulation MAQ et PSK (figure 3.3).

La séquence de N symboles c,,.......,C, ,constitue un symbole OFDM. Le k-ieme train de
symboles parmi les N trains module un signal de fréequence f, . Le signal modulé du train k

s'écrit sous forme complexe:

j2n2t
C, /"% 3.2)

Le signal total s (t) correspond & I'ensemble des N symboles ré assemblés en un symbole

OFDM :

N-1 _
S(t) =Y cel (3.3)
K=0




Chapitre 3 Systeme MIMO-OFEDM

h

Eléments binames

ba.by, ... [V I v ) Kf/ _—\\\‘
MAQ 2° > 2T+ Ty z )

Cra=y

)

I

2ir fn+

Fig 3.3 Schéma de modulation

Les fréquences sont orthogonales si I'espace entre deux fréquences adjacentes f, et
f. ., estl/T, (figure 3.4). En effet chaque porteuse modulant un symbole pendant une fenétre
rectangulaire temporelle de duréeT,, son spectre en fréquence est un sinus cardinal, fonction
qui s'annule tous les multiples1/T,.
K
fo=Ff,+— 3.4
< =To+ = (3.4)

S

o € Cr-l

Fig 3.4 Spectre en sortie du modulateur OFDM.

=
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Ainsi, lorsque I'échantillonnage est effectué précisément a la fréquence f, d'une sous

porteuse, il n'y a aucune interférence avec les autres sous porteuses. C'est ce qui permet de
recouvrir les spectres des différentes porteuses et d'obtenir ainsi une occupation optimale du
spectre. Le nombre de sous porteuses N est choisi de maniére a remplir les deux conditions

primordiales Ts >>T,_ afin de pouvoir considérer le canal plat, etT, <<1/B, .

3.2.3.2 Principe de la démodulation

Le signal parvenu au récepteur s'écrit sur une durée symbole T, :

Jﬂ\f'_]. N (, + ﬂ\. )
. o 2| fot
u(t) =" epHy(t)e s
=0

(3.5)

H . (t) Est la fonction de transfert du canal autour de la fréquence f, et a l'instant t. Cette
fonction varie lentement et on peut la supposer constante sur la periode T, (T, <<1/B,). La

démodulation classique consisterait & démoduler le signal suivant les N sous porteuses suivant

la figure 3.5.
— T
Filtve [ —
ladapté —_ I y(t)e ?_‘.Uif[}?‘dr = cpHy
Is o
o it
e Iy
Filtre | L -
adapté . [ vit)e zﬁrflrdf =c H,
yit) _ : Ig 0
e—jjm fin
. PR — f's
Filtre | 7 jmfar
4"%}_.14:1.1@5 T [ vit e 279N 1y = cy-1HN-
- Iy o
e‘_‘pzr_ = n

Fig 3.5 Schéma du principe du démodulateur OFDM.

9



Chapitre 3 Systeme MIMO-OFEDM

3.2.4 Implantation numérique

Dans les communications a haut débit, les débits sont limités par des contraintes
physiques : le bruit d0 aux imperfections des systémes et la nature physique des composants
affectent la transmission du signal émis [62]. Nous réduisons dans ce cas les erreurs de
transmission en numérisant les informations. De plus lI'implantation numérique offre aussi
I'opportunité d'ajouter des codes correcteurs derreurs afin de protéger notre signal des
perturbations engendrées par le canal de transmission. D'aprés I'étude théorique précédente, le
schéma de principe du modulateur est présenté dans la figure 3.6 :

by

bp.by. oo N ¥ I_r’-—"\'l
MAQ 2 » Loty —— X )
Elénwnts binames e

Fig 3.6 Schéma du principe du modulateur.

Une simple traduction numeérique de ce schéma consiste a implémenter N modulateurs
en parallele, centrés sur les fréquences de chaque porteuse. Cette structure n'est bien sir pas
optimale du point de vue de sa complexité. Voyons maintenant a partir de I'étude théorique de
I'OFDM effectuée précédemment comment générer une architecture numérique équivalente

simple a mettre en ceuvre.
3.2.4.1 Implantation numérique du modulateur

L'analyse algébrique indique que le signal de sortie s (t) est sous la forme [62] :
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k=0 (36)
En discretisant ce signal et en le ramenant en bande de base pour I'étude numérique on obtient

une sortie s (n) sous la forme :

(3.7)

Les s (n) sont donc obtenus par une transformée de Fourier inverse discréte des ¢ (k).

En choisissant le nombre de porteuses N tel que N = 2n, le calcul de la transformée de Fourier
inverse se simplifie et peut se calculer par une simple IFFT nous conduisant ainsi au schéma

numérique suivant :

> _h, expljrRitOT)
C ain)
I
S S/Pp £ 1n) F P/S
> F - %
R L
C N-l[r'l:-

Fig 3.7 Modulateurs OFDM numérique.

3.2.4.2 Implantation numérique du démodulateur

L'analyse théorique définit le signal discrétisé recu au niveau du démodulateur sous la
forme [62] :

N-1
nirkn
.-_:n_ = Z I'kHA,E'“"T.'\"
k=0
(3.8)
Zn est la transformee de Fourier discréte inverse dec, H, , la démodulation consiste donc a

effectuer une transformée de Fourier directe discréte. Le nombre de porteuses ayant été choisi
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tel que N = 2n, on peut réaliser ce calcul a I'aide d'une FFT. Nous obtenons alors le schéma de

principe suivant:

expl-tRIFon —p o >
s . N
l F Cln) C(n)
)—s | stP |= Prs |,
T L
llmllllb C |'C|:.r'I:I
_" C -1 r.J=

Fig 3.8 Démodulateurs OFDM numérique.
3.2.5 Notion d’orthogonalité

L’orthogonalité est la propriété fondamentale qui permet de transmettre des signaux
d’informations multiples dans un méme canal et de les détecter sans interférences.
Mathématiquement, 1’orthogonalité de deux fonctions f et g peut étre deéfinis dans un

intervalle [a, b] par la relation [59] :

[ f(®).g9(t).dt=0 (3.9)

Cette relation s’explique par le fait que ces deux fonctions sont disjointes sur le segment [a,
b]. Pour réaliser donc une base orthogonale & P dimensions, il suffit de trouver P fonctions
orthogonales deux a deux. La modulation OFDM peut étre vue comme une combinaison a
coefficients complexes de signaux orthogonaux représentant les translatés temps fréquence
d’une onde rectangulaire. La transformée de Fourier d’un signal rectangulaire étant un sinus
cardinal, on note, comme le montre la figure 3.9, que les sous porteuses se recouvrent
spectralement tout en restant orthogonales entre elles. En autorisant un fort recouvrement
spectral entre les porteuses, I’OFDM permet d’augmenter sensiblement le nombre des
porteuses ou d’amoindrir ’encombrement spectral. Pour garantir une utilisation efficace de la
largeur de bande disponible, c'est-a-dire une excellente efficacité spectrale, il est nécessaire de

faire chevaucher mutuellement les sinus cardinaux dans le domaine fréquentiel des différentes

e
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sous porteuses, de telle sorte que la condition d'orthogonalité soit conservée. Cependant, pour
que ce recouvrement n’ait pas d’effet néfaste, les porteuses doivent respecter une contrainte
d’orthogonalité, a la fois dans les domaines temporel et fréquentiel. Lors d’une transmission
OFDM, les spectres des sous porteuses ne sont pas séparés mais sont bien superposés comme

le montre la figure 3.9 :

Fig 3.9 Représentation dans le domaine fréquentiel

Pour récupérer I’information utile transportée par I’ensemble des sous-porteuses, nous
exploitons la relation d’orthogonalité, a savoir qu’au maximum d’une porteuse donnée les

autres porteuses sont nulles. Nous évitons ainsi les pertes d’efficacité spectrale.

3.2.6 Intervalle de garde

La durée Tupendant laquelle est émise 1’information différe de la période symbole Ts
car il faut prendre en compte entre deux périodes utiles un "temps de garde” A qui a pour but
d’éliminer I’IES qui subsiste malgré 1’orthogonalité des porteuses [63]. Pour que cet intervalle
de garde soit efficace, sa durée doit étre au moins égale a 1’écho non négligeable le plus long

(celui qui a le retard maximal).

Ts = Tu + A (3.10)

2
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3.2.7 Description vectorielle de ’OFDM

Afin de pouvoir utiliser efficacement ’OFDM avec les systétmes MIMO que nous
avons introduits dans le chapitre précédent, nous allons adopter une représentation vectorielle
puis matricielle de ’OFDM.

3.2.7.1 Principe de I’émetteur

La figure 3.10 montre le principe de 1’émetteur. Avant d’effectuer la TFR inverse nous
insérons des zéros au milieu du paquet [63], ce qui permet d’assurer 1’allocation de la
puissance aux basses fréquences et de considérer les symboles comme la transformée de
Fourier du signal en bande de base. Pour éviter les interférences entre symboles (IES), nous
insérons alors au début du paquet un intervalle de garde contenant Pg échantillons,
correspondant généralement a une copie des Pg derniers échantillons du paquet, et dont la
durée doit étre au moins égale au retard de 1’écho le plus long. Le signal numérique en bande
de base est alors converti en analogique, passé dans un filtre passe-bas, et est utilisé pour
moduler une porteuse. L’effet du canal multi-trajets est modélisé par une convolution linéaire
avec un filtre, dont la longueur maximale correspond a Pg. Nous appellons "paquet de
données" les 2P points obtenus aprés la TFR inverse. Grace au fait que I’intervalle de garde
est une copie de la fin du paquet de données, la convolution linaire peut étre remplacée par
une convolution circulaire entre le filtre et le paquet de données. Cette propriété est trés
intéressante parce que les paquets sont indépendants. L’effet des échos sur un paquet donné

ne dépend pas du contenu du paquet précédent.

- Paquets de P symboles
P2 P2
2P
| a | 0 | b | Inzertion de zéros au milien
du paguet
P/2 P P

Transformeée de fourrier inverse

| - T | | Insertion d’un interralle de garde
- 1 & au début du paguet

-

Intervalle de garde paquet de données

Fig 3.10 Principe de ['émetteur OFDM
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3.2.7.2 Description du recepteur

La figure 3.11 montre le principe du récepteur apres la conversion en bande de base et
la conversion analogique numérique [63]. Nous supposons que le signal est synchronise, ce
qui implique que le début de chaque paquet et la fréquence d’échantillonnage sont corrects.
Nous enlevons d’abord I’intervalle de garde. Nous effectuons ensuite une TFR, et nous

supprimons le milieu du paquet (ce qui correspond a la suppression des hautes frequences).

