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Introduction

Depuis quelques années, la technologie numérique complète la gamme d’applications proposée par les

transmissions analogiques. Plus simples et plus robustes que les supports analogiques, les médias de com-

munication numériques autorisent déjà de nombreux services, comme la télévision et la radio numérique, les

réseaux locaux sans fil, l’internet à haut débit et bien sûr la téléphonie mobile. Car parallèlement à cette ex-

plosion numérique, le canal radio-mobile connaît lui aussi un engouement exceptionnel, bien évidemment dû

en grande partie à l’avènement du téléphone cellulaire. Ainsi, près des deux tiers de la population française

disposent d’un téléphone portable, et le milliard d’abonnés sera bientôt atteint au niveau mondial. Ce phéno-

mène ne semble pas du tout éphémère et les prévisions font du mobile de demain un véritable petit ordinateur

portable, et un objet de communication extraordinaire. Le combiné appareil photo numérique - téléphone cel-

lulaire, qui permet entre autres d’envoyer instantanément des photos à l’autre bout du monde et qui connaît en

Asie un succès phénoménal, n’en est que l’exemple le plus récent.

Au niveau technologique cependant, les opérateurs ont du mal à suivre la demande exponentielle des uti-

lisateurs. L’explosion du marché des mobiles, sa croissance soutenue et l’apparition de nouveaux services

(figure 1) amènent les réseaux GSM actuels à leur limite. Le débit de 9,6 Kbits/s, défini à l’origine, est insuffi-

sant pour couvrir les nouveaux besoins de transferts de données et constitue un frein à la diffusion de contenus

multimédias.

Les premières applications WAP (norme permettant l’affichage de pages Web sur les mobiles) sur réseau

sans fil souffrent encore de temps de connexion et de réponse trop longs. De plus, la qualité de service est

encore insuffisante et la fiabilité des communications doit être améliorée. Les nouvelles normes de téléphonie

hauts débits, tels GPRS, EDGE et UMTS devaient résoudre ces problèmes et bouleverser à terme les possibi-

lités, mais leur lancement est sans cesse retardé.

L’une des principales raisons qui expliquent ce délai est la volonté des constructeurs d’intégrer les toutes
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FIG. 1 – Applications et services selon les technologies

nouvelles technologies permettant d’augmenter sensiblement l’efficacité spectrale des systèmes mobiles. L’une

d’entre elles, combinant la multiplicité d’antennes à l’émission et à la réception, fait l’objet de cette thèse. Ces

systèmes à antennes multiples, ou systèmes MIMO (pour Multi-Input Multi-Output), ont le potentiel d’aug-

menter considérablement la capacité des transmissions hertziennes et, s’ils existent depuis plus d’une décade,

connaissent un net regain d’intérêt. Plusieurs architectures ont ainsi été développées parallèlement, allant du

multiplexage spatial aux codes spatio-temporels, et proposant toutes une amélioration incroyable des perfor-

mances des systèmes de transmission. Cependant, cette technologie multi-antennes ne fonctionne pas dans

tous les milieux, et doit respecter bon nombre de contraintes. Elle est de plus en pleine expansion, et les inno-

vations affluent. Ce travail a donc pour objectif d’une part de lever quelques restrictions propres à ces systèmes

spatio-temporels, et d’autre part d’optimiser leurs performances.

Ce document se compose de cinq chapitres, qui se répartissent comme suit:

Le premier chapitre propose quelques généralités sur les communications numériques. Il décrit briève-

ment le fonctionnement d’une chaîne de transmission et présente les modulations numériques et les modèles



INTRODUCTION 3

de canaux utilisés dans ce travail. Il propose quelques rappels sur la théorie de l’information, et indique l’ex-

pression de la capacité d’un canal. La notion de diversité est introduite, qui aboutit logiquement aux systèmes

multi-antennaires.

Ces systèmes MIMO font l’objet du second chapitre. Les codes spatio-temporels et les multiplexages

spatiaux sont rapidement étudiés, et plusieurs récepteurs, linéaires et non linéaires sont abordés. Ce chapitre

donne aussi les principales caractéristiques et limitations des systèmes multi-antennes, avant de proposer les

applications envisagées.

Le troisième chapitre propose d’associer les techniques multiporteuses aux systèmes multi-antennes, ce

qui permet de résoudre une contrainte de bande étroite imposée par certains modèles de multiplexage spatial.

Il décrit brièvement la modulation multiporteuses OFDM, avant d’expliquer matriciellement les règles inhé-

rentes à cette association. Des simulations sont conduites sur un modèle de canal radio-mobile qui prouvent

l’efficacité du procédé.

Libérés de cette contrainte de bande étroite et considérant la possiblité pour l’émetteur de connaître l’état

du canal, nous proposons dans le quatrième chapitre un processus d’optimisation des systèmes multi-antennes

qui autorise à la fois une réduction de complexité au niveau du récepteur et une amélioration de la sécurité

des communications. Ce chapitre théorique, dont le but avoué est la diagonalisation du système, procède en

plusieurs étapes et utilise quelques opérations matricielles comme les décompositions en valeurs propres ou

singulières.

Le cinquième chapitre utilise cette représentation diagonale pour proposer plusieurs critères d’optimisa-

tion. Des matrices diagonales de précodage et de décodage sont alors conçues, qui améliorent sensiblement

la fiabilité du système, sans pour autant trop augmenter la complexité des récepteurs. Ce chapitre présente

notamment un précodeur basé sur la minimisation du taux d’erreur binaire, et compare ses performances avec

les autres précodeurs en terme d’efficacité spectrale et de probabilité d’erreur.

Finalement, nous tirons quelques conclusions sur les systèmes multi-antennes et leur précodage dans un

ultime chapitre, avant d’offrir quelques perspectives à ce travail.
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Chapitre 1

Généralités sur les transmissions numériques

1.1 Introduction

L’objectif de ce chapitre est d’introduire le concept des communications numériques et les généralités

qui serviront à la bonne compréhension de l’ensemble de cette thèse. Nous allons dans un premier temps

décrire le fonctionnement d’une chaîne de transmission numérique, de la source d’information binaire au des-

tinataire, par les étapes successives de codage, de transmission dans un canal physique et de décodage. Les

canaux de transmission vont alors être décrits, et comme nous privilégions dans ce document les transmis-

sions hertziennes, nous nous attarderons sur les canaux à évanouissements. Pour pouvoir juger de la qualité

des performances des systèmes de transmission numérique, la capacité constitue un des paramètres les plus

importants. Après avoir rapidement introduit la notion de théorie de l’information, nous calculerons donc cette

expression. Nous ferons ensuite un inventaire rapide des techniques de diversité qui permettent de combattre

les évanouissements et les distorsions provoqués par les canaux de transmission, amenant ainsi au concept

des systèmes multi-antennes. Enfin, nous évoquerons les techniques de duplexage qui caractérisent certaines

normes de téléphonie mobile, et nous permettent de justifier la connaissance du canal à l’émission, notion

indispensable à l’optimisation globale des systèmes MIMO que nous proposons plus avant dans cet ouvrage.

1.2 Chaîne de transmission numérique classique

Les systèmes de transmission numérique véhiculent de l’information sous forme numérique entre une

source et un ou plusieurs destinataires (Fig. 1.1) en utilisant un support physique comme le câble, la fibre

optique ou encore la propagation sur un canal radioélectrique. Les signaux transportés peuvent être soit direc-

tement d’origine numérique, comme dans les réseaux de données, soit d’origine analogique (parole, image...)
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mais convertis sous une forme numérique. La tâche du système de transmission est d’acheminer l’information

de la source vers le destinataire avec le plus de fiabilité possible. Les caractéristiques de l’environnement de

transmission sont très importantes et affectent directement la conception des systèmes de communication et

leurs fonctions.

Si le message produit par la source est de type analogique, il est converti en une séquence d’éléments bi-

naires par des étapes successives d’échantillonnage, de quantification et de codage binaire. Dans le cas idéal,

cette séquence doit être la plus courte possible. Pour augmenter l’efficacité de la transmission et optimiser

l’utilisation des ressources du système, un codeur de source compresse donc les données en éliminant les

éléments binaires non significatifs. Nous ne nous intéresserons pas dans cette thèse au codage de source, et

considérerons que la source d’information est idéale, i.e. délivre des éléments binaires indépendants et identi-

quement distribués (i.i.d.).

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

rences, induisant parfois le récepteur en erreur. Afin d’augmenter la fiabilité de la transmission, un codeur

de canal introduit, de manière parfaitement contrôlée, de la redondance dans la séquence d’information. Ce

codage est encore appelé codage détecteur et correcteur d’erreurs puisque le récepteur connaît 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 l’on se

réfère de plus aux travaux conduits par Shannon sur la théorie de l’information [1], le codage de canal n’est

possible que si le débit de la source binaire est inférieur à la capacité du canal de transmission. Afin d’éviter

l’interception voire l’écoute d’une transmission par des personnes non autorisées, ou dans le but de faciliter

la récupération de l’horloge en réception, il est également possible d’ajouter un processus d’embrouillage, par

exemple grâce à l’utilisation d’une séquence binaire aléatoire [2].

À 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’être envoyé dans le canal en bande de base ou sur fréquence

porteuse. Les différentes modulations numériques sont détaillées dans le paragraphe suivant.
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FIG. 1.1 – Chaîne de transmission numérique

Le canal de transmission est le support physique utilisé pour envoyer l’information de l’émetteur au ré-

cepteur, et il diffère selon le type d’application envisagée. Ainsi, si le téléphone utilise le câble bifilaire,

des applications plus gourmandes en débit privilégieront la câble coaxial, autorisant des débits de l’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 plutôt les transmissions radio-mobiles, qui utilisent la propagation des ondes élec-

tromagnétiques dans l’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 à la propagation, le bruit ther-

mique généré par les appareils électroniques, ou encore des perturbations électriques dues aux brouilleurs,

parasites, à la foudre...

À la réception d’un système de communications numériques, le démodulateur traite les formes d’onde

en provenance du canal par des processus d’estimation et de quantification et les réduit à des séquences de

nombres, qui représentent des estimations des symboles émis. Ces séquences sont ensuite décodées selon les

opérations inverses de celles employées à l’émission, ce qui permet au destinataire de retrouver l’information

binaire initiale.

L’information binaire n’arrive pas toujours intacte au destinataire, et les performances du système de

transmission dépendent de très nombreux facteurs, parmi lesquels on peut citer les caractéristiques du canal,

la puissance de l’émetteur, la forme d’onde utilisée ou encore le type de codage. Le bruit est le terme gé-

nérique qui regroupe l’ensemble des perturbations subies par le signal lors de son passage dans le canal de
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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 à 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 système de communication réside dans la

complexité de l’algorithme de démodulation employé par le récepteur. Enfin l’occupation spectrale du signal

émis doit être connue pour utiliser efficacement la bande passante du canal de transmission, et les besoins en

débit des applications nouvelles conduisent de plus en plus à des modulations à grande efficacité spectrale. La

modulation d’amplitude en quadrature (MAQ), que nous utiliserons tout au long de cette thèse, en fait partie

et est détaillée dans le prochain paragraphe.

1.3 Modulations numériques

La modulation a pour objectif d’adapter le signal à émettre au canal de transmission. Pour les transmissions

en bande de base, la forme d’onde utilisée pour la mise en forme du signal physique est le plus souvent une

porte ou un créneau. Dans le cas de transmissions sur porteuse, l’opération consiste à modifier un ou plusieurs

paramètres d’une onde porteuse de forme sinusoïdale d’expression générale s(t) = A cos(ωt+φ) centrée sur

la bande de fréquence du canal.

Dans cette expression les paramètres modifiables sont:

– L’amplitude de l’onde A

– La fréquence porteuse f = ω
2π

– La phase φ

Dans les procédés de modulation binaire, l’information est transmise à l’aide d’un paramètre qui ne prend

que deux valeurs possibles. Dans les procédés de modulation M -aire, l’information est transmise à l’aide

d’un symbole qui prend sa valeur parmi M = 2n réalisations possibles, ce qui permet d’associer à un état

de modulation un mot de n éléments binaires. L’ensemble de ces symboles est appelé alphabet et forme une

constellation caractéristique pour chaque modulation. Supposons que la source délivre des éléments binaires

toutes les Tb secondes, la période symbole est définie par Ts = nTb et le débit binaire s’exprime Db = 1
Tb

.

La rapidité de modulation R = 1
Ts

= Db
log2M

s’exprime en bauds et correspond au nombre de changements
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d’états par seconde d’un ou de plusieurs paramètres modifiés simultanément. Un changement de phase du

signal porteur, une excursion de fréquence ou une variation d’amplitude sont par définition des changements

d’états.

1.3.1 Modulations numériques classiques

La modulation à déplacement d’amplitude (MDA) consiste à faire varier l’amplitude du signal selon la

loi de transcodage associée. Celui-ci s’exprime alors:

s(t) = A(t) cos(ω0t+ φ) avec A(t) =
∑

k

akh(t− kTs) (1.1)

où h(t) est un filtre de mise en forme des impulsions, par exemple une porte (h(t) = 1 si t ∈ [0,Ts[ et

0 ailleurs), φ est une phase de référence et {ak} la suite des symboles M -aires. Ce type de modulation est

simple à réaliser mais est assez peu employé pour M > 2 car ses performances sont moins bonnes que celles

d’autres modulations, notamment en ce qui concerne sa résistance au bruit.