IP+P,
> . E - Echantillons regus
- P | s - P -
. 2
| | suppression de 'intervalle de
garde
1p
| d i £ i . | Transformes de fourrier
=] g —
P2 P Pi2
F
- ’ suppression du milien du
IR pacuet
|
-,
| J) P/l

Fig 3.11 Principe du récepteur OFDM

3.2.8 Avantages de ’OFDM

B La diminution des taux de transmission et 1’ajout de préfixes cycliques permettent
d’éliminer ou de limiter I’interférence inter symboles et de simplifier I’égalisation au
récepteur.

B Les effets des parcours multiples d0 aux évanouissements sélectifs en fréquence sont
réduits en divisant le spectre en N sous porteuses ayant des évanouissements plats.

B e chevauchement en fréquence des sous porteuses permet de conserver une grande
efficacité spectrale.
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3.3 Systeme de transmission MIMO associé & une modulation OFDM

3.3.1 Introduction

Les systemes a antennes multiples jouent un réle important dans le déeveloppement des
systemes de communication futurs a large bande. Grace aux trajets multiples entre I’émetteur
et le récepteur, les effets d’atténuation du canal sont réduits d’une fagon significative, de plus
I’efficacité spectrale se trouve remarquablement augmentée. Donc la solution est d’associer la
modulation OFDM ou bien la MC-CDMA au systeme MIMO, nous nous intéressons bien

dans notre travail a cette association MIMO-OFDM qui sera décrite dans ce qui suit.
3.3.2 Idée de base

V-BLAST est une approche tres efficace pour la transmission de données sur des
canaux sans fils multi-trajets. La condition de bande étroite impose cependant la contrainte
suivante:

Ts>>Tq (3.12)
Ou Ts est la période symbole et Tq4 la durée de 1’écho le plus grand. Si I’on considére par
exemple une transmission hertzienne indoor, avec Td = 10° s, la période symbole doit étre au
moins égale 8 T = 10 s, ce qui correspondrait & un débit maximal de 2 Mbit/s, en considérant
une efficacité spectrale de 20 bits/s/Hz. La largeur de bande maximale utilisée serait
approximativement 1/T = 100 kHz, ce qui représente une bande vraiment étroite. Il serait
donc intéressant d’utiliser une bande plus large pour augmenter le débit [64], mais c’est
impossible, car dans ce cas le modele BLAST de base (y = H.s+b) n’est plus valable. Dans ce
travail nous proposons une approche qui utilise simultanément V-BLAST et I’OFDM. Une
large bande est divisée en P bandes étroites par ’OFDM. Dans chacune de ces bandes,
I’approche V-BLAST peut étre utilisée pour tirer profit des multi-trajets et atteindre une
grande efficacité spectrale. Ainsi, pour I’exemple précédent, si on utilise une OFDM avec P =
128 porteuses, on utilise une largeur de bande de 12,8 MHz pour atteindre un débit de 256
Mbit/s.
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3.3.3 Principe de I’approche proposée

La chaine de symboles est de-multiplexée en Nt sous-chaines qui correspondent aux
Nt émetteurs. Chaque sous-chaine passe dans un modulateur OFDM. Si on considere un
paquet de Nt * P symboles et que I’on note {s; Jn=y* "~ " ces symboles, ceux-ci peuvent étre

placés dans une matrice A de taille Nt*P.

( =0 Snr e .ﬁ”_f_l: P-1) \

51 Snp+1 o Epp(P-1)14+1

K Spnp—1  Sonp—1 0 SppP—i )
(3.13)
Ou chaque ligne correspond aux symboles émis par un émetteur et passe par un modulateur
OFDM. On insere ensuite P colonnes ne contenant que des 0 au milieu de cette matrice A,
entre la colonne P/2 et la colonne P/2 + 1. On note B cette nouvelle matrice, et on fait
I’opération suivante:
C=B.W (3.14)
Ou

!/1 1 1 1 \

1 w w2 e w21
1
W= — 1 w ! . 22P-1)
v 2P
l\ 1 w2P-1 g20er-1 “.[-31”—1]'—’ )
(3.15)
Et w = e/2™/2F (3.16)

=
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L’équation (3.14) correspond a une transformeée de Fourier discrete inverse. Enfin, une copie
des Py derniéres colonnes de la matrice C est insérée au début de la matrice. La matrice
résultante, de taille Nt*(2P+Pg) est appelee D et chacune de ses lignes i représente un signal
numérique en bande de base qui est transmis par la i° antenne émettrice. En réception, aprés
retour en bande de base et échantillonnage, on obtient une matrice D de taille Nr* (2P+Pg).
On obtient la matrice en supprimant les Py premieres colonnes, et on opére une transformee
de Fourier discréte: € en supprimant les Py premiéres colonnes, et on opére une transformée
de Fourier discreéte :

~ ~ =1
B=CW (3.17)

On obtient finalement la matrice A de taille Nr*P en supprimant les n colonnes centrales de

B . L intérét de cette approche [65], comme nous allons le montrer dans la prochaine section,
est que ce systeme de transmission est équivalent a P systemes BLAST en paralléle, chacun

transmettant une colonne de la matrice A. Pour obtenir une estimation des symboles émis, il

suffit donc d’appliquer 1’algorithme BLAST a chacune des colonnes de A Le principe de
cette association MIMO-OFDM est représenté sur la figure 3.12.

Emetteurs Recepteurs
Frequence 1
. 1 1 1
modulation 1 | demodulation | ] algonthme .
—— OFDM : ap iy
- : OFDM BLAST
(P partenses) Canal riche B .
1 g en echos . ./ 1A J Ny
Entres . . ' ' ' Sortle
Denmiltiplex: | ' Voo ' \ ' Multiplex
ny
ion 1 1 1
modula . . / L t
nT ny demodulstion _ .| dgonfme | |
—| oM - OFDM : e BLAST | ° r
(P portenses) - E— )
\ . F np ! M
Frequence P

Fig 3.12 Principe du systeme BLAST-OFDM
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3.3.4 Démonstration du model théorique equivalent

Par souci de simplicité, le bruit n’apparait pas dans les équations ci-dessous. En

utilisant la transformée en Z, le canal de transmission entre les antennes, ¢’est-a-dire entre les

matrices D et D peut étre représenté par une matrice F(z):

F(z) =Fp+ ]_3‘1;;_1 +...+ F;)_;,_la‘;_if:t“i_ll
(3.18)

Ou chaque Fi est une matrice de taille Nr*Nt. Représentons la matrice C par le vecteur c(2):

Wt —1 ~—l2P—-1)
l:li»;:l—f[j—l:]_e; Te... T COp_ 12 ° d

(3.19)

Ou ci représente la colonne i + 1 de la matrice C. En utilisant une représentation similaire
pour la matrice C, on peut écrire:

¢(z) = F(2)e(z) mod (272 — 1)
(3.20)

A cause de la structure de la matrice D I’effet du canal peut en effet étre vu comme une
convolution circulaire multidimensionnelle sur les colonnes de C. De plus, comme (wy) %=1

quel que soit I’entier k, 1’équation (3.20) donne:

c(w®) = F(w®)e(w®)

(3.21)
Mais d’apres (3.17) et (3.16):

B = [E[l].'i:'{u.'].ﬁ{tt'?] ..... c(w?f-1 )]

(3.22)
Il existe une relation équivalente entre les matrices B et C, donc:

- 1,‘.

b = F(w").by (3.23)
Ou k=0, 1, 2,..., 2P-1 et bk Py représentent respectivement les colonnes de B et B .
Finalement si on note ak et 3y les colonnes de A et ﬁ Ona:

ﬁ,t; = H;‘.a;‘.
(3.24)

=
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Ou comme w'=-1

F(w") pour k =0,...P/2 — 1,

H; =

F(—uw®) pourk = P/2,...P—1

(3.25)
Le systeme de transmission est donc équivalent a P systemes VBLAST paralleles et

indépendant [65], chacun étant caractérisé par une matrice Hy de taille Nr*Nt. Il n’y a donc
qu’a utiliser I’algorithme VBLAST pour chaque vecteur & pour estimer le vecteur de ax. ce

systeme globale équivalent VBLAST/OFDM est représenté sur la figure 3.13.

Emission by Réception
.
1 ZF ou ~
a H; R el
: nr ) i V—BLAST 1
nR nr
bs
2 ’ l/ I ZF ou -
da H- I .
’ nr ) : ; V-BLAST <2
np 4 nr
* L
® [ ]
d bp *
N ap . rp 7F o n
H a F—— A
S ! | \ V-BLAST o
ng nr

Fig 3.13 Systeme équivalent de [’association MIMO-OFDM

3.4 Capacité du systeme MIMO-OFDM

Les systemes de transmission de type MIMO permettent d’atteindre des capacités tres
importantes grace a I’exploitation de la diversité spatiale du canal [65]. Mais la transmission
est limitée par la durée symbole qui doit étre grande devant la durée de la réponse
impulsionnelle du canal, ce qui limite le débit dans le cas d’un canal avec de longs échos.

L’utilisation d’une modulation OFDM classique dans un syst¢tme MIMO permet de

.
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s’affranchir de cette contrainte simplement en assurant un temps de garde supérieur au
dernier écho du canal. Nous supposons que 1’émetteur (avec M antennes) et le récepteur (avec
N antennes) sont parfaitement synchronisés et que 1’instant de décision est optimal. De méme
le canal est supposé avoir été estimé par le récepteur et la puissance totale émise est
équirépartie entre les M émetteurs. Nous montrons que le systeme MIMO/OFDM équivalent
en bande de base peut étre vu comme P branches parall¢les et indépendantes d’un systéme
MIMO mono porteuse. Le principe d’un systeme MIMO-OFDM est présenté a la figure 3-14.
Les données a émettre sont démultiplexées en M voies indépendantes, pour étre émises sur
chaque antenne via un modulateur OFDM. En réception, le signal de chaque sous porteuse est
séparé, antenne par antenne, a I’aide de N démodulateurs OFDM. Pour chaque sous porteuse,
le signal des différentes antennes est démodulé avec un récepteur MIMO classique. Au final
les données des P récepteurs MIMO sont multiplexées dans ’ordre initial. Le canal MIMO

large bande est modéliseé par P matrices Hp (N xM), chaque matrice correspondant a la
réponse du canal pour la fréquence du p € sous porteuse. Si Sp est le vecteur symbole émis

e - . .
parlap ~ sous porteuse, alors le vecteur recu correspondant par la suite de I’application des
codes espace-temps sur chaque sous canal.

MIMO OFDM

Frequency

(B
L3
L3
§

Fig 3.14 L’OFDM appliquée aux MIMO

. . e vy - .
Le modéle du signal pour lap ~ sous porteuse s’écrit de la fagon suivante :
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A :Hp+sp+np (3.15)

La capacité théorique représente la capacité du canal, calculée

P
C=lp> C, (3.16)
p=1
Cp représentant la capacité du canal pour la sous porteuse p. Elle est obtenue de la fagon

suivante : Cp = Elog, (1+ pp) 3.17)
Ou p, le RSB de la sous-porteuse p et & =T, /(T, +A) qui tient compte de la perte

d’efficacité spectrale dans le temps de garde.

La capacité Cp étendue au canal MIMO-OFDM est donnée
C, =&log, (det[ly +p,H-H,]) (3.18)

D’un point de vue théorie de I’information, la capacité d’un systtme MIMO-OFDM est égale
a la capacité du canal MIMO sélectif en fréquence (en faisant abstraction de la perte en
efficacité spectrale due a I’insertion de I’intervalle de garde). L’intérét de L‘association
MIMO-OFDM réside dans le fait que cette modulation élimine le phénoméne de I’[ES donc a
la réception le signal sera optimiser et nous aurons une bonne qualité de signal, pour cela nous

allons voir cette amélioration dans la partie de simulation en mesurant le taux d’erreur bit

(TEB).

capacité avec M IMO-0F D
55 T T T T T T T

sok —S—nt=4 nr=2 |______ o ________ ]
—B— nt=6 nr=3 i : ; : :

nt=8 nr=4

capacity bpsHz

Fig 3.15 Capacité du systtme MIMO-OFDM en fonction du SNR (NT>Nr)
Tu=4 15, Tg=0.8 1s.
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Dans la figure 3.15, nous remarquons une nette augmentation de la capacité pour la
configuration MIMO. L’avantage en capacité des systémes MIMO est principalement dd a
I’exploitation des trajets multiples. Tout d’abord ils permettent au récepteur de différencier les
différentes antennes d’émission, et donc d’émettre plusieurs symboles simultanément.
Ensuite, chaque trajet est une réplique du signal émis, et est donc porteur d’information utile.
Nous pouvons aussi dire que chaque trajet est I’équivalent du signal direct émis par une
antenne virtuelle, ce qui augmente virtuellement le nombre d’antennes émettrices. Le prix a
payer pour cette augmentation de la capacité est tout d’abord matériel, avec la multiplication
des antennes et de leur électronique associée, mais aussi logiciel, avec des récepteur nettement

plus complexes et demandant plus de puissance de calcul.

3.5 Conclusion

Les systemes multi antennaires deviennent prépondérants dans les systémes de
télécommunications actuels. Dans ce chapitre nous avons vu les benéfices et les avantages
apportés par 1’association de la technique OFDM avec les MIMO en termes de gain de
diversité, de multiplexage spatial et de réduction des interférences. Nous avons d’abord étudié
brievement la techniqgue OFDM ensuite nous avons discuté 1’association MIMO-OFDM en
introduisant la notion de la capacité. Nous avons vu que I’intérét d’utiliser I’OFDM est de
transformer un canal MIMO a évanouissement en un ensemble de canaux & bande étroite,
caractérisés par une simple atténuation. L’utilisation optimale du spectre de fréquences
consiste a répartir l'information a transmettre sur un grand nombre de sous porteuses
orthogonales.

Dans le chapitre quatre nous allons étudier en détail les techniques d’égalisation non

adaptatives et leurs performances apportées par leurs associations avec le MIMO-OFDM.
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4.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous allons étudier en détail les techniques d’égalisations non
adaptatives associés au systéme de transmission MIMO-OFDM. L’objectif principal de cette
¢tude est de s’affranchir des phénomeénes d’interférences existant dans un canal de

communication.

La modulation OFDM permet de remédier a ce probléeme en réduisant I’effet de
sélectivité des canaux. Son association avec la technologie MIMO et les techniques
d’égalisations en réception, apporte une amélioration significative de performances du

systeme.

4.2 Techniques non adaptatives
Afin d’améliorer la qualité¢ de transmission en réduisant autant que possible le Taux

d’Erreur Binaire (TEB), des techniques d’égalisation des signaux doivent étre employés en
réception. Il existe plusieurs types de détections dont nous allons détailler dans la section
suivante les plus faciles a implémenter dans notre systeme. Le ZF est une technique de base,
facile & programmer, mais son inconvénient est qu’elle ne tient pas compte de 1’effet du bruit.
Elle sert de pilier sur lequel viennent s’appuyer d’autres technologies plus avancés ; citons par
exemple le MMSE ; c’est une version amélioré de cette technique et présente de bonnes
performances. Le détecteur ML demande une importante puissance de calcul, en particulier
lorsque le nombre d’antennes et la taille de 1’alphabet des symboles sont grands. Le dernier
détecteur étudie est le VBLAST, il est facile a implémenter, et donne une tres bonne
amélioration en termes de qualité de signal en réception.
e Syntheése de certaines techniques non adaptatives utilisées dans la litterature :

La table 4.1 montre une petite synthése sur les travaux réalisées sur la technologie multi-

antennaires.

Auteurs Technique année
Kelsik Ha, Kwang Bok Lee VBLAST 2002
Ludovic Collin VBLAST, Turbo blast 2002
Olivier Berder EQQM, ASI 2002
Zhen Lu, Jian-Huan GE MMSE 2007
MaximeBoulay ZF-SQRD 2009
MMSE-SQRD

Table 4.1 synthese

g
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4.2.1 Forcage a zéros (ZF)

Le FZ est de loin la technique la plus simple et la plus instinctive. Il s'agit d'une
technique d'égalisation linéaire non adaptative [67]. Elle est basée sur le raisonnement
suivant : si le signal recu est donné par la multiplication du signal par le canal, alors nous
pouvons récupérer le signal d'origine en multipliant le signal recu par la réciproque du canal.
Pour ce faire, nous voulons déterminer la matrice de poids W qui permet de trouver

I'estimationxdu signal transmis X.

2 = wy (4.1)

Ol w=H* = (H"'H)~1H"* (4.2)

L'opération que nous avons ici symbolisée par une croix (+) se nomme la pseudo-inverse de
Moore-Penrose. L'astérisque est la conjuguée transposée de la matrice. Comme la matrice de
canal est de dimensions Nr x Nt elle ne sera pas nécessairement carrée, d'ou I'impossibilité de
faire une inversion selon la définition de base. C'est pourquoi nous employons ici cette
pseudo-inverse telle que définie par I'équation 4.2. Cette opération donne dailleurs le méme
résultat que l'inverse sur les matrices qui peuvent effectivement étre inversées normalement.
Dans notre contexte, nous pouvons considérer que la pseudo inverse n'est qu'une
généralisation de l'inversion de matrice, plus largement applicable.

Dailleurs, comme nous le verrons, cette opération est utilisee dans plusieurs autres techniques
d'égalisation. Nous nous devons d'observer que pour cette technique d'égalisation, nous ne
tenons pas compte du bruit B. C'est dailleurs en grande partie pour cette raison que
l'algorithme est aussi simple. Toutefois, il n'est pas moins présent. C'est aussi le principal
inconvénient de cette technique, qui, de par son ignorance du bruit, a parfois méme tendance a
en amplifier les effets. Dans la littérature, cette technique est souvent utilisée comme base de
comparaison due a son extréme simplicité algorithmique. Par le fait méme, ses performances
sont généralement moins bonnes que les autres techniques auxquelles elle est comparée.
Malgré tout, cette technique fait bel et bien une égalisation de base, et sert de pilier sur lequel

viennent s'appuyer d'autres techniques plus avancées.
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4.2.2 Minimum Mean-Squared Error (MMSE)

La technigue MMSE est directement basée sur le ZF que nous venons de voir. Tout
comme cette derniére, elle est linéaire et non adaptative. Suite a ce que nous venons devoir,
nous pouvons conclure qu'une fagon logique d'améliorer le ZF serait de lui faire prendre en
compte l'effet du bruit. C'est exactement ce que fait la technigue MMSE. Tout comme pour le
ZF, nous voulons trouver un W qui permette une estimation correcte conforme a I'équation
4.1. Le MMSE vise a accomplir cela en minimisant I'erreur quadratique moyenne (mean-

Squared error MSE), qui est donnée par I'expression suivante [68] :
MSE = E{(x — x)?} (4.3)

Pour minimiser cette erreur, nous tenons compte de lI'importance du bruit en l'intégrant a

I'équation du ZF de la fagon suivante :

-1

* GVZ *
w=(HH+Y [ o1] n (4.4)

Au premier coup d'eeil, nous reconnaissons effectivement I'expression du ZF. A celle-ci s'est

2
greffé le rapport entre la puissance du bruit par rapport a celle du signaIGV /GXz-NOUS

pouvons donc observer que le ZF peut étre considéré comme un cas particulier duMMSE, ou
le bruit aurait été nul. L'ajout de I'élément de bruit dans I'équation complexifie un peu
I'algorithme, mais le garde tout de méme plutdt simple, tout en améliorant les performances
lorsque bien utilisé. Toutefois, pour qu’il fonctionne a son meilleur, nous devons étre en
mesure d'estimer correctement I'effet du bruit. Autant le ZF n'en tient pas compte (en le
mettant a O dans I'équation), autant lui attribuer une valeur trop elevee par rapport a la réalité
nuira aux performances. Il est malheureusement souvent assez difficile de connaitre la
puissance exacte du bruit s'ajoutant au signal transmis au cours de son trajet, surtout dans le

cas d'appareils mobiles tels que les cellulaires.
4.2.3 V-BLAST (Vertical Bell Laboratories Layered Space-Time)

Le V-BLAST est une technique non linéaire non et adaptative qui a été développée
en1998, suite aux études faites sur la technique BLAST de Bell Laboratories [69]. A l'origine,
la technique BLAST avait été développée pour exploiter au maximum la diversité des canaux

inhérente a un systeme MIMO. Elle est aussi appelée diagonal BLAST (ou

~
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DBLAST).Toutefois, bien que la technique ait donné de trés bons résultats, il a été déterminé
que sa complexité la rendait inappropriée a l'implantation. C'est aprés en étre venu a cette
conclusion que Bell Laboratories a développé le V -BLAST [70], qui est en fait une version
simplifiée du D-BLAST. Nous allons commencer par résumer l'idée générale de l'algorithme
V-BLAST. Ce dernier consiste a trouver un ordre optimal de fiabilité des informations
récupérées par les antennes, et a faire une annulation successive des interférences (successive
interference cancellation; SIC) selon l'ordre défini. Les données de I'antenne jugée comme
ayant les meilleures chances d'avoir l'information correcte sont donc décodées en premier.
Ensuite, I'effet causé par la serie de données décodée est retiré des autres séries recues, et ainsi
de suite jusqu'a ce que l'information de la derniere antenne ait été récupérée. Nous pouvons
constater que cette technique comporte tout de méme un certain risque : une bonne partie des
performances dépend de la série qui est analysée en premier, puis annulée. Un mauvais choix,
ou bien des erreurs dans son décodage, peuvent grandement nuire aux performances lorsque
nous tentons de déterminer les données recues par les autres antennes. Nous pouvons trouver
plusieurs techniques qui ont été proposées pour pallier a cet inconvénient du V-BLAST
[71],[72], [73], mais celles-ci ont tendance a en augmenter la complexité de facgon
significative. La technique de [74] semble plus intéressante due a sa plus faible complexité.
Toutefois, nous utiliserons ici lI'algorithme de base du V -BLAST. La raison justifiant ce choix
est que, malgré ses nombreuses variantes, la version originale reste plus utilisée. Nous la
retrouvons donc trés frequemment dans la littérature et elle sert souvent de référence pour

comparer différentes techniques.