Pour la modulation à déplacement de phase (MDP), le seul paramètre susceptible de varier est la phase

de l’onde porteuse. A la sortie du modulateur, le signal s’exprime:

s(t) = A
∑

k

h(t− kTs) cos(ω0t+ φk) (1.2)

où A représente l’amplitude constante de l’onde porteuse et φk la valeur de la phase pendant un inter-

valle de temps [kTs,(k + 1)Ts[. Pour une modulation MDP-M , φk prend ses valeurs dans un alphabet de M

éléments:

φn = φ+ (2n+ 1)
π

M
, n = 0,1, . . . ,M − 1 (1.3)

La complexité de l’ensemble émission/réception de la MDP augmente avec M , mais reste raisonnable,

ce qui en fait une modulation fréquemment utilisée pour M allant de 2 à 16 avec de bonnes performances.

Dans les inconvénients de la MDP, citons l’existence de sauts de phase importants qui font apparaître des

discontinuités d’amplitude. Les modulations décalées ou tournées peuvent être une solution à ce problème.

En ce qui concerne la modulation à déplacement de fréquence (MDF), c’est la fréquence instantanée,

dérivée de la phase instantanée, qui peut prendre plusieurs valeurs associées aux états possibles. Après modu-
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lation, le signal a pour expression:

s(t) = A cos[(ω0 + 2πak∆F )t] (1.4)

avec les symboles ak appartenant à {±1,± 3, . . . ,± (M − 1)} et l’excursion en fréquence 2∆F = m
Ts

où

m est l’indice de modulation. Une modulation fréquemment utilisée considère le cas particulier m = 0.5. Le

spectre est alors concentré autour de la fréquence porteuse et cette modulation prend naturellement le nom de

modulation à déplacement minimum de fréquence.

1.3.2 Modulation d’amplitude en quadrature (MAQ)

Les modulations précédentes ne constituent pas une solution satisfaisante pour utiliser efficacement l’éner-

gie émise lorsque le nombre de points M est grand. En effet, dans la MDA les points de la constellation sont

sur une droite, et dans la MDP les points sont sur un cercle. Or, la probabilité d’erreur est fonction de la

distance minimale entre les points de la constellation, et la meilleure modulation est celle qui maximise cette

distance pour une puissance moyenne donnée. Un choix plus rationnel est alors une modulation qui répartit

les points uniformément dans le plan.

Pour ce faire, on écrit le signal modulé s(t) sous la forme suivante:

s(t) = a(t) cos(ω0t+ φ0)− b(t) sin(ω0t+ φ0) (1.5)

où les deux signaux a(t) et b(t) ont pour expression :

a(t) =
∑

k

akh(t− kT ) et b(t) =
∑

k

bkh(t− kT ) (1.6)

Le signal modulé s(t) est donc la somme de deux porteuses en quadrature, modulées en amplitude par les

deux signaux a(t) et b(t).

On considère généralement que les symboles ak et bk prennent respectivement leurs valeurs dans le même

alphabet à M éléments donnant ainsi naissance à une modulation possédant E = M 2 états. Chaque état

est donc représenté par un couple (ak,bk) ou ce qui revient au même par un symbole complexe ck = ak +

jbk. Dans le cas particulier mais très fréquent où M peut s’écrire M = 2n , alors les ak représentent un

mot de n bits et les bk représentent aussi un mot de n bits. Le symbole complexe ck = ak + jbk peut par

conséquent représenter un mot de 2n bits. L’intérêt de cette configuration est que le signal s(t) est alors
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obtenu par une combinaison de deux porteuses en quadrature modulées en amplitude par des symboles ak

et bk indépendants. Cette modulation prend naturellement le nom de modulation d’amplitude en quadrature

(MAQ) et si sa constellation comporte E états, on la note MAQ-E.

−7 −5 −3 −1 1 3 5 7

−7

−5

−3

−1

1

3

5

7

Q
ua

dr
at

ur
e

Phase

E = 64

E = 16

E = 4

FIG. 1.2 – Constellations pour modulations MAQ-E

Par exemple, la MAQ-16 est construite à partir de symboles ak et bk qui prennent leurs valeurs dans

l’alphabet {±d, ± 3d} où d est une constante donnée. La MAQ-16 a été souvent utilisée, notamment pour la

transmission sur ligne téléphonique du RTC (à 9600 bit/s) et pour les faisceaux hertziens à grande capacité

(140 Mbit/s) développés dans les années 1980. Plus généralement lorsque les symboles ak et bk prennent leurs

valeurs dans l’alphabet {±d,±3d,±5d,...,± (M −1)d} avec M = 2n, on obtient une modulation à 22n états

et une constellation avec un contour carré dont font partie la MAQ-4, la MAQ-16, la MAQ-64 et la MAQ-256.

La figure 1.2 représente les constellations de modulations de type MAQ pour plusieurs nombres d’états.

Lorsque le signal s(t) est obtenu par une combinaison de deux porteuses en quadrature modulées en

amplitude par des symboles ak et bk indépendants, cela simplifie le modulateur et le démodulateur.

La réception d’un signal MAQ fait appel à une démodulation cohérente et par conséquent nécessite l’ex-
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traction d’une porteuse synchronisée en phase et en fréquence avec la porteuse à l’émission. Le signal reçu

est démodulé dans deux branches parallèles, sur l’une avec la porteuse en phase et sur l’autre avec la porteuse

en quadrature. Les signaux démodulés sont convertis par deux convertisseurs analogiques numériques (CAN),

puis une logique de décodage détermine les symboles et régénère le train de bits reçus.

1.4 Canaux de transmission

1.4.1 Canal binaire symétrique

Le canal binaire symétrique (CBS) est un canal discret dont les alphabets d’entrée et de sortie sont finis et

égaux à {0,1}. On considère dans ce cas que le canal comprend tous les éléments de la chaîne compris entre

le codeur de canal et le décodeur correspondant (Fig. 1.3).

codeur modulateur canal démodulateur décodeur destinatairesource

canal à entrée et sortie discrète

FIG. 1.3 – Description d’un canal binaire symétrique

On note respectivement ak et yk les éléments à l’entrée et à la sortie du CBS. Si le bruit et autres per-

turbations causent des erreurs statistiquement indépendantes dans la séquence binaire transmise avec une

probabilité p, alors [3]:

Pr(yk = 0|ak = 1) = Pr(yk = 1|ak = 0) = p

Pr(yk = 1|ak = 1) = Pr(yk = 0|ak = 0) = 1− p
(1.7)

Le fonctionnement du CBS est résumé sous forme de diagramme sur la figure 1.4. Chaque élément binaire

à la sortie du canal ne dépendant que de l’élément binaire entrant correspondant, le canal est appelé sans

mémoire.



1.4. CANAUX DE TRANSMISSION 13

Entrées Sorties

0 0

1 1
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FIG. 1.4 – Diagramme du canal binaire symétrique

1.4.2 Canal à bruit additif blanc gaussien

Le modèle de canal le plus fréquemment utilisé pour la simulation de transmissions numériques, qui est

aussi un des plus faciles à générer et à analyser, est le canal à bruit blanc additif gaussien (BBAG). Ce bruit

modélise à la fois les bruits d’origine interne (bruit thermique dû aux imperfections des équipements...) et le

bruit d’origine externe (bruit d’antenne...). Ce modèle est toutefois plutôt associé à une transmission filaire,

puisqu’il représente une transmission quasi-parfaite de l’émetteur au récepteur. Le signal reçu s’écrit alors:

r(t) = s(t) + ν(t) (1.8)

où ν(t) représente le BBAG, caractérisé par un processus aléatoire gaussien de moyenne nulle, de variance

σ2
ν et de densité spectrale de puissance bilatérale Φνν = N0

2 . La densité de probabilité conditionnelle de r est

donnée par l’expression:

p(r|s) =
1√

2πσν
e
− (r−s)2

2σ2
ν (1.9)

1.4.3 Canal à évanouissements

Les communications radio ont souvent besoin d’un modèle plus élaboré prenant en compte les différences

de propagation du milieu, appelées encore atténuations ou évanouissements, qui affectent la puissance du si-

gnal. Cette atténuation du signal est principalement due à un environnement de propagation riche en échos et

donc caractérisé par de nombreux multi-trajets, mais aussi au mouvement relatif de l’émetteur et du récep-

teur entrainant des variations temporelles du canal. Le phénomène de multi-trajets s’observe lorsque l’onde

électromagnétique portant le signal modulé se propage par plusieurs chemins de l’émetteur au récepteur. Les

transmissions intra-muros, avec toutes les perturbations liées aux parois du bâtiment, et les communications

radio-mobiles, dont les multi-trajets sont causés par les montagnes, immeubles et autres voitures, sont les

exemples les plus courants d’environnements propices aux multi-trajets (Fig. 1.5). Ces derniers apparaissent
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toutefois dans d’autres milieux, et les transmissions acoustiques sous-marines doivent ainsi affronter de nom-

breux multi-trajets dûs à la surface de l’eau et aux fonds marins. En ce qui concerne les variations temporelles

du canal, on peut distinguer deux classes, l’étalement temporel et l’effet Dopler, pouvant par ailleurs consti-

tuer une base pour la classification des canaux à évanouissements.

Définition de l’étalement temporel

Lors d’une transmission sur un canal à évanouissements, les composantes du signal ayant emprunté des

chemins distincts arrivent au récepteur avec des retards différents. L’étalement temporel, noté Tm et défini par

la différence entre le plus grand et le plus court des retards, permet de caractériser par une seule variable la

dispersion temporelle du canal. La bande de cohérence du canal, notée Bc, correspond à la gamme de fré-

quences sur laquelle les amplitudes des composantes fréquentielles du signal, fortement corrélées, subissent

des atténuations semblables. En dehors de cette bande de fréquence en revanche, les distorsions du signal

deviennent non négligeables. En général, la bande de cohérence d’un canal est du même ordre de grandeur

que l’inverse de son étalement temporel: Bc ∼ 1
Tm

. Notons Bs la largeur de bande du signal transmis. Tant

que Bs � Bc, toutes les composantes fréquentielles du signal subissent des atténuations semblables, et le

canal est dit non sélectif en fréquence. Dans le cas contraire, aux moins deux composantes fréquentielles su-

bissent des atténuations indépendantes, et le canal est dit sélectif en fréquence, traduisant ainsi ce manque de

corrélation. Pour éviter ce phénomène générateur d’interférence entre symboles (IES), on essaie en pratique

de rendre la largeur de bande du signal très petite par rapport à la bande de cohérence du canal.

Effet Doppler

Quand l’émetteur et le récepteur sont en mouvement relatif avec une vitesse radiale constante, le signal

reçu est sujet à un décalage constant de fréquence, appelé effet Doppler, proportionnel à cette vitesse et à la

fréquence porteuse. Cette dispersion fréquentielle, due à l’inconstance des caractéristiques du canal durant la

propagation, résulte en une augmentation de la bande de fréquence occupée par le signal. On peut considérer

l’effet Doppler comme le pendant fréquentiel de l’étalement temporel, et définir ainsi un étalement fréquentiel

Bm correspondant à la différence entre le plus grand et le plus petit décalage en fréquence inhérents aux mul-

tiples trajets. On représente par Tc le temps de cohérence du canal, durant lequel les distortions temporelles du

canal restent négligeables. Traditionnellement, Tc est du même ordre de grandeur que l’inverse de l’étalement

fréquentiel : Tc ∼ 1
Bm

. Si on note Ts la période symbole, il est clair que pour éviter la sélectivité en temps, il

faut respecter la contrainte Ts � Tc.
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FIG. 1.5 – Exemple de canal radio-mobile soumis aux multi-trajets

Pour garantir la non sélectivité à la fois en fréquence et en temps, il faut en résumé respecter les conditions:

Tm � Ts � Tc (1.10)

Parmi les environnements de propagations courants, il est toutefois assez rare qu’un canal respecte parfaite-

ment ces contraintes, obligeant les opérateurs à trouver un compromis.