L'algorithme de détection est le suivant :

H=H (4.5)

7—r (4.6)

Fori=1to N, (4.7)
_ 2

K; = argmin ”(H*)j ” (4.8)

fi = (HY), - Z (4.9)
Sk = Qrgi ") (4.10)
Z=7—hg.5x (4.11)
= HE (4.12)
End

|
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(Hj) représente la ligne j de la matrice H, tandis que hj indique la colonne j de cette méme
matrice (on peut noter H = [h1,...,hm]). Nous allons expliquer le déroulement des opérations
plus en détail dans les lignes qui suivent. Tout d' abord, nous préservons le canal ainsi que
données recgues en les plagant dans des variables qui, elles, seront modifiées encours de route.
Ensuite nous arrivons a la boucle principale de l'algorithme. En(4.8), nous vérifions quelle
ligne de la matrice du canal a la norme la moins élevée. En d'autres termes, nous trouvons
celle qui est la moins affectée par les effets du canal. Le numéro de la ligne est stocké dans
ki ;Ensuite, dans (4.9), nous trouvons la valeur estimée pour cette antenne de transmission.
Cette valeur est démodulée selon la constellation en (4.10) (la fonction de démodulation étant
représentée par Q). L'étape qui suit est celle ou se fait l'annulation de I'effet de I'antenne
traitée. Nous soustrayons du signal recu l'information maintenant connue de l'antenne qui a
été estimée (incluant I'effet du canal) en (4.11). Enfin, la matrice de canal peut étre réduite en
enlevant la colonne correspondant a I'antenne de transmission annulée (4.12). La boucle se
répéte jusqu'a ce que toutes les valeurs aient été estimées. A chaque itération, une antenne est
ainsi évaluée, puis son effet est enlevé du signal recu pour faciliter les décodages subséquents,
et ainsi améliorer leur performance. La technique que nous avons ici présentée est en fait celle
du ZF-YBLAST. En effet, tout comme pour le ZF, nous pouvons observer qu'en aucun cas
I'algorithme ne tient compte du bruit. C'est pourquoi nous pouvons I'améliorer en appliquant
la technique MMSE, ce qui donne le MMSE-YBLAST. Le passage de ZF-VBLAST a
MMSEYBLAST est fort simple au niveau algorithmique. En (4.5), il suffit de remplacer la
pseudo inverseH par I'expression suivante:
-1

2
H*yusg = | H*H + Y /GXZI H* (4.13)

Soit la définition méme de la technique MMSE discutée a la section précédente.
Evidemment, l'augmentation au niveau des calculs est du méme ordre que lorsque nous
passions de ZF a MMSE.

4.2.4 Maximum Likelihood (ML)

Le récepteur qui apporte les meilleures performances en termes de taux d’erreur est le
récepteur a maximum de vraisemblance. Cependant, ce récepteur posséde aussi la plus grande
complexité et celle-ci croit exponentiellement avec le nombre d’antennes émettrices [75]. En
supposant un bruit gaussien et un état de canal parfaitement connu coté récepteur, le récepteur

MYV donne les symboles estimés § grace a la formule :
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§ = argmin||r — Hs||? (4.14)
Ou la recherche de la distance minimale s’effectue sur tous les mots de code s possibles. Il est
important de noter que, si on note M la taille de la constellation, le récepteur doit calculer les
distances pour un ensemble de vecteurs possibles de taille M™T, et le temps de calcul devient
vite prohibitif pour les constellations de grande taille, méme pour un faible nombre
d’antennes émettrices (par exemple, pour une MAQ-64 et nt = 3, le récepteur doit passer en

revue 262 144 vecteurs differents).
4.3 Simulation du systeme MIMO-OFDM avec les détecteurs non adaptatifs

Les systéemes a antennes multiples jouent un réle important dans le développement des
systemes de communications futurs a large bande. Grace aux trajets multiples entre 1’émetteur
et le récepteur, les effets d’atténuations du canal sont réduits d’une fagon significative, de plus
I’efficacité spectrale se trouve remarquablement augmentée. L’utilisation de la modulation
OFDM dans les systémes MIMO s’avére étre une technique bien adéquate et de plus en plus
utilisée. Dans cette partie nous proposons une configuration MIMO-OFDM basée sur des
égaliseurs non adaptatifs afin de contrer les phénomenes de bruit et d’interférences entre les

signaux.

4.3.1 Modélisation du systeme

Z1(m) ri(m)

jL FFT >

) Codage i i
—» IFFT ,TL FFT )

Zye(m) ry(m)

IFFT Décodage

v

L,| Estimation du
canal B

Fig 4.1 Transmetteur/ récepteur MIMO OFDM

Comme le montre la figure 4.1, notre systeme est basé sur :




Chapitre 4 Techniques non adaptatives appliquées aux systemes MIMO-OFDM

Nt antennes de transmission, Nr antennes de réception, n symboles et K sous porteuses
OFDM.

Le vecteur de transmission X est donné par :

T

X[n, k] = [X*[n,K], .., X"[n, ]| (4.15)
NeZk=0,..,,K-1

Ou X*[n, k]est le symbole transmit de I’antenne i, par les k Sous porteuses ;

Le Niéme symbole OFDM Z,[m] peut étre obtenu par I’'IFFT du X [n, k] en insérant aussi la

longueur du prefixe cyclique Lcp ;

j2mmk

1 K:lX ,k K
Zn[m] = / \/KNtZk_O inide (4.16)
0

m = —Lcp, .., k—1 (4.17)

La durée de chaque symbole est : N=K + Lcp ; le signal transmis est donné par :
Zlm] = ¥+%  Z,[m — nN] (4.18)
Le canal considéré est sans fil, le signal recu est donné par :

r(m) = Y- H(m, DZ(m — 1) + B(m) (4.19)

Ou r(m) = [r;(m),r,(m), ..., ry.(m)]Test le vecteur Nr*1 des symboles regus.

H (m, I) est la matrice Nt*Nr avec un retard L au temps m, du canal de Rayleigh,
B(m) est le vecteur Nr*1 du bruit blanc aditif gaussien.
()" est la matrice transpose,
Le canal est indépendant de la dispersion, il est considéré le méme dans tous les canaux
associés.

4.3.2 Parameétres de simulation

La premiére partie de simulation concerne les méthodes non adaptatives qui ne
demandent pas de séquences d’entrainement, nous avons simulés différentes techniques a
savoir ZF, MMSE, ML, ZF-VBLAST et MMSE-VBLAST pour plusieurs nombre d’antennes,
avec un canal de Rayleigh, afin de comparer leurs performances. Nous avons choisis un
nombre fixe de sous porteuse OFDM (64sp) avec une modulation QPSK pour toutes les

courbes de simulation (table 4.2).
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Parametres de Simulation Valeurs des parametres
Canal Rayleigh
MIMO (Nt, Nr) 2%2; 2%4
Nombre de sous porteuses: 64
Nombre de pilotes 60 for M=64;480 for M=512 ; 120 for M= 128
Longueur du canal 5
Longueur du Cp 15
Modulation QPSK

Table 4.2 paramétres de simulation du systeme MIMO-OFDM

4.3.3 Simulations

Nous allons présenter dans la suite, les courbes du taux d’erreur binaire en fonction du
SNR pour les différentes techniques étudiés auparavant, nous allons garder les mémes
parametres de simulations cités, en changeant le nombre d’antennes émettrices et réceptrices,
le meilleur égaliseur qui sera obtenu va étre réutiliser en chapitre cinq avec des algorithmes
adaptatifs afin d’améliorer beaucoup plus les performances du systéme en éliminant I’IES et
I’ICI.

4.3.3.1 Performance du ZF pour le systeme MIMO-OFDM

10°
—4— ZF Nt=2,Nr=2 |3
& ZF Nt=2,Nr=4 -
. —<%— ZF Nt=4,Nr=8
10
10° =
[ng
L
[ad]
10°
10"
10°" -
0 5 10 15

snr(dB)

Fig4.2 Performance du ZF pour MIMO OFDM
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L’égaliseur ZF supprime tous les ISI et il est idéal uniquement lorsque le canal est
sans bruit ; et quand ce dernier est bruyant, 1’égaliseur va amplifier le bruit grandement ou la
réponse du canal H dispose d’une faible amplitude dans la tentative d’inverser le canal
complétement. La figure 4.2 montre bien que le TEB diminue pour des SNR croissant et
aussi en fonction du nombre d’antennes.

Par exemple & 5dB le BER est de 102, 10 27,10 *' pour un nombre d’antennes émettrices et
réceptrices égale a (2 ,2) ;(2,4) ;(4,8) respectivement. Cette diminution du BER est beaucoup
plus meilleure quand le nombre d’antennes réceptrices est plus grand que le nombre

d’antennes émettrices.

4.3.3.2 Performance du MMSE pour le systtme MIMO-OFDM

10" :
MMSE Nt=2,Nr=2 [}
—<— MMSE Nt=2,Nr=4 |
—<— MMSE Nt=4,Nr=8 ||
102
o - T~
w 103
m
10"
10° -
0 5 10 15

snr(dB)

Fig4.3Performance du MMSE pour MIMO OFDM

Le MMSE est un égaliseur plus équilibré, il n’élimine pas complétement I’ISI, mais
plutot minimise la puissance du bruit et des composant d’ISI dans la sortie. Dans la figure 4.3,
le BER est minimisé a mesure que le nombre d’antennes réceptrices est plus que celui des

émettrices ; il est de 10 & 13 dB pour (Nt=2, Nr=4), et & 8 dB seulement pour (Nt=4, Nr=8).