Canal à trajets multiples

Nous considérons que le canal subit des évanouisssements lents, c-à-d que la durée d’un symbole est très

inférieure au temps de cohérence du canal, et que le signal reçu ne varie donc pas ou très peu sur la durée

d’un symbole. En tenant compte du bruit blanc additif gaussien, le signal équivalent en bande de base reçu à

la sortie de ce canal à évanouissements lents comportant N trajets multiples s’exprime alors:

r(t) =
N−1∑

n=0

αns(t− τn) + ν(t) (1.11)
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où le bruit BBAG complexe est représenté par ν(t), et αn et τn caractérisent respectivement l’atténuation

complexe et le retard affectant chaque trajet. Le nombre de trajets empruntés par un même signal est énorme,

et il n’est pas question de tous les modéliser. Ne sont donc pris en compte que les trajets significatifs, dont le

retard et l’atténuation restent en deçà d’un seuil acceptable. Mais ces dispositions ne suffisent pas toujours, et

dans le cas où le nombre N de trajets significatifs reste important, le théorème de la limite centrale [3] justifie

la possibilité de les grouper en L paquets, chaque paquet ayant alors une atténuation complexe résultante α l

pour un retard moyen τl, donnant au signal reçu l’expression suivante:

r(t) =

L−1∑

l=0

αls(t− τl) + ν(t) (1.12)

A la sortie de l’échantillonneur, l’observation donne:

rk =

L−1∑

l=0

αlsk−τl + νk (1.13)

Alors que la phase de αl est en général une variable aléatoire uniformément distribuée sur [0,2π[, la loi

de distribution de son module varie en fonction de l’environnement de propagation. Si le modèle considère

qu’il n’y a pas de trajet direct, le module de αl suit une loi de Rayleigh avec une variance σ2
αl

et sa densité de

probabilité est de la forme:

p(αl) =
αl
σ2
αl

e
− α2

l

2σ2
αl (1.14)

C’est le modèle le plus couramment utilisé pour les communications radiomobiles. En revanche, si l’en-

vironnement permet un trajet direct entre l’émetteur et le récepteur, ce module suivra une loi de distribution

ricienne:

p(αl) =
αl
σ2
αl

e
−α2

l +ς
2

2σ2
αl I0

(
αlς

σ2
αl

)
(1.15)

où ς est un paramètre de non-centralité dû au trajet direct et I0(x) représente la fonction de Bessel modi-

fiée d’ordre 0. Ces deux distributions sont représentées sur la figure 1.6 pour σαl = 0.5 (et ς =
√

2 pour le

modèle de Rice).

Cependant d’autres modèles, basés sur des mesures de canaux réels, sont utilisés pour la simulation de

transmissions sur canaux radio-mobiles, tel le modèle UHF COST 207, que nous détaillerons au chapitre 3.
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FIG. 1.6 – Densités de probabilité des distributions de Rice et de Rayleigh

1.5 Quelques rappels sur la théorie de l’information

En pratique, pour s’assurer de l’efficacité et de la fiabilité d’un système les opérateurs s’attardent princi-

palement sur deux paramètres: la capacité du canal, qui doit être aussi élevée que possible, et le TEB que l’on

cherche à minimiser. Mais avant de pouvoir appréhender ces deux paramètres, quelques rappels de la théorie

de l’information, développée principalement par C. Shannon [1], sont nécessaires.

Pour cela, introduisons une variable aléatoire X de densité de probabilité p(x) où x est une réalisation

de X appartenant à un ensemble X quelconque. On définit la quantité d’information liée à la réalisation de

l’évènement x comme:

I(x) = − log2 p(x) (1.16)

C’est une quantité positive ou nulle qui caractérise la diminution de l’incertitude apportée par la réalisation

d’un évènement x. L’entropie est la moyenne de cette quantité d’information:

H(X) = E[− log2 p(x)] = −
∑

x∈X
p(x) log2 p(x) (1.17)

Considérons à présent une deuxième variable aléatoire discrète Y dont la densité de probabilité s’écrit
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p(y), avec y un évènement appartenant à un ensemble quelconque Y . On appelle entropie conjointe de X et

Y l’information moyenne apportée par leur connaissance simultanée, soit:

H(X,Y ) = −
∑

x∈X

∑

y∈Y
p(x,y) log2 p(x,y) (1.18)

L’entropie conditionnelle H(Y |X) se définit comme l’incertitude liée à la réalisation de Y , connaissant la

réalisation de X , soit:

H(Y |X) =
∑

x∈X
p(x)H(Y |X = x) = −

∑

x∈X

∑

y∈Y
p(x,y) log2 p(y|x) = H(X,Y )−H(X) (1.19)

Enfin, l’information mutuelle ou transinformation est la réduction d’incertitude qu’apporte en moyenne la

réalisation de Y sur X et inversement:

I(X,Y ) =
∑

x∈X

∑

y∈Y
p(x,y) log2

p(x,y)

p(x)p(y)
= H(X) +H(Y )−H(X,Y ) = H(X)−H(X|Y ) (1.20)

Une fois posées les bases de la théorie de l’information, nous sommes en mesure de calculer la capacité

d’un canal physique de transmission.

La capacité d’un canal est une mesure de la quantité maximale d’information qui peut être transmise sur

un canal puis reçue avec une probabilité d’erreur négligeable.

Si l’on représente l’entrée et la sortie d’un canal sans mémoire par les variables aléatoires X et Y respec-

tivement, la capacité d’un canal est définie comme le maximum de l’information mutuelle entre X et Y :

C = max
p(x)

I(X,Y ) (1.21)

Un canal est dit sans mémoire si la distribution de probabilité de la sortie dépend seulement de l’entrée à ce

moment précis et est indépendante conditionnellement des sorties et entrées précédentes. p(x) est la fonction

de densité de probabilité (ddp) des symboles à émettre X . Dans le cas d’un canal CBS précédemment défini,

cette capacité s’exprime simplement:

C = 1 + p log2 p+ (1− p) log2(1− p) (1.22)
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FIG. 1.7 – Capacité d’un canal binaire symétrique

On remarquera (Fig. 1.7) que la capacité du canal est maximum lorsqu’il n’y a pas d’erreur de transmission

(p = 0) mais aussi lorsque le canal remplace systématiquement la donnée par son complémentaire (p = 1).

Il est alors possible de reconstituer le message simplement. La capacité est nulle lorsque p = 0.5, c’est à dire

lorsque la donnée a une chance sur deux d’être erronnée. Dans ce cas la donnée reçue est indépendante de la

donnée émise.

Si l’on considère un canal sans mémoire avec une contrainte de puissance pT à l’émission et si l’on note

pE la puissance totale émise, on a:

C = max
p(x):pE≤pT

I(X,Y ) (1.23)

Dans le cas d’un canal BBAG, la formule de base de la capacité est donnée par la relation suivante [3]:

C = Bs log2(1 +
pE
BsN0

) (1.24)

On rappelle que Bs représente la bande de fréquence utilisée pour transmettre le signal et que N0 est

défini par la densité spectrale de puissance du bruit Φνν = N0
2 . En notant ρ le rapport signal sur bruit moyen

en réception (rapport entre la puissance émise et la puissance du bruit en réception) et en normalisant la

capacité par la bande utile Bs, on obtient:
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C = log2(1 + ρ) (1.25)

Cette relation, connue également comme la borne supérieure de Shannon, montre que la capacité croît

d’une façon monotone avec le RSB.

Si l’on se penche à présent sur le cas des communications sur canaux à évanouissements, la capacité

ergodique (moyenne) d’un canal mono-antenne (ou SISO, pour single-input single-output) de gain complexe

h11 est donnée par l’expression [4, 5]:

C = EH{log2(1 + ρ|h11|2)} (1.26)

où EH désigne l’espérance mathématique sur toutes les réalisations du canal.

Le cas où |h11| est constant nous ramène à la borne supérieure de capacité (1.25) décrite par Shannon dans

[1]. Lors d’une communication radio-mobile, |h11| suit dans la majorité des cas une loi de Rayleigh, ce qui

entraîne pour |h11|2 une distribution en chi carré avec deux degrés de liberté [3]. Cette capacité théorique d’un

canal SISO et la borne de Shannon sont représentées sur la figure 1.8.
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FIG. 1.8 – Capacité ergodique d’un canal SISO à évanouissement de Rayleigh (ligne pointillée) comparée à
la capacité de Shannon (ligne continue)
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1.6 Notion de diversité

La diversité est utilisée dans les systèmes de transmission sans fil pour combattre l’évanouissement à

faible échelle causé par les multi-trajets. En effet, si plusieurs répliques de l’information sont reçues par des

liaisons dont les évanouissements respectifs sont indépendants les uns des autres, il y a une très forte proba-

bilité pour que l’une de ces liaisons au moins ne subisse pas de forte atténuation, augmentant ainsi la fiabilité

de la liaison. La diversité se révèle donc être un outil très puissant pour combattre les évanouissements et les

interférences entre canaux de transmission, et permet notamment d’augmenter la capacité et la couverture des

systèmes radios. Les trois formes de diversité traditionnellement exploitées en communications numériques

sont la diversité temporelle, la diversité fréquentielle et la diversité spatiale [6].

1.6.1 Diversité temporelle

Utilisée pour combattre l’évanouissement sélectif en temps, la diversité temporelle consiste à émettre plu-

sieurs répliques du signal (ou des versions redondantes) dans des intervalles temporels séparés d’au moins

le temps de cohérence du canal Tc (Fig. 1.9). Ce type de diversité est obtenu par l’utilisation conjointe d’un

entrelaceur et d’un code correcteur d’erreur, ou encore par demande de répétition automatique. Le principal

désavantage de ce procédé est bien sûr le retard induit par la diversité, et la baisse de débit correspondante.

fréquence

temps

s(t)s(t)

T

B

c

s

FIG. 1.9 – Le même signal est transmis sur plusieurs intervalles temporels
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1.6.2 Diversité fréquentielle

Efficace lorsque les évanouissements du canal sont sélectifs en fréquence, la diversité fréquentielle revient

à émettre le même signal (ou des versions redondantes) sur plusieurs fréquences porteuses, dont l’écartement

fréquentiel est d’au moins la bande de cohérence du canal Bc (Fig. 1.10). La diversité fréquentielle peut être

exploitée par l’utilisation d’une modulation multiporteuse conjointement avec un entrelaceur et un codage

correcteur d’erreur [7]. Les techniques d’étalement de spectre sont parfois considérées comme une source

potentielle de diversité fréquentielle. Ces techniques utilisent une séquence pseudo-aléatoire pour élargir le

spectre du signal, autorisant ainsi une bonne résistance aux perturbations et une grande discrétion de transmis-

sion. Elles ont d’ailleurs été initialement développées pour des applications militaires. L’étalement de spectre

par séquence directe [8] et l’étalement par sauts de fréquence [9] sont les plus répandus.

Bc

fréquence

temps

s(t)

s(t)

Bs

FIG. 1.10 – Le même signal est transmis sur plusieurs intervalles fréquentiels

1.6.3 Diversité de polarisation

On parle de diversité de polarisation quand le même signal est émis et reçu simultanément sur des ondes

polarisées orthogonalement et dont les caratéristiques de propagation sont indépendantes. Contrairement à la

diversité spatiale, il n’y a pas de contrainte sur l’écartement relatif des antennes, et une diversité d’ordre 2 peut

ainsi être facilement obtenue en utilisant une paire d’antennes de polarisations orthogonales [10].
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1.6.4 Diversité spatiale

Dans ce travail, nous nous intéressons plus particulièrement à la diversité spatiale, ou diversité d’antenne.

Elle consiste à émettre ou recevoir l’information par plusieurs antennes, séparées dans l’espace d’au moins la

distance de cohérence, qui correspond à la séparation minimale des antennes garantissant un évanouissement

indépendant et dépend donc de l’angle de départ et/ou d’arrivée des multi-trajets. Cette distance de cohérence

peut varier très largement selon le type et l’emplacement de l’antenne considérée. Des mesures empiriques

ont montré une forte corrélation entre la hauteur de l’antenne d’une station de base et la distance de cohérence

[11]. De grandes antennes imposent ainsi une grande distance de cohérence. Du côté du mobile, en revanche,

généralement plus bas en altitude et donc soumis à de nombreux échos, la distance de cohérence reste rai-

sonnable. D’une manière générale, une séparation de 0.4λ à 0.6λ semble adéquate pour le mobile 1, alors que

pour une station de base, elle peut atteindre plus de 10λ.

La diversité spatiale en réception, c-à-d l’emploi d’antennes multiples du côté du récepteur uniquement est

un sujet déjà bien présent dans la littérature [12], et est notamment à l’origine des techniques de combinaison

des répliques abordées ci-dessous. L’observation issue de capteurs étant par ailleurs un mélange de signaux

inconnus, la multiplicité des antennes réceptrices permet aussi la séparation de sources [13]. En revanche, la

diversité d’émission est un domaine de recherche en pleine évolution depuis quelques années. L’idée de base

est ici d’envoyer l’information après un traitement spécifique à chaque antenne afin que le récepteur puisse

combiner ces signaux pour obtenir de la diversité. Le premier système utilisant la diversité d’émission fut

proposé par Wittneben en 1991 [14], puis amélioré en 1993. La diversité d’émission est en fait une diversité de

modulation, les symboles subissant un préfiltrage à réponse impulsionnelle finie (RIF) orthogonal introduisant

de l’IES, avant leur émission sur les antennes. Le récepteur est alors confronté à un canal équivalent sélectif

en fréquence avec des évanouissements indépendants. Cette idée fut reprise dans [15] sous le nom de diversité

de retard, et est l’expression la plus simple des récents codes spatio-temporels en treillis.

La tendance actuelle est d’associer plusieurs antennes à la fois à l’émission et la réception, formant ainsi

des systèmes multi-antennaires plus connus sous le nom de MIMO (pour Multi-Input Multi-Output), et qui

permettent d’atteindre de hauts degrés de diversité. Ces systèmes, étudiés plus en détail dans le chapitre sui-

vant, réduisent clairement les fluctuations du signal et éliminent les évanouissements trop profonds.

1. Pour un système de téléphonie mobile de troisième génération (norme UMTS qui fonctionne à environ 2 GHZ) cela correspond
à un peu plus de 6 cm, ce qui semble largement envisageable.



24 CHAPITRE 1. GÉNÉRALITÉS SUR LES TRANSMISSIONS NUMÉRIQUES

1.6.5 Combinaisons des répliques

La multiplicité d’antennes à la réception permet l’utilisation de techniques de combinaison des répliques

pour combattre distorsions et évanouissements subis par le signal lors de la transmission. Ces techniques

sont en fait une source de diversité linéaire puisqu’elles combinent tout ou partie des signaux reçus sur les

antennes [16].

– La combinaison à gain égal utilise simplement la somme des différentes répliques du signal acquises

par les antennes réceptrices

– La combinaison par sélection ne prend en compte que l’observation possédant le meilleur rapport signal

sur bruit.

– La combinaison à gain maximal (CGM), considérée comme la technique de combinaison linéaire opti-

male, utilise des coefficients de pondération des répliques déterminés de façon à maximiser le rapport

entre l’énergie instantanée du signal et la densité spectrale de puissance du bruit.

La complexité de la CGM devient cependant prohibitive lorsque le nombre d’échos augmente, et cette

technique est de plus très sensible aux erreurs d’estimation du canal. De ces observations sont naturellement

nées des structures hybrides entre la combinaison par sélection et la combinaison à gain maximal, qui consi-

dèrent seulement des sous-ensembles de répliques pour reconstituer le signal, évitant ainsi les trop grandes

atténuations [17].

Ces techniques de diversité linéaires sont à l’origine des récepteurs en râteau ("RAKE" [18]) qui sont

utilisés dans de nombreux systèmes, comme les systèmes d’accès multiple à répartition par code utilisant

l’étalement de spectre par séquence directe (DS-CDMA).

Afin d’obtenir la meilleure efficacité spectrale possible à moindre coût, les systèmes pratiques combinent

en général plusieurs types de diversité. A titre d’exemple, la norme GSM regroupe [19]:

– de la diversité temporelle (codage suivi d’un entrelaceur)

– de la diversité en fréquence (sauts de fréquence)

– de la diversité d’antennes en réception (sur la voie montante)

– de la diversité de trajet grâce à l’utilisation d’un récepteur en râteau.

Les futures normes de téléphonie mobile et de réseaux locaux sans fil devraient généraliser ce recours à

la diversité. Dans ce mémoire de thèse, nous traiterons principalement de la diversité spatiale, éventuellement

associée à la diversité fréquentielle obtenue par l’utilisation de l’OFDM (cf. chapitre 3).
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1.7 Techniques de duplexage

Les futurs systèmes de téléphonie mobile doivent offrir un débit élevé (jusqu’à 2 Mbit/s pour l’UMTS) et

permettre des applications multimedia (consultation de serveurs web, courrier électronique, ...). Très souvent,

ces applications génèrent des flux dissymétriques où le flux de données vers le terminal est supérieur au flux

vers le réseau mais d’autres applications génèrent des flux symétriques (communications téléphoniques, vi-

siophonie). L’un des objectifs de la norme standard UMTS étant de supporter des communications aussi bien

symétriques qu’asymétriques, l’accès radio terrestre de l’UMTS (UTRA) combine deux modes d’accès : l’ac-

cès multiple à répartition des codes à bande élargie et l’accès multiple à répartition des codes et dans le temps,

reposant respectivement sur les modes FDD (Frequency Division Duplex) et TDD (Time Division Duplex).

Le mode FDD utilise un duplexage en fréquence et il est bien adapté aux flux symétriques. Le mode TDD

repose lui sur un duplexage temporel, dans lequel il est possible de faire varier dynamiquement la proportion

du temps alloué à un sens de transmission. Cependant, en contexte multicellulaire, cela peut conduire à des

schémas d’interférence très défavorables. Il est donc nécessaire de proposer des algorithmes d’allocation dy-

namique de ressources radios qui permettent au système de s’adapter aux caractéristiques courantes du trafic

(symétriques ou asymétriques) et d’analyser leurs performances. On tient compte de la nécessité de maximiser

la capacité du système en réutilisant les mêmes ressources radio sur des emplacements proches tout en limitant

les interférences générées. Dans cette thèse, la propriété des techniques de duplexage qui nous intéresse plus

particulièrement est leur faculté à transmettre à l’émetteur des informations sur le canal de transmission (CSI)

pour procéder à une éventuelle optimisation (cf. chapitres 4 et 5 de cette thèse).

1.8 Conclusions

Nous avons présenté dans ce chapitre quelques généralités sur les transmissions numériques. Nous avons

détaillé une chaîne classique de transmission, de la source binaire jusqu’au destinataire. Les modèles de ca-

naux que nous utiliserons dans cette thèse ont été décrits, en particulier les canaux à évanouissements qui

caractérisent les communications radio-mobiles. Nous avons ainsi défini l’étalement temporel et l’effet Dop-

pler. Pour pouvoir évaluer les performances des systèmes proposés dans la suite de cette thèse, il nous a paru

intéressant de rappeler plusieurs notions de la théorie de l’information, notamment l’expression de la capacité.

Pour combattre les évanouissements, les solutions les plus efficaces restent les techniques de diversité,

qu’elle soit temporelle, spatiale ou encore fréquentielle, et un paragraphe leur a donc été consacré, ainsi

qu’aux techniques de combinaison des répliques. Enfin, les techniques de duplexage, intéressantes dans le
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cadre de l’optimisation globale du schéma de transmission ont été brièvement introduites. Après avoir rappelé

ces généralités utiles à la compréhension de l’ensemble du travail, nous allons maintenant décrire les systèmes

MIMO, basés sur la diversité d’antennes à la fois à l’émission et à la réception.
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Chapitre 2

Systèmes multi-antennaires

2.1 Introduction

Dans un système mono-antenne, l’augmentation de la taille de la modulation ou de la bande de fréquence

utilisée sont les seules solutions pour augmenter le débit de données, avec tous les problèmes de complexité ou

d’encombrement que cela entraîne. Partant du point de vue de la théorie de l’information, deux membres des

laboratoires de recherche Bell, Telatar [20] et Foschini [4], ont parallèlement et indépendamment montré que

la capacité des systèmes multi-antennes augmentait linéairement avec le nombre d’antennes émettrices, dé-

passant de manière significative la limite théorique de Shannon [21]. L’aptitude des systèmes multi-antennes à

résister aux évanouissements et aux interférences constitue par ailleurs un avantage supplémentaire indéniable.

2
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2canal décodage

démodulation
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entrée binaire sortie binaire

H
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FIG. 2.1 – Schéma d’un système de transmission sans fil MIMO

Ces découvertes ont fait des systèmes MIMO (figure 2.1) un des domaines les plus attractifs pour les

industriels, qui y voient une des technologies susceptibles de résoudre les problèmes d’encombrement et de

limitation de capacité des réseaux sans fil large bande. De nombreuses études ont donc été menées depuis lors,
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proposant de nouvelles architectures, différents algorithmes de réception ou encore des méthodes d’optimi-

sation. On distingue principalement deux types d’architecture de systèmes multi-antennes, développées pour

atteindre le même objectif de départ, à savoir l’augmentation de l’efficacité spectrale de la trasmission, mais

de manière différente. L’architecture originale, connue sous le nom de BLAST (Bell Labs Layered Space-

Time) visait à augmenter principalement la capacité des systèmes et a naturellement pris le nom de système

spatio-temporel par couches, puisque la chaîne de symboles est directement démultiplexée sur les antennes

émettrices. Afin d’améliorer la qualité de la transmission, Tarokh [22] puis Alamouti [23] ont conçu des sys-

tèmes 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 dû à la multiplicité d’antennes.

De nombreuses approches ont également été envisagées pour la séparation des signaux et la réception des

symboles en provenance d’un canal MIMO, et une gamme complète d’algorithmes linéaires ou non est dispo-

nible. Entre le récepteur basé sur le critère du forçage à zéro (ZF), solution la plus simple mais aussi la moins

performante, et la détection optimale basée sur le maximum de vraisemblance (MV), dont la complexité se

révèle parfois prohibitive lorsque le nombre d’antennes est trop élevé, on pourra trouver dans la section 2.5

un panel de plusieurs algorithmes sous-optimaux, dont certains se montrent cependant très efficaces. A la fin

de ce chapitre, nous présenterons les principales caractéristiques des systèmes MIMO, et particulièrement la

capacité qui les a rendus si attractifs, avant de proposer leur application dans plusieurs systèmes de télécom-

munications.

2.2 Modèle de système

L’idée de base des systèmes MIMO est très simple puisqu’il s’agit d’associer la diversité spatiale à l’émis-

sion à la diversité spatiale à la réception. Il s’agit en quelque sorte d’une extension des "antennes intelligentes".

Utilisé dans les systèmes sans fil traditionnels, ce concept regroupe les techniques de traitement du signal qui

exploitent la multiplicité d’antennes d’un seul côté de la liaison (souvent d’ailleurs au niveau de la station de

base pour des raisons évidentes d’encombrement spatial). La multiplicité autorise une communication plus

sûre et permet d’éviter les désagréments inhérents aux conditions de propagation, tels les trajets multiples et

les évanouissements. Si les antennes sont multiples à l’émission, on parle de liaison MISO (Multiple-Input

Single Output), et dans le cas inverse de liaison SIMO (Single Input Multiple-Output). La formation de fais-

ceaux est une application particulière de ce type de système qui consiste à augmenter le RSB en regroupant

l’énergie dans des directions privilégiées, évitant ainsi les évanouissements trop profonds et les interférences.
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Par ailleurs, lorsqu’on utilise plusieurs antennes à l’émission ou à la réception, la probabilité de perdre

toute l’information diminue exponentiellement avec le nombre d’antennes décorrélées. C’est le phénomène

de diversité spatiale et l’ordre de diversité est défini par le nombre de branches décorrélées.

Les avantages des systèmes MIMO vont cependant bien au-delà de ceux des antennes intelligentes. Le

fait de placer des antennes des deux côtés de la liaison crée une matrice de canal et donne la possibilité

de transmettre de l’information par plusieurs modes spatiaux de cette matrice sur le même créneau spatio-

temporel et sans puissance supplémentaire. Si cela peut paraître simple intuitivement, il aura tout de même

fallu attendre les travaux rigoureux de démonstration de Foschini [4] et Telatar [20] pour que des systèmes

pratiques de ce type soient mis en oeuvre. Le calcul de la capacité est détaillé dans le paragraphe 2.6.1.

Considérons un système MIMO avec nR récepteurs et nT émetteurs. On suppose que la bande de fré-

quence utilisée pour la transmission est assez étroite pour que le canal soit non sélectif en fréquence. Chaque

trajet entre une antenne émettrice et une antenne réceptrice peut alors être caractérisé par un gain complexe

hji représentant le coefficient d’évanouissement entre le ie émetteur et le je récepteur (fig. 2.2). A la récep-

tion, chaque antenne reçoit la somme des symboles si transmis simultanément par chacune des nT antennes

émettrices. Le signal rj reçu par la je antenne peut par conséquent s’écrire de manière discrète:

rj =

nT∑

i=1

hjisi + νj (2.1)

où νj représente un échantillon du bruit qui perturbe le signal, généralement considéré comme BBAG.
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FIG. 2.2 – Représentation des différents trajets entre antennes émettrices et réceptrices

Si l’on considère à présent l’ensemble des symboles reçus simultanément par les antennes, le système peut

s’écrire sous la forme matricielle suivante:

r = Hs + ν (2.2)
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où H est la matrice de canal de taille nR × nT définie par l’ensemble des trajets:

H =




h11 . . . h1nT

h21 . . . h2nT

...
. . .

...

hnR1 . . . hnRnT




. (2.3)

s est le vecteur émis de taille nT × 1 et ν est le vecteur de bruit de taille nR × 1.

Dans la suite de cet ouvrage, on suppose que les symboles sont indépendants et identiquement distribués

et que le bruit et ces mêmes symboles sont parfaitement décorrélés. Si on note de plus Rν la matrice de

corrélation du bruit, on peut écrire:

E {ss∗} = InT E {νν∗} = Rν E {sν∗} = 0. (2.4)

Dans la plupart de nos études, on suppose que le canal est sans mémoire, i.e., pour chaque bloc de symboles

émis la matrice H est tirée indépendamment et aléatoirement selon la loi qui s’adapte le mieux au type de

transmission envisagé. Cela veut dire que la capacité du système peut être calculée comme le maximum

d’information mutuelle (par. 2.6.1).

La majorité des systèmes suppose par ailleurs une parfaite connaissance du canal (CSI) à la réception,

tandis que la connaissance du canal à l’émission n’est envisagée que dans certaines architectures et sous

certaines conditions. En pratique, le canal est estimé par le récepteur à chaque paquet transmis grâce à une

séquence d’apprentissage. Dans un contexte de communication purement aveugle, une stratégie peut consister

à recourir à l’égalisation aveugle, dont un état de l’art est proposé dans [24]. D’un autre côté, les limites

fondamentales des systèmes MIMO en terme de capacité sont approchées si les signaux transmis par les

différentes antennes sont orthogonaux et si la répartition de l’énergie sur ces dernières est uniforme [25]. De

ces études sont nées différentes architectures spatio-temporelles unitaires [26] ou différentielles [27]. Nous

allons aborder d’une manière générale ces techniques de codage spatio-temporel dans le paragraphe suivant.