-
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4.3.3.3 Performance du ML pour le systeme MIMO-OFDM

10°

—v— ML Nt=2 Nr=2
— Y ML NT=2 Nr=4

TN

10

10°

10

BER

10

10

10

2 4 6 8 10 12 14 16
SNR, [dB]

Fig4.4 Performance du ML pour MIMO OFDM

ML est le meilleur égaliseur donnant des BER minimales pour différentes valeurs du
SNR avec Nt inferieur a Nr, mais il présente 1’inconvénient en possédant de tres lourdes
calcul et une complexité d’implémentation. La figure 4.4 montre bien le BER se minimise en
fonction du SNR et du nombre d’antennes, il est de 10°' & 15dB pour NT= 2, Nr=4, et
seulement de 102 pour la méme valeur du SNR, d’ou on remarque une nette amélioration

des performances.
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4.3.3.4 Performance du VBLAST pour le systeme MIMO-OFDM
4.3.3.4.1 ZF combiné avec le VBLAST

(@)
10° .
ZF Nt=2, Nr=2 :
—— ZF-VBLAST Nt=2, Nr=2 |]
10"
[n e
L
[a1]
107
10°
0 5 10 15
snr(dB)
(b)
;|_0'1 - -
ZF Nt=2,Nr=4 i
——— ZF-VBLAST Nt=2,Nr=4 |]
10° \m
ke
& 10° ‘
oM i~y

10" E\

10

0 2 4 6 8 10 12 14
snr(dB)

Fig4 .5 (a)et (b) Performance du ZF-VBLAST pour MIMO OFDM
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4.3.3.4.2 MMSE combiné avec le VBLAST

(a)
10° ¢ -
MMSE Nt=2, Nr=2 1
< MMSE-VBLAST Nt=2, Nr=2 ]
10"
o B
w 10 2
[a1]
10°
107t
0 5 10 15
snr(dB)
(b)
10" : _
MMSE Nt=2,Nr=4 i
~—4 MMSE-VBLAST Nt=2,Nr=4 |]
10>2 - e

BER

10

/.?(

10—5 L

snr(dB)

Fig4.6 (a)et (b) Performance du MMSE-VBLAST
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Nous avons realisé la simulation des figures 4.5 et 4.6pour montrer 1’apport de la
méthode VBLAST dans la détection des systemes en couche. Nous avons utilisé une
modulation QPSK et 64 sous porteuses OFDM pour comparer la détection des symboles a la

réception sur la base des méthodes ZF et MMSE puis leur combinaison avec le VBLAST.

A travers nos figures, nous voyons bien que le VBLAST permet d’améliorer d’une
maniére notable les performances du systeme. Par exemple, a un faible SNR de 5dB et (Nt=2,
Nr=2), nous voyons bien que Le BER du ZF est égale a celui du MMSE ; et pour 15dB, le
BER du MMSE et MMSE-VBLAST s’améliore par rapport a celui du ZF et ZF-VBALST ;

les mémes remarques sont faites pour le cas du (Nt=2 Nr=4).

4.3.3.5Comparaison entre les différents détecteurs

10° :
ZF Nt=2,Nr=2 ]
—&— MMSE Nt=2,Nr=2 N
ZF-VBLAST Nt=2,Nr=2 i
Wt ~ % MMSE-VBLAST Nt=2,Nr=2 |
— - e ML Nt=2,Nr=2 E
*_ 7 S
—o-
. b N L
L 10° = O o
m = S
T
10° = s
10"
0 5 10 15
snr(dB)

Fig4.7 Comparaison des différents algorithmes non adaptative

D’apres la figure 4.7, nous pouvons en déduire que la différence entre le ZF, MMSE,
ZF-VBLAST, MMSE-VBLAST respectivement est tres mince ; elle réside dans I’ajout du

facteur proportionnel au rapport de puissance du signal et du bruit de I’équation du MMSE ;

-
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Par exemple , & un SNR de 15 dB, le BER est de 10°2, 10°°, 102, 10%*, 102 pour les
détecteurs MMSE-VBLAST , ML,ZF-VBLAST, MMSE et ZF respectivement ; nous voyons
une énorme amélioration dans 1’outil de la détection MMSE VBLAST plus que les autres,
cela nous permet de dire qu’elle permet de trouver un ordre optimal de fiabilité des
informations récupérables par les antennes en plus de I’annulation successif des interférences

selon 1’ordre définit .
4.4 Conclusion

D’apres nos analyses des différentes simulations effectuées, nous pouvons en déduire
que le ZF et MMSE sont peut intéressants a utiliser en pratique ; le détecteur ZF néglige
I’effet du bruit tout a fait, et n’est pas souvent utilisé¢ pour les liaisons sans fil, cependant il
fonctionne bien pour les chaines statiques avec des SNR éleveés ; I’égaliseur MMSE permet de
remédier a ce probléme et considere 1’effet du bruit et donne de meilleurs performance. La
détection ML est nettement plus meilleure par rapport aux deux égaliseurs cités, elle est
utilisée pour la liaison de communication mobile, mais présente 1’inconvénient des calculs

complexe et lourds.

Le meilleur détecteur obtenu dans nos simulations est le MMSE-VBLAST, cet
égaliseur associé avec le MIMO-OFDM, va étre combiné dans le chapitre suivant avec un

algorithme adaptatif afin d’améliorer les performances de notre systéme final proposé.
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5.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous allons détailler les techniques de détection adaptatives utilisées
dans notre simulation, soit le LMS, RLS, SU-RLS ; et leurs association avec le meilleur
égaliseur non adaptatif MMSE-VBLAST trouvé dans le chapitre précédent pour des
applications MIMO-OFDM. L’objectif principal de notre étude est d’améliorer les
performances des signaux recus en éliminant les interférences inter symboles et inter canaux

respectivement.

5.2 Récepteur numérique MIMO-OFDM a multiplexage spatiale par la formation de

faisceaux
5.2.1 Introduction

Les communications sur le canal radio mobile se sont fortement développées ces
derniéres années en termes de nombre d’utilisateurs et de débit par utilisateur. Ceci est assuré
par 1'utilisation d’un systéme de transmission sans-fil haut débit « MIMO » qui utilise un
réseau d’antennes en émission et en réception pour introduire de la diversité spatial.
Cependant, I’exploitation au mieux de la diversité spatiale peut &tre compromise par difféerents
facteurs. Par exemple le couplage peut modifier les caractéristiques de rayonnement d’une
antenne et va créer une corrélation entre les signaux RF, en conséquence, cela réduit la
diversité spatiale [33], [42].Une des solutions a ce probléme est d’utiliser une technique de
traitement des signaux nommeée le « beamforming » ou la formation de faisceaux. Cette
technique permet de diminuer la corrélation entre les signaux RF. Pour cela, il existe des
systemes qui utilisent cette technique comme les systémes d’antennes connues sous le vocable
«d’antennes intelligentes» (Smart Antennas). Ces antennes sont a rayonnement reconfigurable
(diagramme, polarisation, faisceaux) et aident a maitriser la propagation multi-trajets et
peuvent méme 1’utiliser a leur avantage. Beaucoup de travaux ont traité ce probléme en
manipulant la directivité des antennes par la formation de faisceaux analogique. Cependant,
les solutions analogiques font face a beaucoup de restrictions techniques surtout aux hautes
fréquences comme la difficulté de la conception des composants électroniques et une grande
consommation d’énergic [36]. Pour les raisons de flexibilité et d'exécution [36], [76], la

formation de faisceaux numérique a été adoptée dans notre travail.
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5.2.2 Algorithme de formation de faisceaux numérique pour le récepteur MIMO-
OFDM

Le beamforming est une technique de traitement des signaux utilisée avec un réseau de
capteurs a 1’émission ou/et & la réception qui commande la forme du diagramme de
rayonnement [78]. L'utilisation de la formation de faisceau du coté de la transmission peut
augmenter la puissance dans une direction précise. En commandant la phase et I'amplitude de
signal sur chaque émetteur, on crée des interférences constructives et destructives dans le
front d’ondes. Du c6té de la réception, la formation de faisceau peut également étre
considérée comme un filtre spatial pour la direction d'intérét parce qu'il augmente la
sensibilité du récepteur dans la direction du signal désiré et la diminue dans la direction de
I'interférence et du bruit [76], [78]. Ceci est équivalent & combiner d’une fagon optimale les
données regues Y venant de différentes sources (antennes) avec les bons coefficients du filtre
spatial [76]. Pointer vers une antenne préférentielle pendant un certain temps aurait fait perdre
I’information transmise par les autres antennes dans le cas du multiplexage spatial de
faisceaux analogiques. C’est pourquoi nous avons choisi une méthode numérique et parmi les
méthodes de FF numériques nous avons opté pour celle qui utilise une séquence de référence.
La sequence de référence permet généralement de réaliser la synchronisation trame et
symbole mais aussi de réaliser I’égalisation. C’est pourquoi elle est généralement présente par
défaut dans tous les systémes de télécommunication.

L’avantage de cette technique FF numérique est sa robustesse a un environnement hostile ou
il y a du bruit et des interférences [79]; elle permet ainsi d’augmenter le rapport signal sur
bruit (SNR) en diminuant I’effet du bruit sur le signal désiré. En effet ce type de formateur a
le méme principe que le filtre de Wiener car il permet d’ajuster leurs coefficients ou leurs
pondérations w de telle sorte que I’erreur quadratique moyenne (EQM) entre la sortie du
formateur de faisceaux x(t) et le signal de référence s(t) soit minimal.

Cette technique requiert donc un filtre du type adaptatif, dont les coefficients se modifient
d’eux méme en fonction des signaux regus en temps réel, il est constitué de deux parties
distinctes :

- Un filtre numérique a coefficients ajustables.

- Un algorithme de modification des coefficients basé sur un critére d’optimisation.

Parmi les algorithmes les plus utilisés on trouve :

- L’algorithme SMI (simple matrice inversion).

- L’algorithme des moindres carrés récursifs (RLS), de type Newton.
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- L’algorithme & gradient stochastique LMS (least Mean Square).

Ces algorithmes sont différents selon leurs principes de raisonnement et les types de signaux
recus (stationnaire, non stationnaire).