2.3 Codes spatio-temporels

Si l’architecture originale proposée par Foschini dans [28] et détaillée dans le paragraphe 2.4 avait surtout

pour but d’augmenter la capacité des systèmes de transmission, certaines études ont vite démontré que les
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systèmes MIMO permettaient également des communications bien plus sûres grâce à un codage conjoint de

toutes les sous-chaînes d’information qui sont transmises aux antennes. Ce codage spatio-temporel (CST),

dont l’architecture générale est présentée sur la figure 2.3 ajoute donc de la redondance aux données binaires

émises afin d’augmenter la diversité spatiale et éviter les évanouissements propres au canal radio-mobile.
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FIG. 2.3 – Architecture d’un système de codage spatio-temporel

En revanche l’indépendance des signaux diminue proportionnellement; il est même possible de coder

ceux-ci de telle sorte que le débit soit le même que pour une transmission mono-antenne. Dans ce cas les

antennes multiples ne sont plus utilisées pour augmenter le débit, mais simplement pour créer la diversité

spatiale nécessaire à l’acheminement d’information sur un canal particulièrement difficile.

La paternité des codes spatio-temporels est attribuée à Tarokh qui dans [22] proposa une forme de codes

convolutifs pour systèmes MISO, créant ainsi la première famille de CST, les CST en treillis (CSTT). Cepen-

dant la popularité des CST provient surtout d’une structure ultérieure développée originellement par Alamouti

dans [23] et développée dans le paragraphe 2.3.2. Cette seconde architecture connue sous le nom de CST par

blocs (CSTB) semble en effet plus intéressante, car moins complexe.

2.3.1 Codage spatio-temporel en treillis

Proposés originellement par Tarokh et al. des laboratoires de recherche AT&T [22], ils combinent le co-

dage de canal avec la modulation sur les antennes émettrices, et peuvent être considérés comme une extension

des codes en treillis classiques [29] au cas des antennes multiples à l’émission et à la réception. Si le code

est bien construit, on peut ajouter à l’avantage évident de diversité un gain de codage loin d’être négligeable.

Le CSTT crée des relations entre les signaux à la fois dans l’espace (plusieurs antennes émettrices) et dans

le temps (symboles consécutifs). Le codeur est composé de nT polynômes générateurs qui déterminent les

symboles émis simultanément. La figure 2.4 propose le diagramme de treillis d’un CSTT à 4 états utilisant
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une modulation simple MDP-4, avec un nombre d’antennes émettrices nT = 2.

ηk

20, 21, 22, 23

30, 31, 32, 33

10, 11, 12, 13

00, 01, 02, 03

ηk+1

1

2

3

0

FIG. 2.4 – Diagramme de treillis pour un CSTT à 4 états utilisant nT = 2 émetteurs et une modulation MDP-4

Le fonctionnement du codeur est relativement simple, et peut être résumé comme suit:

– ηk représente l’état du treillis à l’instant k et par conséquent l’état suivant est noté ηk+1.

– Considérons que le treillis est à l’état initial ηk = 0.

– L’état suivant du treillis dépend des bits d’information à coder. Ainsi, si les deux bits à coder sont 11,

alors l’état suivant prend la valeur décimale équivalente c’est-à-dire ηk+1 = 3.

– Les symboles à droite du treillis sont les codes associés à chaque doublet d’éléments binaires entrants.

Dans notre cas (ηk = 0 et ηk+1 = 3) le doublet à la sortie du codeur est donc 30 (3 sur la première

antenne et 0 sur la seconde).

– Ces symboles sont alors mis en forme par la MDP-4 avant l’émission par leur antenne respective.

Il est intéressant de noter les similitudes et les différences entre les modulations codées à treillis multiple

(MCTM) [30] et les CSTT. Dans les CSTT, les symboles associés à une branche du treillis sont répartis dans

l’espace (les antennes), alors qu’il sont répartis dans le temps pour les MCTM. En considérant le même alpha-

bet, l’efficacité spectrale des CSTT est donc nT fois plus grande que celle des MCTM. De plus, contrairement

aux MCTM qui nécessitent un entrelaceur pour créer un canal sans mémoire, les symboles transmis par les

STTC sont naturellement décorrélés (ou très légèrement corrélés) grâce à la séparation physique des antennes.

La réception est basée sur l’estimation des coefficients d’évanouissement du canal et un algorithme de dé-

codage parmi ceux que nous présentons dans la section 2.5. Etant donnée la structure des treillis, la complexité
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de décodage augmente toutefois très rapidement.

2.3.2 Codes spatio-temporels par blocs

Espérant réduire la complexité exponentielle du décodeur dévolu aux CSTT, Alamouti a proposé un

schéma simple de diversité d’émission [23], étendu par la suite par Tarohk et al. [31] pour former une nouvelle

classe de codes spatio-temporels: les codes spatio-temporels en blocs (CSTB), possédant le même avantage

de diversité que les techniques de combinaisons des répliques à gain maximal. Les CSTB sont définis comme

une opération de modulation d’un bloc de symboles à la fois dans l’espace et dans le temps, créant ainsi des

séquences orthogonales transmises par des antennes émettrices différentes.

Le schéma original d’Alamouti comportait deux antennes à l’émission pour atteindre un ordre de diversité

égal à 2 et une seule à la réception, le tout sans aucune connaissance du canal à l’émission. La structure de

codage proposée peut être représentée matriciellement sous la forme suivante:

C =
1√
2




s0 −s∗1
s1 s∗0


 (2.5)

L’objectif de ce schéma de codage est la diversité pure, et il n’est pas question ici d’augmentation du débit

de données. Les lignes de la matrice C représentent les antennes alors que les colonnes sont les poids attribués

à chaque période symbole. Comme le bloc de symboles formé par s0 et s1 est codé à la fois dans l’espace et

dans le temps, le schéma a tout naturellement pris le nom de code spatio-temporel par blocs.

Des études récentes visant à étendre ce travail à plus de 2 antennes émettrices ont montré qu’il est im-

possible dans ce cas d’obtenir un code parfaitement orthogonal [32] sauf pour des modulations à valeurs

strictement réelles, telles les modulations à impulsion d’amplitude (MIA). De nombreux "codes algébriques"

ont toutefois vu le jour, les uns sacrifiant le débit pour préserver une structure simple à décoder, les autres

augmentant le débit au prix de l’orthogonalité des codes.

Le récepteur est lui composé d’une estimation de canal et d’une détection des symboles. Le temps de

cohérence du canal est supposé plus grand que la longueur d’un bloc. Le décodeur CSTB, malgré une structure

formidablement simple, est donc capable du même gain de diversité que les combinaisons des répliques à gain

maximal (par. 1.6.5). Il faut noter qu’il n’ y a aucune mémoire entre les blocs consécutifs et que la longueur

typique d’un bloc est très courte, ce qui restreint fortement le gain de codage que l’on peut espérer. Cependant,
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grâce à la faible complexité du décodeur, une association avec un code correcteur d’erreur est tout à fait

envisageable. Les turbo-codes [33] semblent représenter le codage correcteur le plus performant à l’heure

actuelle et leur utilisation est déjà préconisée dans de nombreuses normes de télécommunications (UMTS,

DVB-RCS...); leur insertion dans une chaîne MIMO est donc tout naturellement étudiée dans [34, 35].

Si le récepteur n’a aucune information sur le canal, les systèmes utilisent des codes non-cohérents, comme

les codes différentiels introduits dans [27]. Ces codes ont été améliorés par des techniques itératives [36] et

de concaténation avec des codes convolutifs traditionnels [37] ou encore par l’usage de la transformée de

Cayley [38].

L’objectif de notre travail étant d’augmenter le débit et la capacité des systèmes de communications plus

que l’ordre de diversité, les codes spatio-temporels ne représentent pas la solution la plus adaptée. Les sys-

tèmes basés sur le multiplexage spatial en revanche, comme le système V-BLAST proposé par les laboratoires

Bell permettent d’augmenter significativement le débit comme nous allons le voir dans le paragraphe suivant.

2.4 Multiplex spatial

Contrairement aux codes spatio-temporels, dont l’efficacité spectrale est limitée par le codeur utilisé, la

capacité des systèmes spatio-temporel par couches (LST pour Layered Space-Time), formées par un mul-

tiplexage initial (Fig. 2.5), croît linéairement avec le nombre d’antennes émettrices, et le TEB décroît ex-

ponentiellement si l’on utilise un détecteur optimal (MV). L’avenir des communications numériques réside

sans doute dans la capacité à envoyer simultanément des informations spécifiques pour différents types d’ap-

plications. Les chaînes de symboles seront alors envoyées à différents sous-canaux dédiés avec un codage

approprié, imposant aux systèmes de transmission une certaine souplesse. Ainsi, contrairement aux codes

spatio-temporels, le nombre d’antennes, la technique de modulation, l’entrelaceur utilisé peuvent facilement

s’ajuster dans des systèmes spatio-temporels par couches, dont les voies sont indépendantes.

Les systèmes spatio-temporels par couches sont à l’origine de l’engouement pour les systèmes MIMO.

Les chercheurs des laboratoires Bell ont ainsi proposé successivement plusieurs architectures dont ils ont

démontré l’énorme potentiel. Le système le plus simple, qui ne fait appel à aucune technique de codage, est le

V-BLAST [39, 40, 41]. Cette architecture verticale procède tout simplement à un démultiplexage de la chaîne

d’informations en nT sous-chaînes, chacune d’entre elles étant transmise par son antenne respective après

avoir été modulée.
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FIG. 2.5 – Système de transmission spatio-temporel par couches

Si on note b1,b2, . . . ,bk, . . . les bits d’information provenant de la source binaire et {slk} les symboles à

émettre qui se trouvent sur la le ligne de la matrice résultante, le processus peut être représenté sous forme de

diagramme:

(
b1 b2 . . . bk . . .

)
−→




b1 bnT+1 . . .

b2 bnT+2 . . .

...
... . . .

bnT b2nT . . .




−→




s11 s12 . . .

s21 s22 . . .

...
... . . .

snT1 snT2 . . .




(2.6)

Les symboles qui se trouvent sur la ligne (ou couche) l de la matrice sont alors envoyés par la le antenne

(l = 1, . . . ,nT ). Cette architecture verticale sans codage n’est pas la première version du prototype BLAST

proposée par les laboratoires Bell, mais c’est celle qui a véritablement révolutionné le monde des systèmes

multi-antennes par sa simplicité et son efficacité. C’est d’ailleurs celle que nous avons retenue pour la suite de

nos études.

Les architectures BLAST initialement proposées comportent un système de codage à la suite du démul-

tiplexeur. Dans l’architecture horizontale H-BLAST, chaque couche ou sous-chaîne d’éléments binaires est

codée individuellement, puis modulée et transmise par une des nT antennes. Si l’on note comme précédem-

ment clk les symboles codés transmis par la le antenne, on obtient le schéma suivant:

(
b1 b2 . . . bk . . .

)
−→




b1 bnT+1 . . .

b2 bnT+2 . . .

...
... . . .

bnT b2nT . . .




−→




c11 c12 . . .

c21 c22 . . .

...
... . . .

cnT1 cnT2 . . .




(2.7)
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L’idée originale de Foschini résidait pourtant dans un codage diagonal, par lequel les symboles codés de

chaque couche sont transmis successivement par chacune des nT antennes. Dans cette architecture D-BLAST,

les symboles codés occupent donc une diagonale de la matrice de transmission:




c11 c12 . . .

c21 c22 . . .

...
... . . .

cnT1 cnT2 . . .




−→




c11 c21 . . . cnT1 0 . . . 0

0 c12 c22 . . . cnT2 . . . 0

...
. . . . . . . . . . . . . . . 0

0 . . . 0 c1nT c2nT . . . cnTnT




(2.8)

Cette architecture, bien qu’elle ait le mérite de mieux résister aux perturbations que les autres, fut cependant

momentanément abandonnée, du fait de son manque d’efficacité (une partie de la matrice est nulle et ralentit

la transmission) et de sa complexité de décodage.

Beaucoup d’auteurs se sont inspirés de cette architecture par couches et ont proposé différents types de

codage pouvant lui être associés [42, 43, 44, 45].

En réception, le signal est une superposition des symboles transmis, bruités et atténués par les multi-

trajets, compliquant la tâche des récepteurs traditionnels. La section suivante propose différents algorithmes

permettant de restituer l’information.

2.5 Algorithmes de détection associés aux systèmes MIMO

Il existe de nombreux algorithmes de réception envisageables pour récupérer les symboles lors d’une

transmission multi-antennes. Les moins complexes sont les récepteurs linéaires basés sur le critère de forçage

à zéro (ZF) ou la minimisation de l’erreur quadratique moyenne (EQMM). L’algorithme de réception proposé

pour le système V-BLAST original dans [28] essaie d’éliminer successivement les interférences dues aux

émetteurs autres que celui dont on estime les symboles. Le détecteur optimal est basé sur le maximum de

vraisemblance et se sert donc de toute l’observation dont il dispose pour récupérer l’information. Il existe

enfin bon nombre d’algorithmes sous-optimaux basés sur le MV ou sur la distance euclidienne minimale.
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2.5.1 Critère de forçage à zéro

Le récepteur linéaire le plus simple est le récepteur basé sur le critère de forçage à zéro (ZF pour zero-

forcing) qui inverse tout simplement la matrice de canal. Supposant que H est inversible, le vecteur de sym-

boles estimés de taille nT × 1 est alors donné par la relation:

ŝ = H−1r (2.9)

Le récepteur ZF sépare ainsi parfaitement les symboles (si)i=1..nT transmis dans le même canal. Lorsque

H est mal conditionnée, le récepteur ZF donne des résultats corrects pour des RSB élevés, mais pour de

faibles RSB le bruit perturbe fortement les performances. En pratique, si H n’est pas carrée (i.e. si nT 6= nR)

le récepteur multiplie r à gauche par la pseudo-inverse H† de la matrice de canal pour récupérer tous les

symboles. Dans ce cas, le vecteur estimé s’écrit:

ŝ = H†r = (H∗H)−1H∗r (2.10)

Si un codeur est employé, on peut employer la redondance temporelle et spatiale pour retrouver les don-

nées.

2.5.2 Récepteur qui minimise l’erreur quadratique moyenne (EQMM)

La contrepartie de la parfaite séparation des signaux est l’augmentation du bruit. Le récepteur qui mini-

mise l’erreur quadratique moyenne (EQMM) constitue une excellente alternative. Cet autre récepteur linéaire

minimise l’erreur globale due au bruit et à l’interférence mutuelle des signaux transitant par le même canal.

L’erreur quadratique moyenne est donnée par:

ε = E{(s− ŝ)∗(s− ŝ)} (2.11)

Dans ce cas, on estime s grâce à la relation:

ŝ =
ρ

nT
H∗(σ2

νInR +
ρ

nT
HH∗)−1r (2.12)

dans laquelle on suppose que E{ss∗} = ρ
nT

InT et E{νν∗} = σ2
νInR . Le récepteur EQMM est moins sensible

au bruit mais il sépare moins bien les signaux. Dans le cas d’un RSB élevé (σ2
ν ' 0) le récepteur EQMM

converge vers le récepteur ZF.
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2.5.3 Détecteur à annulation successive d’interférences (ASI)

Les méthodes linéaires citées plus haut possèdent chacune un inconvénient majeur : alors que le critère de

forçage à zéro sépare parfaitement les symboles au prix d’un niveau de bruit envahissant sur certaines voies,

le critère qui fait appel à l’EQMM, s’il est moins touché par le phénomène d’augmentation du bruit, n’est en

revanche pas capable d’enlever toute l’IES. Dans le système V-BLAST original [41, 46] développé par les

laboratoires Bell, Foschini et al. proposent une approche alternative très intéressante qui augmente les perfor-

mances du récepteur au prix d’une complexité accrue.

Cet algorithme de détection utilise la non-linéarité et exploite ainsi la synchronisation inhérente au modèle.

Le principe, basé sur "l’annulation des symboles" est assez simple: la contribution des éléments de s déjà

détectés est soustraite du vecteur reçu r, ce qui donne un vecteur reçu contenant moins d’interférences. En

utilisant une telle méthode, l’ordre dans lequel les éléments de r sont détectés devient important pour améliorer

les performances du système.

La procédure devient donc la suivante: on détermine l’entrée la plus fiable de H† et on estime le symbole

émis par l’émetteur correspondant. La contribution de ce symbole est alors annulée, et on répète le procédé

pour les nT − 1 symboles restants, et ainsi de suite jusqu’à ce que tous les symboles soient estimés. L’al-

gorithme complet de détection, connu sous le nom V-BLAST par allusion à l’architecture verticale originale

du système, mais que l’on peut généraliser sous le terme ASIO (pour annulation successive d’interférences

ordonnée) peut être résumé sous forme récursive, comme suit (Table 2.1):

On considère dans cet algorithme les notations suivantes:

– (Gi)j est la jième ligne de Gi et les ki représentent l’ordre de détection des symboles (k1 le premier,

..., knT le dernier), soit l’ordre des émetteurs du plus favorisé au moins favorisé en terme de rapport

signal-sur-bruit.

– Q symbolise le processus de quantification par lequel le détecteur décide de la valeur estimée du sym-

bole.

– H−
ki

indique que l’on a annulé la contribution des i premiers émetteurs, c-à-d que les colonnes k1,...,ki

de H ont été remplacées par des 0. Le système devient alors équivalent à une version simplifiée de la

fig. 2.5 de laquelle les émetteurs k1,...,ki ont été enlevés.

Il faut signaler que dans l’algorithme initial présenté ici, l’ordre de détection des symboles doit être recal-
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phase d’initialisation

i ← 1

G1 = H†

k1 = arg min
j

∥∥∥(G1)j

∥∥∥
2

(2.13)

boucle récursive

wki = (Gi)ki

y
ki

= wT
ki
ri

ŝ
ki

= Q
(
y
ki

)

ri+1 = ri − ŝki (H)
ki

Gi+1 =
(
H−
ki

)†

ki+1 = arg min
j /∈{k1...ki}

∥∥∥(Gi+1)j

∥∥∥
2

i ← i+ 1

(2.14)

TAB. 2.1 – Algorithme de détection V-BLAST

culé tous les nT symboles. En fait, si l’on considère que le milieu est quasi-statique, l’ordre des émetteurs du

plus favorisé au moins favorisé est le même durant un intervalle de temps bien plus long que nT ×Ts, et il peut

donc n’être calculé qu’une seule fois. Par ailleurs on peut améliorer la précision de la détection des symboles

en remplaçant le critère de forçage à zéro utilisé pour estimer y
ki

par le critère EQMM, ceci au détriment de

la rapidité de l’algorithme, bien évidemment.

Cet algorithme peut en fait être considéré comme un cas particulier de l’égaliseur à retour de décision

(ERD) généralisé [47], si celui-ci opère lui aussi un ordre privilégié de détection des symboles suivant le RSB

des trajets, et dans le cas où l’on ne considère aucune optimisation de transmission. Une architecture d’ERD

a d’ailleurs été présentée dans [48] pour la réception des systèmes MIMO.

De nombreux auteurs ont depuis proposé des améliorations des algorithmes ASI, les uns basé sur une

décomposition QR [49], les autres en prenant en compte le codage utilisé par les systèmes de type H-BLAST

ou D-BLAST [50]. Le but recherché est toujours le compromis parfait entre la meilleure détection possible et

la faible complexité de l’algorithme de décodage.

2.5.4 Récepteur à Maximum de Vraisemblance (MV)

Le récepteur qui apporte les meilleures performances en terme de taux d’erreur est le récepteur à maxi-

mum de vraisemblance. Cependant, ce récepteur possède aussi la plus grande complexité et celle-ci croît

exponentiellement avec le nombre d’antennes émettrices. En supposant un bruit gaussien et un état de canal
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parfaitement connu côté récepteur, le récepteur MV donne les symboles estimés ŝ grâce à la formule:

ŝ = argmin
s

‖ r−Hs ‖2 (2.15)

où la recherche de la distance minimale s’effectue sur tous les mots de code s possibles. Il est important de

noter que, si on noteM la taille de la constellation, le récepteur doit calculer les distances pour un ensemble de

vecteurs possibles de taille MnT , et le temps de calcul devient vite prohibitif pour les constellations de grande

taille, même 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 différents).

2.5.5 Décodage par sphères

Etant donnée la grande complexité de l’algorithme du maximum de vraisemblance, spécialement pour les

constellations de grande taille, de nombreux algorithmes sous-optimaux, améliorations des ASI ou dérivés

du MV [51, 52], ont vu le jour. Il est cependant possible d’approcher les performances du maximum de

vraisemblance en gardant une complexité raisonnable.

Ainsi, en considérant le cas nT = nR, Damen et al. ont montré dans [53] que le modèle classique de

système MIMO pouvait s’écrire:

r′ = [<(rT ) =(rT )]

= uMH + ν ′
(2.16)

où u = [<(sT ) =(sT )] ∈ Z
2nT et ν ′ = [<(νT ) =(νT )] ∈ R

2nT . Dans ces expressions, <(x) et =(x)

représentent respectivement les parties réelle et imaginaire du vecteur x et Z et R représentent respectivement

les ensembles des entiers et des réels.

Quant à la matrice MH , de taille 2nT × 2nT , elle est définie par MH =



<(HT ) =(HT )

−=(HT ) <(HT )


.

Le rang de MH est presque toujours 2nT et sa matrice de Gram GM = MHM∗
H est définie positive.

Dès lors, l’environnement multi-antennes peut être représenté par un réseau de points et on peut appliquer le

décodeur de treillis universel [54] aux systèmes MIMO.
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Le principe de cet algorithme est de se placer au niveau du signal reçu et de chercher le point du réseau

le plus près à l’intérieur d’une sphère de rayon
√
C. Cela restreint fortement le domaine de recherche par

maximum de vraisemblance, puisque seuls les points du réseau situés à moins de la distance carrée C du

signal reçu sont considérés lors de la minimisation de la métrique. Le choix de C est donc crucial pour la

vitesse de convergence de l’algorithme et pour la précision des résultats.

D’autres algorithmes de détection sont actuellement à l’étude à partir de travaux sur la réduction des bases

des réseaux de points utilisés notamment dans le domaine de la cryptographie [55, 56].

2.5.6 Récepteur rapide basé sur le MV pour canaux à évanouissements de Rice

En pratique, il arrive rarement que la matrice de canal décrivant une transmission MIMO soit parfaitement

décorrélée [57], diminuant ainsi la diversité spatiale. Par ailleurs, une matrice de canal décorrélée mais conte-

nant des éléments à valeur moyenne non-nulle peut aussi s’avérer mal conditionnée, et amoindrir la diversité

spatiale, particulièrement lorsque l’écart type de ses éléments est faible au regard de leur valeur moyenne

(voir section 2.6.2). C’est le cas du modèle de canal ricien qui considère un ou, plusieurs trajets directs entre

les antennes émettrices et réceptrices. Les performances des systèmes multi-antennes sont alors susceptibles

de décroître rapidement et les récepteurs trop simples (du type ZF ou ASI) ne sont plus suffisants. Nous

proposons donc ici un récepteur rapide basé sur le MV qui tire parti des caractéristiques du canal.

Le modèle de canal ricien décorrélé correspond à la combinaison d’un modèle de Rayleigh et d’un éva-

nouissement spéculaire [58, 59]:

H =
√
κHm +

√
1− κH̃ (2.17)

où H̃ représente une matrice dont les éléments sont i.i.d., centrés et de variance égale à l’unité et Hm est

une matrice déterministe de rang 1 [60] telle que trace(HmH∗
m) = nTnR. κ représente la partie de l’énergie

du canal dévouée à la composante spéculaire, et dans le cas particulier où κ = 0 le modèle de canal est du

type de Rayleigh. Introduisons à présent le coefficient de dispersion δ du canal dont dépend le domaine de

validité de la méthode et défini par:

δ =

√
1− κ
κ

(2.18)

Nous allons nous servir du modèle (2.17) pour diviser le processus d’estimation en deux étapes. Notons

sΣ la somme des éléments du vecteur s : sΣ =
∑nT

i=1 si et rav la valeur moyenne du vecteur reçu: rav =

1
nR

∑nR
i=1 ri où si et ri sont les éléments du vecteur s et r respectivement. Nous pouvons également définir le
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bruit moyen νav de la même manière. Enfin, notons H̃av le vecteur de taille (1 × nT ), dont les entrées sont

les moyennes des colonnes de H̃.

Si on multiplie à gauche l’équation définissant le modèle MIMO classique (2.2) par un vecteur de taille

(1× nR) dont les éléments valent 1/nR, on obtient:

rav =
√
κsΣ +

√
1− κH̃avs + νav (2.19)

Sous certaines conditions de faible diversité [61], cette équation peut être approximée par:

rav '
√
κsΣ + νav (2.20)

On peut alors appliquer un algorithme rapide sous-optimal basé sur le maximum de vraisemblance (BMV)

qui consiste en:

1. Une estimation MV de sΣ grâce à l’équation (2.20)

2. L’estimation du vecteur symbole s en utilisant une détection MV dans le sous-espace des vecteurs dont

les éléments ont pour somme sΣ.

La première étape se révèle cruciale, car si la détermination de sΣ est correcte, alors l’estimation du vec-

teur symbole est équivalente à celle d’un détecteur global optimal basé sur le maximum de vraisemblance.

Le gain en terme de distances calculées du BMV sur le MV est représenté sur la figure 2.6 et augmente en

fonction du nombre d’antennes émettrices et surtout de la taille de la constellation. Pour plus de détails sur cet

algorithme BMV, les lecteurs se réfèreront à [62, 61].