Dans ce qui suit, nous allons détailler les algorithmes simulés dans notre analyse, soit le LMS,
RLS, SU-RLS :

5.3 Algorithmes adaptatifs

Les techniques d’égalisations adaptatives proposées dans notre Systéme sont
caractérisees par l'absence d'estimateur de canal dans le récepteur. Effectivement, avec ces
techniques, nous n'avons pas besoin d'approximer la matrice du canal pour faire I'égalisation,
contrairement aux techniques non adaptatives. Toutefois, une série de données connue a la
fois du transmetteur et du récepteur doit étre envoyée a intervalle régulier. Selon les
altérations subies par cette série lors de son trajet, une technique adaptative se ré calibrera
pour compenser l'effet de canal. Plutdt que de chercher a connaitre le canal lui-méme, ce sont
les effets qu'il a sur le signal qui sont analysés et compensés. Nous allons commencer a

décrire les égaliseurs choisis dans notre analyse :

5.3.1 LMS (Least Mean Square)

Le LMS est une technique adaptative linéaire, découvert en 1960, tire ses origines d'un
algorithme appelé gradient descent (descente de gradient). C'est I'algorithme adaptatif le plus
largement utilisé dans plusieurs domaines, tels que le filtrage, I'identification de systemes et
I'égalisation [9].Nous ne referons toutefois pas le développement qui y a conduit, puisque cela
a été fait a maintes reprises et que plusieurs sont déja familiers avec. Voici donc le trio
d'équations du LMS:

d=Wl‘Ti (51)
e = dges — d (5.2)
Wiy = W + pery” (5.3)

Wij est une matrice de Nt lignes par Nr colonnes contenant les poids a I'itération i (i-eme
groupe de données d'adaptation recu); e est I'erreur calculée entre les données estimées et
celles désirées; pest le pas dadaptation, que nous nous devons d'ajuster pour un bon

fonctionnement (généralement une faible valeur positive prés de zéro).
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Les équations ayant été énoncées, nous pouvons expliquer quelques notions
importantes relatives au fonctionnement du LMS. Tout d'abord, I'adaptation elle-méme, soit la
mise a jour des poids en 5.3, ne se fait que lors de I'envoi de données d'adaptation. Celles-ci
sont connues a la fois du transmetteur et du récepteur, et ont une forme identique a ce a quoi
pourrait ressembler une série de données normale. Elles consistent généralement en une série
d'apparence aléatoire, de facon a couvrir un maximum de possibilités de données de
transmission. Plus les données d’adaptation ne ressemblent a de« vraies » données, meilleure
sera l'adaptation. Une fois l'adaptation faite, et ce, jusqua la prochaine série d'adaptation,
seule l'équation 5.1 est utilisee pour estimer les données, avec les poids prealablement
calculés. Aussi, nous devons observer que méme si le canal n'intervient pas directement dans
les équations, il est évidemment compense. De la méme facon, le bruit est aussi exclu des
équations tout en étant compensé lors de I'égalisation, contrairement au ZF. Comme nous
I'avons mentionné précédemment, l'un des intéréts d'utiliser une technique adaptative est
gu'elle ne nécessite pas d'estimateur de canal. En fait, la technique ne fera jamais la distinction
entre les interférences dues au canal par rapport a celles du bruit. Mais quelles que soient leurs
sources, tant qu'elles restent a peu prés semblables a ce qu'elles étaient au moment de I
adaptation, les interférences sont prises en compte et leur effet est limité par le LMS. Ce
comportement est caractéristique des techniques adaptatives. Toutefois, le LMS a le défaut de
prendre un certain temps a trouver les poids a utiliser. Cela force donc a utiliser une série
d'adaptation plus longue au prix d'un peu de vitesse de transfert des données d'information.
Un peu comme le ZF était la technique non adaptative d'égalisation la plus simple, le LMS est
la plus simple des techniques adaptatives. Il est donc prévisible que sa simplicité limite ses
performances générales. De plus, le pas d'adaptation joue un réle important dans I'estimation.
Un pas mal ajusté retardera la convergence des poids, et peut méme l'empécher

complétement.

5.3.2 RLS (Recursive Least Square)

Le RLS est un autre algorithme linéaire adaptatif largement utilisé. D'une complexité
plus grande, celui-ci offre en contrepartie une convergence beaucoup plus rapide. Nous
retrouvons donc toujours cette dualité entre I'efficacité et la complexité. Le raisonnement qui
conduit a cette technique a été présenté dans maints ouvrages de référence, dont [80].

Afin de fixer les notations, nous commengons par rappeler 1’algorithme des moindres carrés
récursifs (RLS) :
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Réponse désirée d(k)

, Adaptatif transversal
Entrée filter
r(k) Erreur

en(k)

Fig 5.1 Systéme de filtrage adaptatif

Le filtre transverse adaptatif W, forme une combinaison linéaire des N échantillons
consécutifs du signal d’entrée {x(i-n), n=0,...,N1-1} pour approximer 1’opposé du signal

désiré d(i).le signal d’erreur résultant est donnée par (voir figure 5.1) :

en(1/4) = d() + Wiy xr, (@) (5.4)
= d(i) + INL Wi r( - n) (55)
Our,() = [r*@OriG -1 ..r'G - N1+ DM (5.6)

Est le vecteur régression, et "' I’opérateur de transposition et conjugaison complexe. Dans
I"algorithme RLS, les n coefficients du filtre W, = [W1}, ... W ]sont adaptés de maniére
a minimiser récursivement le critere des moindres carrés suivant :

en(K) = min{X{, 27 d(@) + W (D117} (5.7)
Ou A€ [0, 1] est le facteur d’oubli exponentiel.

La minimisation de ce critére donne :

Wh = =P Ry (5.8)
Ol Ry = Ti A, (Drf (1) = ARy iy + rp(KIrH(K) (5.9)
Pn,k = {ilxK_irn(i)dH (1)

= APyk-1t r, (K)d"(K) (5.10)

Sont respectivement la matrice d’auto corrélation et le vecteur d’intecorrélation estimés.
En remplacant les récurrences pourR,y et P,y (5.10) dans (5.9) et en utilisant le lemme

d’inversion matriciel pourRy % , on obtient I’algorithme des moindres carrés récursif :

Cok = —Thih Roky (5.11)
Yo' =1 Coxlnk (5.12)
mk=A T Rokor = Coxry Cok (5.13)
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en(K) = eN(K/K ~-1)

= d(K) + Wy (K) rp (K) (5.14)
ex(K) = en(K/x) = eh (K, (K) (5.15)
Wy = Wy + e, (K)Cpx (5.16)

Ol e? (K)ete, (K) sont les signaux d’erreurs a priori et a posteriori. Ces erreurs sont reliées

par la variable de vraisemblance yn(K)(5.15)etC:k est le gain de Kalman.

5.3.3 SU-RLS (Sub sampled Updating Recursive Least Square)

Il est possible d’obtenir un algorithme équivalent au RLS en mettant a jour le filtre,
non pas a chaque échantillon du signal d’entrée mais a chaque L échantillon [81]. Dans ce qui
suit, nous supposerons pour des raisons de combinaisons de commodité que L est une

puissance de 2 et que M= (n +1)/L est un entier.

Posons :
dik-L+1)
dpx = : (5.17)
d (k)
ri(k—L+1)
Ik = : (5.18)
(k)
InLk = [FL,k rL,k—n+1] (5.19)

La matrice des données ry 1 est construite de mani¢re a ce qu’elle ait une structure de

Toeplitz.

On peut alors écrire (5.9) sous la forme :

Ryk = A*Ryk-r + Thpk AL TnLk (5.20)
Pak = A"Pyk-r + i AL Ak (5.21)
Avec A,= diag{A"1, ..., 7, 1} (5.22)

En remplacant dans (5.8) P,y et R, par leurs expressions données en (5.21), (5.22), on

obtient I’algorithme SU RLS :
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A~ — H 4y -Lp-1
Qn,k_ _rn,k}L Rn,k—L

—~ H
-1 _ -1
Xn =N, T — gn,k I'n,Lk

—1_5-Lp-1 AH &~
n,k‘k Rn,k—L - C—n,kyN (k)gn,k
p _ H

epLk = dik + nLxkWnk-L

~1 — P
7 (KenLk = e (5-27)
— H C
Wn,k = Wn,k—L + en'le(K)gn,k
N p N - -
Ou en'L'k est le vecteur des erreurs a priori.

[eH(k—L+1/k—L)
eE,L,k = :

el (K/k - L)
Ete,, ; xest le vecteur des erreurs a postériori:

[eH(k — L+ 1/K)
€nLk — :

e (K/K)

(5.23)
(5.24)
(5.25)

(5.26)

(5.28)

(5.29)

(5.30)

Cet algorithme est equivalent au RLS quand L=1. Il présente la méme complexité par

échantillon. Le gain de Kalman €, ainsi que la variable de vraisemblancey, (K) sont des

matrices respectivement L*n et L*L.
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5.4 Systéeme propose

Nous avons étudiés dans le chapitre précédent des égaliseurs non adaptatifs appliqués
au systeme MIMO-OFDM pour avoir une bonne qualité de signal en réception ; le meilleur
détecteur trouvé est le MMSE-VBLAST. Afin d’améliorer les performances de notre systéme
de transmission, en éliminant les interférences inter symboles (ISI) et les interférences inter
canal (ICI) respectivement, nous avons proposé une association entre le meilleur égaliseur
non adaptatif MMSE-VBLAST trouvé dans nos simulations et les algorithmes adaptatifs de

formation de faisceaux cités ci-dessus et de les appliques sur la technique MIMO-OFDM.

A comparer avec le systéme du [82]basant sur un nouveau égaliseur adaptatif RLS-
MIMO couplé avec le détecteur VBLAST pour supprimer les IES et ICI respectivement,
notre technique [83] est une amélioration du systéme cité, elle est basée sur la modulation

OFDM associé avec le codage VBLAST afin d’éliminer le probléme de sélectivite du canal.

Le schéma du systeme proposé est présenté sur la figure 5.2 :
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Fig 5.2 Schéma du systéme MIMO-OFDM proposé
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Notre systeme proposé est montré dans la figure 5.2, il est composé par :

Nt antennes de transmission, Nr antennes de réception, n symboles et K sous porteuses
OFDM. Les données a émettre sont codées par un codeur VBLAST. Son principe est de
transmettre chaque symbole Nt fois (antennes de transmission), une fois par antennes et une
fois par intervalle de temps. Les données son ensuite dé-multiplexés en Nt voies
indépendante, pour étre émise sur chaque antenne via un modulateur OFDM. La combinaison
de ’OFDM et le codage V-BLAST peut supprimer l'interférence inter-symbole dans des
canaux sélectifs en fréquence.

Le vecteur de transmission X est donné par :
T
X[n, k] = [xl[n, K], ..., XNt[n, k]] (5.31)

NeZk=0,..,K-1
Ou X1[n, K]est le symbole transmit de I’antenne i, par les k sous porteuses ;
Le Niéme symbole OFDM Z,[m] peut étre obtenu par I’'IFFT du X [n, k] en insérant aussi la

longueur du préfixe cyclique Lcp ;

j2mmk
Y5 X[, kle

1
Zn[m] = / VKN (5.32)

m = —Lcp, .., k—1 (5.33)

La durée de chaque symbole est : N=K+Lcp ; le signal transmis est donné par :
Zlm] = Y }t% o Z,[m — nN] (5.34)

Le canal considéré est sans fil et en réception les opérations inverses vont étre effectuées, le

signal recu est donné par :

r(m) = ¥4 H(m,)Z(m — 1) + B(m) (5.35)

Ou r(m) = [r;(m),r,(m), ..., ry.(m)]Test le vecteur Nr*1 des symboles regus.