2.6 Principales caractéristiques des systèmes multi-antennes

2.6.1 Expression de la capacité

La capacité d’un canal MIMO sans mémoire avec une contrainte de puissance PT à l’émission est:

C = max
p(x):trace(Φ)≤PT

I(x,y) (2.21)

où Φ = E{xx∗}
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FIG. 2.6 – Gain du BMV sur le MV en terme de distances calculées

En utilisant la relation entre l’information mutuelle et l’entropie, on obtient:

I(x,y) = H(y)−H(y|x)

= H(y)−H(Hx + ν|x)

= H(y)−H(ν|x)

= H(y)−H(ν)

(2.22)

Etant donné que la distribution normale maximise l’entropie pour une variance donnée, cette information

mutuelle est maximisée quand y est gaussien. Pour un vecteur y gaussien complexe,H(y) ≤ log2[det(πeK)]

et il n’y a égalité que si y est gaussien complexe symétrique circulairement [63] avec E{yy∗} = K.

La matrice de covariance du vecteur complexe reçu y est donnée par:

E{yy∗} = E{(Hx + ν)(Hx + ν)∗}

= E{Hxx∗H∗}+ E{νν∗}

= HΦH∗ + Kν

= Kd + Kν

(2.23)
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Considérons à présent le maximum d’information mutuelle d’un canal MIMO I(x,y). Cette information

mutuelle est maximisée lorsque y suit une distribution gaussienne optimale. On obtient alors:

I(x,y) = H(y)−H(ν)

= log2[det(πe(Kd + Kν))]− log2[det(πeKν)]

= log2[det((Kd + Kν)(Kν)−1)]

= log2[det(HΦH∗(Kν)−1 + InR)]

(2.24)

Quand l’émetteur n’a aucune connaissance de l’état du canal, la distribution de puissance optimale est

uniforme:

Φ =
pT
nT

InT (2.25)

Les bruits correspondant à chaque sous-chaîne sont généralement considérés comme décorrélés:

Kν = σ2
νInR (2.26)

En remplaçant Kν et Φ par leur expression dans (2.24), la capacité ergodique (moyenne) d’un canal

MIMO s’exprime [20]:

C = EH{log2[det(InR +
ρ

nT
HH∗)]} bits/s/Hz, avec le RSB ρ =

pT
σ2
ν

(2.27)

Pour pousser plus avant l’analyse sur la capacité des systèmes MIMO, on peut exprimer encore plus

simplement la capacité des systèmes multi-antennes en décomposant la matrice de canal à l’aide de ma-

trices diagonales et unitaires. En réalisant la décomposition en valeurs propres (DVP) du produit matriciel

HH∗ = EΛE∗:

C = EH{log2[det(InR +
ρ

nT
EΛE∗)]} (2.28)

Si l’on considère plutôt la décomposition en valeurs singulières (DVS) H = UΣV∗:

C = EH{log2[det(InR +
ρ

nT
UΣΣ∗U∗)]} (2.29)

Le nombre de sous-canaux parallèles est déterminé par le rang de la matrice de canal:

rang(H) = k ≤ min{nT ,nR} (2.30)
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Λ = diag{λi}ki=1 et Σ = diag{σi}ki=1 sont des matrices diagonales contenant respectivement les valeurs

propres de HH∗ et les valeurs singulières de la matrice de canal H. Etant donné que ces formules contiennent

maintenant des matrices diagonales ou unitaires seulement, il est évident que la capacité totale d’un canal

MIMO est donnée par la somme des capacités de sous-canaux parallèles SISO à bruit additif blanc et gaussien.
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FIG. 2.7 – Capacité ergodique d’un canal MIMO à évanouissements de Rayleigh avec nT = nR = 4 (ligne
pointillée) comparée à la capacité de Shannon pour un canal SISO (ligne continue)

Le déterminant d’une matrice unitaire est égal à 1, donc la capacité d’un canal MIMO peut s’exprimer:

C = EH{
k∑

i=1

log2(1 +
ρ

nT
λi)}

= EH{
k∑

i=1

log2(1 +
ρ

nT
σ2
i )}

(2.31)

Afin de prouver l’efficacité du concept multi-antennaire, la figure 2.7 représente la capacité d’un canal

MIMO à évanouissements de Rayleigh comparée à la capacité de Shannon d’un canal SISO. La figure 2.8

montre plus précisément que la capacité des systèmes MIMO croît linéairement avec le nombre d’antennes

émettrices et réceptrices, si celui-ci est égal.

Si on considère un nombre constant de récepteurs nR, lorsque le nombre d’émetteurs nT devient grand
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( 1
nT

HH∗ ⇒ InR), la capacité est alors indépendante de nT :

C = nR · log2(1 + ρ) (2.32)

Il devient donc, comme le montre la figure 2.9, parfaitement inutile d’augmenter le nombre d’antennes,

puisque la capacité du système sature. Certains systèmes, tel le BLAST original, supposent d’ailleurs que le

nombre d’antennes en réception est toujours au moins aussi grand que le nombre d’antennes à l’émission.

En revanche, pour un nombre d’antennes émettrices donné, la capacité des systèmes augmente théorique-

ment indéfiniment avec le nombre de récepteurs (fig. 2.10). Ceci suppose cependant des conditions idéales,

c’est-à-dire une parfaite décorrélation entre les signaux sur les récepteurs pour avoir des points de vue indé-

pendants sur le canal, ce qui est impossible en pratique pour des raisons d’encombrement et de conditions de

propagation souvent imprévisibles.

2.6.2 Influence du milieu de propagation

La plupart des études concernant les systèmes MIMO considèrent des antennes parfaitement décorrélées,

à la fois à l’émission et à la réception. L’expression de la capacité dans le paragraphe précédent reprenait
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FIG. 2.9 – Capacités des systèmes MIMO dans un canal de Rayleigh en fonction du nombre d’antennes
émettrices pour 4 récepteurs (nR = 4)
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d’ailleurs cette hypothèse. Il faut cependant avouer que ce cas de figure n’est que très rarement rencontré en

pratique, et de nombreuses campagnes de mesures sont actuellement en cours afin d’établir des modèles de

canaux de propagation pour les systèmes multi-antennes et l’effet de la corrélation sur leurs performances. Le

cas corrélé considérant un trajet direct est étudié de façon géométrique dans [60]. Cette étude est approfondie

dans [57] qui montre que la corrélation affecte les capacités respectives des différents sous-canaux, et propose

alors des bornes pour la capacité globale. L’influence de l’angle d’étalement (plus il diminue, plus la capacité

décroît) et de la position géométrique des antennes y est également soulignée. Il serait en outre intéressant

de se pencher sur les angles d’arrivée sur les antennes en appliquant aux systèmes MIMO des techniques de

mesure déjà utilisées en transmission mono-antenne [64].

Une classification des modèles de canaux est enfin proposée dans [65], qui distingue trois catégories:

– Le modèle décorrélé de rang plein, qui est le modèle considéré dans la plupart des études. Les éléments

de la matrice H sont i.i.d. et suivent une loi normale centrée de variance unité.

– Le modèle décorrélé de rang faible: H = gRg∗
T , où gR et gT sont respectivement les vecteurs d’atté-

nuation à la réception et à l’émission, dont les éléments sont i.i.d. et complexes. H est alors toujours de

rang 1. Ceci arrive en particulier quand il existe des trajets directs ou que les émetteurs et les récepteurs

sont très éloignés.

– Le modèle corrélé de rang faible: H = gRg
∗
TuRu∗

T dans lequel gR et gT sont des variables aléatoires

qui suivent une loi normale centrée de variance unité et uR et uT sont des vecteurs déterministes fixes

dont les composantes ont un module égal à l’unité.

Ces deux derniers modèles, qui se rencontrent régulièrement en pratique, n’utilisent donc pas la distribu-

tion normale qui caractérise habituellement H mais un produit de deux gaussiennes. En ce qui nous concerne,

nous nous retreindrons dans cette thèse la plupart du temps au cas idéal, c’est à dire le modèle décorrélé

de rang plein. Dans le chapitre suivant, nous validerons néanmoins nos études par des simulations sur des

modèles de canaux réels.

2.7 Applications envisagées

La première application connue des systèmes MIMO concerne les réseaux locaux sans fil, et l’architecture

V-BLAST [40] a d’ailleurs immédiatement engendré un démonstrateur au sein même des laboratoires Bell 1

1. Ce prototype, qui comporte nT = 8 émetteurs et nR = 12 récepteurs et opère à une fréquence porteuse de 1,9 GHz, a permis
d’atteindre des efficacités spectrales jusque là inégalées, de l’ordre de 20-40 bit/s/Hz.
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qui a permis de valider le procédé. L’environnement intra-muros est particulièrement favorable aux systèmes

de communication multi-antennes puisqu’il engendre de nombreux échos et que les canaux de transmission

varient très lentement dans le temps. Les standards de réseaux locaux sans fil à haut débit, tel Hiperlan 2, vont

donc très probablement adopter les systèmes MIMO dans leurs futures normes [66, 67].

L’avènement des systèmes MIMO concerne aussi les réseaux fixes d’accès large bande. Il y a quelques

années, prévoyant une explosion des communications large bande, les industriels nord-américains ont dé-

ployé une soixantaine de millions de kilomètres de fibre optique. Cependant, devant le coût 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 guère enchantés par le

délai d’attente pour des applications comme la vidéo-conférence, dû au goulot d’étranglement des premiers

kilomètres. Des technologies parallèles se sont alors mises en place comme l’ADSL ou les transmissions

hertziennes. Malheureusement la première génération de systèmes 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 systèmes multi-antennes dans la deuxième génération [68] a révolutionné le marché en réduisant

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

La prochaine application, la plus attendue sans aucun doute, des systèmes MIMO reste bien sûr les réseaux

mobiles de troisième génération (UMTS en Europe) et au-delà [69]. L’approche MIMO augmente bien sûr les

coûts de fabrication puisqu’elle nécessite plus de chaînes d’amplification radio-fréquences (RF), sans comp-

ter que la taille des émetteurs et des récepteurs devraient augmenter puisqu’il faut une certaine distance de

cohérence entre les antennes. Néanmoins ces problèmes devraient être résolus par les progrès de l’intégration

RF et les productions à grande échelle. Les industriels espèrent beaucoup de la technologie multi-antennes, et

pensent qu’elle peut régler nombre de problèmes de débit et de fiabilité. Mais les systèmes MIMO sont encore

plus efficaces s’ils sont associés avec d’autres technologies, comme les multiporteuses ou l’accès multiple.

2.8 Compatibilité avec les techniques d’accès multiple

La recherche sur les MIMO s’est pour l’instant focalisée sur la caractérisation des liaisons point à point.

Cependant, les systèmes cellulaires en particulier ne peuvent pas être considérés comme des ensembles de

laisons point à point mais plutôt comme un canal à accès multiple pour la liaison montante (beaucoup d’uti-

lisateurs émettant vers une station de base) et un canal de large diffusion pour la liaison descendante (une
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station de base qui émet vers beaucoup d’utilisateurs).

De nombreuses études sont donc menées pour associer l’efficacité de la technologie multi-antennes aux

possibilités d’accès multiples [70, 71], principalement l’accès multiple à répartition par code (AMRC, plus

connu sous son acronyme anglais CDMA). En particulier, la technologie V-BLAST, dont les performances en

contexte d’accès multiple restent très intéressantes [72], semble vivement intéresser les opérateurs.

Le CDMA fut une révolution technologique pour la transmission de la parole, puisqu’il était conçu pour

l’accès de multiples utilisateurs faible bande. Cependant, les modifications nécessaires pour les applications

large bande éloignent la technologie CDMA de ses atouts originels, entraînant une perte de couverture et de

capacité du réseau.

Les industriels cherchent donc d’autres techniques d’accès multiples plus adaptées aux transmissions large

bande. Les caractéristiques des modulations multiporteuses sont ainsi très attrayantes et de nombreux algo-

rithmes d’accès multiple MIMO MC-CDMA ont vu le jour [73]. Les débits élevés et la fiabilité de la transmis-

sion offerts par les multiporteuses semblent ainsi prendre le pas sur le manque de flexibilité et de simplicité

de régulation des fréquences.

Nous allons démontrer dans le chapitre suivant l’efficacité de l’association MIMO et de la modulation

multiporteuse OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing), caractérisée par l’orthogonalité entre

ses porteuses. La technique d’accès multiple basée sur l’OFDM porte logiquement le nom d’OFDMA et son

association avec le codage spatio-temporel en blocs conçus est déjà à l’étude et semble très prometteuse [74].

Étant donné le potentiel des systèmes MIMO, ceux-ci seront très certainement retenus par la plupart des

normes de télécommunications et devront donc être associés à la plupart des techniques d’accès multiple.

Quelle que soit la méthode d’accès retenue, les études engagées tendent à prouver que cette association est

largement viable. La préférence des concepteurs semble toutefois aller à l’OFDMA, dont les performances

sont supérieures dans le cas des transmissions large bande et dont l’association avec les systèmes MIMO

fonctionne parfaitement, comme nous allons le montrer dans le chapitre suivant.