H (m, I) est la matrice Nt*Nr avec un retard L au temps m, du canal de Rayleigh,

B(m) est le vecteur Nr*1 du bruit blanc aditif gaussien.

(.)"est la matrice transpose,

Le canal est indépendant de la dispersion, il est considéré le méme dans tous les canaux
associés. Le signal recu est multiplié par un facteur de pondération de 1’algorithme

d’adaptation choisit, puis démodulé par ’OFDM avec la suppression du préfix cyclique en
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premiére position. Au final les données des récepteurs sont égalisées par le détecteur
VBLAST puis sont Multiplexées dans 1’ordre initial.
L’égalisation des signaux recus et la détection des symboles transmis sont effectuées en deux

étapes :

1) Annulation de L’ISI par les algorithmes adaptatifs

L’annulation de I’ISI est mise en ceuvre via la relation suivante :
d(m — 8) = w*(m) * r(m) (5.36)
oud(m — 8) = [d;(m — 8),d,(m — §), ..., dne(m — 8)]T (5.37)
Est le vecteur Nt*1 des soties a ISI supprimé avec un retards.
W(m) est le coefficient du filtre.
()* Est la transposition complexe conjuguée.

r (m) est le vecteur regu.

2) Annulation d’ICI par le détecteur VBLAST
Les signaux a ISI annulé avec la détection adaptative (soit le LMS, RLS, SURLS) sont

démodulés par le démodulateur OFDM :D(m — &) = %Zﬁ;loa(m — §)e i2mkm/K (5 38)
Puis sont amenées a 1’étape d’égalisation VBLAST pour faire I’annulation d’ICI et la

détection des symboles transmis.
Le détecteur VBLAST est basée sur le MMSE (détaillé dans le chapitre précédent).

5.5 Simulations et résultats
5.5.1 Parameétre de simulations :

Cette partie concerne la simulation des algorithmes LMS, RLS, SU RLS associés a la
technigue MIMO VBLAST OFDM, avec un canal de Rayleigh, mettant en évidence
I’importance des données d’adaptations et le nombre d’itérations pour la convergence des
algorithmes afin d’améliorer les performances du signal regu. La plage de SNR est définie.
Comme les graphiques que nous obtiendrons illustreront le taux d'erreur sur les bits (bit error

rate ;BER), cette plage dictera les SNR pour lesquels le BER sera calcule.
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Parametres de Simulation

Valeurs des parametres

Canal Rayleigh
MIMO (Nt, Nr) 2%2; 2*4
Nombre de sous porteuses: 64; 128, 256
Nombre de pilotes 60 for M=64;480 for M=512 ; 120 for M= 128
Longueur du canal 5
Longueur du Cp 15
Modulation QPSK
Facteur d’oubli RLS A=0.95
Longueur du filtre RLS L=4
Pas d’adaptation LMS p=0.03
Longueur du filtre LMS L=4

Table 5.1 paramétres de simulation

5.5.2 Performances du LMS

5.5.2.1 Sortie du filtre

LMS

1.5*‘

0.5H

signal original et signal estimé

-1.5~

signal original
signal estimé

r r r r r r r r Iy

_25 r r r
50 100 150

200 250 300 350 400 450 500 550 600
symboles

Fig 5.3 Signal estimé en sortie du filtre LMS
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La figure 5.3 présente le signal estimé apres filtrage LMS, I’annulation d’interférences
entre les signaux est minimisée tel que montre la figure 5.4. Les facteurs de pondérations

estimeé sont presque les mémes du filtre LMS.

5.5.2.2 TEB en fonction du SNR

10 3
— @ LMS Nt=2 Nr=2
.\N — @ | MS Nt=2 Nr=4 [
10" o \1
o L
haN \\.\
10° e -
i o

BER

\\ ‘o
10°

10" \L

10 ¢

SNR (dB)

Fig5.6 Performance du LMS

La figure 5.6 a été réalisée avec un pas d’adaptation de 0.03 (qui a été déterminé
comme optimal), elle montre bien que 1’augmentation du nombre d’antennes améliore les
performances d’une maniére significative. Le nombre d’itération est de 150 dans notre

programme pour atteindre les performances souhaités.
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Fig 5.7Performance du LMS avec la variation du nombre de données d’adaptation

La figure 5.7 montre bien I’impacte des données d’adaptations sur le BER, la
simulation a été faite sur deux antennes émettrices et quatre antennes réceptrices, nous
remarquons bien que plus le nombre augmente plus le BER est minimal, cette augmentation
est limit¢é comme le montre la figure, pour 350 données d’adaptations, le BER est constant
pour des SNR égal a 8, 9 et 10. Le nombre de données d’adaptation influence donc assez sur
les performances avec des meilleurs SNR, car un nombre trop faible produira des erreurs,

méme si le bruit est presque inexistant.
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5.5.2.3 Influence du nombre de sous porteuses
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Fig 5.8Influence du nombre de SP sur le LMS

La figure 5.8 montre bien que les performances s’améliorent quand le nombre de sous

porteuses augmente, cette augmentation permet de combattre les interférences inter symboles.

5.5.3 Performances du RLS
5.5.3.1 Sortie du filtre RLS

signal original
signal éstimeé

signal original et signal estimé

3 e e e 3 c
o 100 200 300 400 500 600
Symboles

Fig 5.9Signal estimé en sortie du filtre RLS




Chapitre 5 Technigues adaptatives appliquées aux systemes MIMO-OFDM

10°

U EREL

10"

UL

107

U EEKI|

erreur

10°

IR BB RKLT]

10"

LR

r r

10°

o

r r
100 200 300 400 500 600
symboles

Fig 5.10Courbe d’erreur

0.35

0.3~

0.25~

0.2~

0.15 -

0.1e

0.05 -

T T T T C T

o

+  coéficients du filtre
° coéficient di filtre éstimé

L'

Ul
hd

-0.05
1

® - e

Fig 5.11Coefficients du filtre RLS

10

A comparer avec les sortie du filtre LMS, le RLS est un algorithme plus

puissant, il posséde 1’avantage de la convergence rapide vers la solution optimal ; le

signal estimé est le méme que celui d’émission avec de légeres erreurs comme le
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montre la figure 5.10, les coefficients estimés sont presque les méme du filtre
RLS (figure 5.11). Les performances du systeme sont améliorées par rapport a 1’usage
de I’algorithme LMS.

5.5.3.2 TEB en fonction du SNR [84]
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Fig 5.12 Performance du RLS

La simulation a été faite avec un facteur d’oubli de 0.95, la figure 5.12 montre bien la
différence entre le LMS est le RLS, la vitesse de convergence du RLS est beaucoup plus
rapide que celle du LMS, a 90 itérations, nous avons pu atteindre des taux d’erreurs binaire
minime par rapport a la figue 5.6, les performances sont trés importantes avec un nombre

d’antennes réceptrices supérieurs aux antennes émettrices.
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Fig 5.13Performance du RLS avec la variation du nombre de données d’adaptation

La simulation a été faite sur deux antennes émettrices et quartes antennes réceptrices,

la différence entre la figure 5.7 et la figure 5.13 est assez importante, pour 10 données

d’adaptation, le RLS donne pratiquement la méme courbe que le LMS avec 200 données

d’adaptations. Cela signifie que la convergence du RLS est trés rapide par rapport a celle du

LMS.
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5.5.3.3 Influence du nombre de sous porteuses
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Fig 5.14Influence du nombre de SP sur le RLS

Comme nous 1’avons déja dit dans la figure 5.8, les performances s’améliorent quand le
nombre de sous porteuses augmente (figure 5.14), cette augmentation permet de combattre les

interférences inter symboles.

5.5.4 Performances du SU-RLS
5.5.4.1 Sortie du filtre SU-RLS

signal original et signal estimé

r r r r r t
(o] 100 200 300 400 500 600
Symboles

Fig 5.15Signal estimé en sortie du filtre SU-RLS
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Fig 5.17 Coefficients du filtre SU-RLS

Le SU-RLS est un algorithme rapide par rapport au RLS, comme nous le

voyons sur les figures 5.15, 5.16, 5.17, ’amélioration des performances est trés

significative en terme de qualité de signal.
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BER
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5.5.4.2 TEB en fonction du SNR
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Fig 5.18Performance du SU-RLS

La simulation a été réalisée sur deux antennes émettrices et quatre antennes

les performances sont beaucoup plus améliorées en passant d’un

échantillon du signal a L échantillons.

5.5.5 Temps de convergences des algorithmes adaptatives en fonction du nombre

d’antennes
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Fig 5.19Convergence des filtres adaptatifs

La figure 5.19 montre bien le temps de convergence des algorithmes adaptatifs choisit
dans notre étude, comme nous 1’avons déja dit auparavant, la convergence du SU-RLS et
RLS est trés rapide par rapport a celle de I’algorithme LMS mais possede I’inconvénient de
la complexité des calculs. Cette convergence vari selon le nombre d’antennes d’émission et

de réception.

5.5.6 Comparaisons entre les techniques adaptatives et non adaptatives

-_:F
B et
oo S EEEEE o ARssssE s smseE s It T SURLE
.S T S M gl
o k —e— LMS
-IE-LEEEEEEEEEEEE: e e e e T R R R i R
= S oIIIIIIIIIIIC M oIoITWes oS ToIaSSIITCIZIICIZCIC
(T NG e
= e T SO
-':'-3EEEEEEEEEEEEEEEEE:EEEEE_=EEEEEE TEHEEEEE FEEEEEEEE
e L - EE e e T
________________ ot PR e, SOEEPIPIPI
-'::l-*-E ______________ =:___-__________=_ e EEEEE=E==NA=-c-C-=- =
T el T i e ] e e e
---------------- e - -_——- - - I R |
________________ _:________________J____________ - -
N EEEEEE LR TR A - L
0n L i
i ] 10 ]
SNR (dE)

Fig 5.20 BER des techniques adaptatives
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Fig 5.21 BER des techniques non adaptatives

Afin de comparer toutes les techniques simulés, nous avons choisi les mémes
parametres de simulations, soit un nombre d’antennes émettrice et réceptrice égale a 2 ; 64
sous porteuses OFDM, une modulation QPSK et un canal de Rayleigh. Nous avons constaté
que les performances apportés par 1’usage de la combinaison entre les techniques adaptatives
et non adaptatives sont beaucoup plus important a celles des techniques non adaptatives toutes
seules; Le BER diminue en fonction du SNR et le nombre d’antennes émettrices et

réceptrices.

Comme nous I’avons déja dit, I’association du détecteur MMSE avec le VBLAST,
donne de trés bonnes performances, grace a sa considération de 1’effet du bruit et sa grande
capacité d’annulation d’interférences. L’usage de I’algorithme LMS avec le syst¢tme MIMO
OFDM, nous a conduits a avoir un BER diminué, tout en envoyons des séquences
d’adaptation sans avoir besoin d’estimer le canal ; mais il posséde I’inconvénient d’étre tres
long a converger vers la solution optimal, dans notre simulation, il nous a fallut 150 itération

pour atteindre un taux d’erreur binaire vers 10>,

Pour remédier a ce probléme, nous avons proposé une association des algorithmes
RLS et SU RLS avec le systeme MIMO VBLAST OFDM, nous voyons bien sur la figure
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5.11 que le BER atteint une valeur minimale a celle des techniques non adaptatives, cela peut
étre traduit par le faite que le RLS et SU-RLS permet de supprimer les interférences entre

symboles, et le VBLAST permet de contrer les interférences inter canaux.

5.5.7 Etude comparative
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Les résultats de la figure 5.23 ont été réalisés avec les mémes parametres de notre
simulation. Nous pouvons en déduire que I’usage de la combinaison : MIMO-OFDM avec les
techniques adaptatives et non adaptatives dans notre systéeme propose a mené a une

amélioration trés significative des performances.

5.6 Conclusion

D’apres nos études et nos simulations effectuées dans ce chapitre, nous avons constaté que
les performances du systéme proposé s’améliorent d’une fagon significative, toute en
minimisant I’ISI et I’ICT ; cela est d@ & la combinaison entre les algorithmes adaptatifs (LMS,
RLS, SU-RLS) et I’égaliseur non adaptatif MMSE-VBLAST choisit.

Le premier algorithme LMS est un algorithme simple a implémenter et facile a appliquer,
mais sa vitesse de convergence est tres longue. Le second algorithme RLS est un algorithme
complexe, son traitement est augmenté car il calcul les valeurs d’une maniére récursive, sa
vitesse de convergence est tres rapide a celle du LMS. Le dernier égaliseur adaptatif SU RLS
est aussi trés rapide a converger grace a la réduction de calcul qui réduira la complexité

arithmétique par rapport au RLS.
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Ce travail de thése a porté sur I’étude et I’optimisation des systtmes MIMO-OFDM
associes aux techniques de formation de faisceaux et traitement d’antennes adaptatives dans
les réseaux de communication sans fil, ¢’est pour cela que nous nous sommes intéressées a la
partie récepteur. L’autonomie des systémes de radiocommunication dépend fortement de la
consommation de ces récepteurs. Le nombre de composants dans un systéme augmente non
seulement ses consommations mais aussi ses dimensions. Les applications « grand public »
actuelles telles que le WiMax ou le WiFi et aussi les futures générations de téléphonie mobile
LTE (Long Term Evolution) et le DVB-SH (Digital Video Broadcast Satellite Handled) font
appels a des techniques ou le nombre d’émetteurs ou de récepteurs augmente dans le systéme.
Pour des applications sur un dispositif portatif tel qu’un PC portable ou un téléphone mobile il
est primordial de choisir la solution avec la plus faible dimension et la plus faible
consommation. De plus dans les systemes utilisant de multiples antennes en émission et/ou en
réception, la consommation et la dimension augmentent lineairement en fonction du nombre
d’antennes. Le choix des récepteurs est trés important dans la mesure ou le systeme répond

aux exigences citees.

L’objectif principal de notre these était de trouver le meilleur égaliseur permettant de
combattre 1’effet de brouillage directionnel a I’intérieur d’un méme canal et les interférences
Co-canaux, assurant une tres bonne qualité de signal en réception. Pour cela nous avons
proposé une combinaison entre les techniques de réception adaptatives et non adaptatives.

Dans un premier temps, nous avons décrit brievement le fonctionnement d’une chaine
de transmissions numériques, les différents phénomeénes de 1’environnement de
radiocommunications ont été discutés.

Nous avons ensuite rappelé au deuxieme chapitre les systemes multi-antennaires et les
différentes techniques de formation de faisceaux.

Dans le troisieme chapitre, nous avons détaillé la technique de modulations multi-
porteuses OFDM ainsi que la technologie MIMO. Leur association offre de bonnes
performances.

Dans le quatrieme chapitre, nous avons étudié puis simulé les techniques de détection
non adaptatives, nous avons trouvé gque le meilleur égaliseur offrant un taux d’erreur binaire
minimal en fonction du rapport signal sur bruit est le MMSE-VBLAST ;

Dans le dernier chapitre, nous avons effectué une étude sur le systéme proposé,
combinant le MMSE-VBLAST avec les algorithmes adaptatifs LMS, RLS, SU RLS. Nous
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avons obtenu une trés bonne amélioration des performances en termes du taux d’erreur

binaire. Quelques remarques ont été tiré a propos les détecteurs adaptatifs. Nous avons

remarqué que le LMS est le plus simple algorithme, mais son inconvénient revient au temps

maximal de convergence vers la solution optimal, contrairement aux algorithmes RLS et SU-

RLS. Leurs rapidité de convergence est trés intéressante et améliore d’une fagon significative

les performances du systéme propose.

Perspectives

A Tissu des travaux menés dans le cadre de cette thése, les différents axes de

recherches abordés conduisent a de nombreuses perspectives :

Etude du méme systéme proposé avec [’utilisation des algorithmes
d’adaptation en émission et en réception au méme temps ;

La combinaison des techniques multi porteuses avec le MIMO ouvre la porte
vers des communications trés haut débits. Cependant, un systeme multi
porteuses est tres sensible a une erreur de fréquence porteuse qui détruit
I’orthogonalité entre les porteuses. Dans ce contexte, nous pouvons améliorer
les performances du systéme en utilisant d’autres techniques hybrides comme
le MIMO-MCCDMA avec la formation de faisceaux.

Les algorithmes de formation de faisceaux peuvent étre modifiés par d’autres
techniques plus améliorés tel que les algorithmes génétiques, le recuit simulé,
les techniques aveugles...etc prenant en compte les variations du canal et
I’adaptant d’avantage, ils pourraientt étre utilisé dans un environnement avec
des mobiles. Cette étude serait tres intéressante pour les futures générations de
téléphonie mobile notamment le LTE et le WIMAX.
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Annexe A

Modulation Numérique

Nous presentons dans ce paragraphe les concepts de la modulation numeérique utilisés
dans notre systéeme et dans beaucoup de systemes actuels de communication. Les techniques
décrites incluent la modulation binaire a décalage d’amplitude dite (ASK), la modulation
binaire a décalage de phase dite (BPSK), la modulation a décalage de phase en quadrature
(QPSK) et la modulation d’amplitude en quadrature (QAM). Ces techniques de modulation
sont la base des communications pour les systemes comme les modems cablés, les modems
de DSL, 3G, (IEEE 802.11x) et WiMAX.

A.1 Ondes porteuses

Les ondes radio sont des ondes électromagnétiques qui se déplacent a la vitesse de la
lumiére dans la forme d’une onde sinusoidale et peuvent étre employées pour moduler un
message a grande distance. Elles peuvent avoir différentes fréquences qui décrivent
rapidement comment elles se déplacent a travers ce qui est mesuré dans les cycles par seconde
ou par hertz. Les ondes porteuses de différentes frequences ont différentes propriétés. Par
exemple, les ondes lumineuses sont visibles a l'oeil, mais ne peuvent pas traverser les murs.
Les ondes radio (particulierement ceux d'une plus basse fréquence) peuvent pénétrer des murs

et des batiments aussi bien que le recourbement (diffraction) autour des coins.

A.2 Modulation

La modulation est le processus par lequel une onde porteuse peut porter le message ou le
signal numérique (série de uns et de zéros). Il y a trois méthodes de base a ceci: décalage
d'amplitude, de fréquence et de phase. Les ordres supérieurs de la modulation ne nous
permettent pas de coder plus de bits par symbole ou par période (temps).

e Le décalage damplitude (ASK : Amplitude Shift Keying), implique d'augmenter
I'amplitude (puissance) de 1’onde avec le pas du signal numérique (en d'autres termes,
bas = 0, haut = 1) et il est utilisée dans la radio AM.

+ Exemple de la modulation (MDA 4): 02 bits sont transmis simultanément a

chaque période T
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Fig A.1 Modulation a décalage d’amplitude (ASK)

Le décalage de fréquence (FSK : Frequency Shift Keying), change la fréquence avec
le pas du signal numérique. Les systémes qui emploient cette modulation
(radiodiffusion FM) tendent a étre plus résilients pour le bruit, puisque le bruit
change habituellement I'amplitude du signal. Sur la figurel, les différents bits sont
représentés par les différentes fréquences qui peuvent alors étre détectées par un
récepteur.

<

Fig A.2 Modulation a décalage de fréquence (FSK)

La modulation par décalage (déplacement) de phase (PSK : Phase Shift Keying),
change la phase de la porteuse avec le pas du message numérique. Pour une
modulation binaire a décalage de phase (BPSK), chaque symbole pourrait indiquer
deux états différents ou un bit par symbole (en d'autres termes, 0° =0, 180° = 1). Sur
la figure A.2, la deuxiéme onde est décalée par moitié de période ou 180 degrés. Le

récepteur peut identifier ce décalage, indiguant en numérique un (1) ou zéro (0).
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Fig A.3 Modulation a décalage de phase (PSK).

La modulation QPSK ajoute deux phases supplémentaires: 90° et 270° degrés.
Maintenant deux symboles par bit peuvent étre transmis. La phase de chaque symbole est
comparée relativement au symbole précédent; ainsi, s'il n'y a aucun déphasage (0° degreés), les

bits "00" sont représentés. S'il y a déphasage de 180° degre, les bits "11" sont représentés.

Décalage de phase de Décalage de phase de
90° degré 0 degré

"\ N/
AVAVARVE

" 01” " 00”

Fig A.4 Modulation a décalage de phase en quadrature (QPSK)

Symbole Décalage de phase
00 0 degré
01 90 degrés
11 180 degrés
10 270 degrés

Tableau A.1 Modulation QPSK

e Les modulations ASK et PSK peuvent étre combinées pour créer la modulation
d’amplitude en quadrature (QAM : Quadrature Amplitude Modulation) ou la phase
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et I'amplitude sont changées. Le récepteur recoit alors ce signal modulé, détecte les
décalages (en Amplitude et en phase) et démodule le signal de nouveau dans le flux

de données original.

'y
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Fig A.5 Modulation d’amplitude en Quadrature 16-QAM

La figure A.5 montre la constellation d’une modulation 16-QAM, chaque symbole
peut étre maintenant représenté par quatre bits au lieu des deux bits par symbole avec QPSK.
Chaque point indique une amplitude et une phase uniques de 1’onde (par exemple, le point

(1.1) indique une phase de 90 degrés et une amplitude de 1.
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