2.9 Conclusions

Depuis quelques années, les systèmes multi-antennes connaissent un net regain d’intérêt et le nombre

d’études sur le sujet suit une courbe quasiment exponentielle. Nous avons essayé dans ce chapitre de proposer

une vue d’ensemble du domaine, en nous attardant principalement sur les différents types d’architectures et

les algorithmes de réception. Les systèmes MIMO peuvent se diviser en deux classes, dont l’objectif final

de haute efficacité spectrale reste le même, mais qui diffèrent par la façon de l’atteindre. Les architectures
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spatio-temporelles par couches, à l’origine du regain d’intérêt pour les multi-antennes, ont pour but d’aug-

menter le débit de transmission en démultiplexant les sous-chaînes de symboles et en les transmettant ensuite

simultanément et indépendamment sur les nT antennes émettrices. Si les codes spatio-temporels ne négligent

pas cet aspect capacitif, ils ont également pour but de fiabiliser les transmissions, en particulier pour éviter

les évanouissements profonds qui caractérisent les communications radio-mobiles. Ils introduisent donc de la

redondance avant l’émission des symboles, grâce à des algorithmes de codage qui forment deux familles: les

codes spatio-temporels en treillis et les codes spatio-temporels en blocs, qui semblent les plus prometteurs.

Les antennes réceptrices reçoivent un mélange des contributions de toutes les antennes émettrices. Nous

avons donc présenté plusieurs algorithmes, linéaires ou non, permettant de séparer les signaux et de retrou-

ver l’information initiale. Les critères basés sur le forçage à zéro et la minimisation de l’erreur quadratique

moyenne ont été passés en revue, avant d’aborder l’algorithme optimal basé sur le maximum de vraisem-

blance, que nous retiendrons majoritairement dans la suite de cette thèse. Celui-ci pouvant se révéler assez

complexe, quelques algorithmes sous-optimaux ont toutefois été brièvement proposés, dont un algorithme

original que nous avons développé pour des transmissions sur des canaux de modèle ricien.

Enfin nous nous sommes penchés sur les caractéristiques principales de ces systèmes MIMO. Nous avons

expliqué la raison de leur succès en montrant que la capacité pouvait croître linéairement avec le nombre d’an-

tennes émettrices nT . Outre les environnements de propagation qui doivent proposer de nombreux échos pour

atteindre un ordre de diversité acceptable, la principale limitation dans le cas des systèmes spatio-temporels

par couches reste l’obligation d’utiliser le système dans une bande de fréquence relativement étroite. Dans le

chapitre suivant, nous proposons donc une solution à ce problème en associant aux techniques multi-antennes

des modulations multi-porteuses.
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Chapitre 3

Elargissement de la bande spectrale grâce à

l’OFDM

3.1 Introduction

La principale contrainte des systèmes MIMO utilisant le multiplex spatial réside dans l’obligation d’utili-

ser les systèmes dans une bande de fréquence relativement étroite. Ces systèmes ne fonctionnent en effet que

dans des environnements propices aux multi-trajets et qui proposent par conséquent de nombreux échos. Pour

éviter l’IES, la période symbole doit donc être largement supérieure au plus long des échos, ce qui réduit le

spectre utilisable. Il existe plusieurs techniques pour élargir la bande spectrale d’un signal, parmi lesquelles

l’étalement de spectre, qu’il soit par séquence directe ou par sauts de fréquence, et les techniques multipor-

teuses. Dans ce chapitre, on s’intéresse à une modulation multiporteuses particulière, le multiplex à division

de fréquences othogonales (OFDM). Cette modulation divise une large bande de fréquences en plusieurs por-

teuses contiguës, et l’orthogonalité qui la caractérise autorise un certain recouvrement spectral des porteuses.

La bande de fréquence utile peut donc être élargie et l’architecture spatio-temporelle par couches conservée

dans chaque sous-porteuse. Après avoir brièvement présenté la technologie multiporteuse OFDM, nous pré-

sentons donc dans ce chapitre les bases de l’association d’une telle modulation avec un système BLAST.

Nous analysons ensuite ses performances sur des modèles de canaux réels, comme le COST 207, souvent

utilisé pour simuler des transmissions de type GSM, et un modèle de canal acoustique sous-marin. Enfin nous

présentons une méthode qui permet de calculer rapidement le TEB d’une transmission et nous l’appliquons à

notre système.
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3.2 Présentation de l’OFDM

Si les premières études sur les multiporteuses datent de la fin des années 1950, le multiplex à division de

fréquences orthogonales, plus connu sous le nom anglophone OFDM (Orthogonal Frequency Division Mul-

tiplexing) a fait son apparition une dizaine d’années plus tard grâce notamment aux travaux de Chang [75].

Délaissée ensuite lors du développement de la théorie de l’égalisation pour les systèmes monoporteuses (de

moindre complexité), l’OFDM dut son retour en grâce vers le milieu des années 1980 au projet de radio-

diffusion numérique DAB (Digital Audio Broadcasting). En effet les systèmes monoporteuses, contrairement

à l’OFDM, ne remplissaient pas les conditions de résistance aux trajets multiples et de débit élevé pour un

taux d’erreur binaire faible requis par cette nouvelle application. Depuis lors, l’OFDM est restée une tech-

nique prépondérante, puisqu’elle est utilisée pour de nombreuses applications comme la télévision numérique

DVB (Digital Video Broadcasting) ou la norme ADSL (Assymetric Digital Suscriber Line) permettant des

liaisons internet à haut débit. Enfin l’OFDM s’adapte parfaitement aux communications mobiles, et semble

incontournable pour les futurs standards de troisième et quatrième générations, où il est notamment question

de l’associer au CDMA (Code Division Multiple Access) ou aux systèmes multi-antennes, comme nous allons

le voir dans ce chapitre.

3.2.1 Notion d’orthogonalité

La différence fondamentale entre les différentes techniques classiques de modulation multiporteuses et

l’OFDM est que cette dernière autorise un fort recouvrement spectral entre les porteuses, ce qui permet d’aug-

menter sensiblement leur nombre ou d’amoindrir l’encombrement spectral. Cependant, pour que ce recouvre-

ment n’ait pas d’effet néfaste, les porteuses doivent respecter une contrainte d’othogonalité, à la fois dans les

domaines temporel et fréquentiel.

En considérant tout d’abord le signal OFDM comme un simple multiplexage en fréquence, on peut l’écrire

sous la forme:

s(t) =
∑

k

P−1∑

n=0

cn,k · e2iπfnt · g(t− kTs) avec fn = f0 + n∆f (3.1)

où les éléments cn,k sont les symboles à émettre, f0 est la fréquence de la porteuse originale et fn la

fréquence de la porteuse d’indice n, ∆f représente l’écart entre deux porteuses voisines, P le nombre de por-

teuses, Ts la durée d’un symbole OFDM et g(t) la forme d’onde de la modulation. Pour simplifier l’expression,
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on pose tout d’abord:

ψn,k(t) = g(t− kTs)e2iπfnt (3.2)

Afin de discriminer les porteuses à la fois en temps et en fréquence, on impose la contrainte suivante:

∫ +∞

−∞
ψn,k(t)ψ

∗
m,l(t) = Eψδm,nδk,l (3.3)

où Eψ est l’énergie de la fonction ψ et δm,n désigne le symbole de Kronecker:

δm,n =





1 si m = n

0 sinon

(3.4)

Cette contrainte est une condition d’orthogonalité pour les fonctions ψn,k(t). En choisissant judicieuse-

ment g(t) et ∆f , les fonctions ψn,k(t) forment une base orthogonale de l’espace temps-fréquence, ce qui

permet de retrouver facilement les symboles et autorise donc un recouvrement spectral sans perte de l’infor-

mation.

3.2.2 Intervalle de garde

La durée Tu pendant laquelle est émise l’information diffère de la période symbole Ts car il faut prendre

en compte entre deux périodes utiles un "temps de garde" Tg qui a pour but d’éliminer l’IES qui subsiste

malgré l’orthogonalité des porteuses. Pour que cet intervalle de garde soit efficace, sa durée doit être au moins

égale à l’écho non négligeable le plus long (celui qui a le retard maximal).

Entre la période symbole, la période utile et l’intervalle de garde s’instaure donc la relation:

Ts = Tu + Tg (3.5)

Le temps de garde, s’il peut être un intervalle de garde "blanc" pendant lequel on n’émet rien [76], est plus

généralement une copie de la fin de la trame OFDM. Si cette méthode est efficace pour lutter contre l’IES, elle

pénalise cependant sensiblement le débit de transmission, et certains systèmes OFDM profitent des progrès

dans le domaine de l’égalisation pour s’en affranchir [77].
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3.2.3 Orthogonalité temporelle

La contrainte d’orthogonalité temporelle des fonctions ψn,k(t) se traduit directement par des propriétés

sur le module et l’argument de la forme d’onde g(t) [75]. La forme d’onde la plus utilisée, parce que la plus

simple à générer, est la fonction porte

g(t) =





1√
Tu

sur [0,Tu]

0 ailleurs

(3.6)

La fonction porte est la forme d’onde que nous avons retenue pour notre application. Il existe de nom-

breuses autres formes d’onde acceptables pour la génération de signaux OFDM [7]. On peut entre autres citer

la fonction cosinus, associée à une modulation MSK, la fonction racine de cosinus surélevé, retenue pour le

projet DVB, la fonction de Tuckey ou encore la forme IOTA qui repose sur la théorie des ondelettes.

3.2.4 Orthogonalité fréquentielle

Malgré le recouvrement spectral des porteuses, il doit être possible à tout instant de discriminer deux

porteuses voisines pour récupérer les symboles. Cela conduit à un écart inter-fréquentiel minimal, dépendant

de la forme d’onde retenue pour la génération de la trame OFDM, en dessous duquel la séparation des sym-

boles ne peut plus être assurée. Afin de réduire au maximum le spectre de fréquence utilisé, la majorité des

systèmes employant l’OFDM choisissent comme espace inter-fréquentiel cet écart minimal admissible entre

deux porteuses. Dans le cas que nous avons retenu, celui de la fonction porte, il est défini par:

∆fmin =
1

Tu
(3.7)

3.2.5 Génération du signal

Si l’on considère l’OFDM comme un multiplexage de modulations, l’approche la plus intuitive consiste

à générer les signaux voie par voie, puis à les sommer. En pratique, cette solution se révèle extrêmement

complexe et coûteuse à mettre en oeuvre, puisqu’elle nécessite autant de filtres que de porteuses utilisées.

Depuis une trentaine d’années, une autre approche, bien plus pratique, consiste à considérer le multiplexage

en fréquence et le passage par un banc de filtres comme une transformée de Fourier discrète (TFD) inverse.

Pour faciliter les calculs, on utilise plutôt l’algorithme de la transformée de Fourier rapide (TFR) inverse. En

effet, à partir d’une suite de symboles ck,n, 0 ≤ n ≤ P − 1, on obtient en utilisant cet algorithme les P
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symboles suivants:

sk,l =

P−1∑

n=0

ck,n · e2iπnl/P , pour l = 0,1, . . . ,P − 1 (3.8)

En faisant passer ces symboles dans un convertisseur numérique-analogique de fréquence fCNA = P/Tu

puis dans un filtre de mise en forme de réponse g(t), ces symboles s’expriment dans le domaine analogique:

sk(t) =
P−1∑

n=0

cn · e2iπfCNA
n·t
P · g(t) (3.9)

Le signal émis est alors la suite des symboles émis à chaque instant k · Tu:

s(t) =
∑

k

P−1∑

n=0

ck,n · e2iπfCNA
n·t
P · g(t− kTu) (3.10)

Il faut enfin noter que des études ont récemment montré que la TFR n’est pas le seul algorithme capable

de remplacer les bancs de filtres, mais qu’un signal OFDM pouvait être aussi généré par la transformée de

Hadamard, d’autant plus qu’elle facilite l’implantation sur circuit numérique [78].

3.2.6 Résistance aux perturbations

Le fait de transmettre sur P porteuses othogonales augmente bien évidemment la résistance de l’OFDM

aux parasites, brouilleurs et autres perturbations, et c’est d’autant plus vrai que ce nombre P est en pratique

assez élevé (la norme de télévision numérique DVB permet d’utiliser jusqu’à 8192 porteuses). D’autre part la

présence de l’intervalle de garde permet d’éviter les interférences entre symboles qui pourraient provoquer des

pertes d’information. Ces propriétés de sécurité et de robustesse sont représentées par l’exemple ci-dessous.

Nous avons choisi une transmission OFDM à 8 fréquences porteuses seulement pour pouvoir bien distin-

guer les fréquences les unes des autres.

La figure 3.1 représente la densité spectrale de puissance de cette OFDM avant le passage dans un canal,

et on distingue nettement les 8 lobes correspondant aux 8 fréquences utilisées. On fait passer cette modulation

OFDM à travers un canal extrêmement sévère dont le filtre h s’exprime:

h =

[
1 0 0.1 (0.9 + 0.9i)

]
(3.11)

Il est évident que par des transmissions dites "classiques", les chances de retrouver l’information initiale

sont quasi-nulles, notamment à cause des 2ème et 3ème composantes du filtre. La densité spectrale de puissance
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FIG. 3.1 – Densité spectrale de puissance d’une transmission OFDM à l’émission
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FIG. 3.2 – Densité spectrale de puissance d’une transmission OFDM à la réception
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du signal reçu est représentée sur la figure 3.2.

Même si une partie du signal a été fortement endommagée par les perturbations dues au canal, on se

rend compte que seules certaines fréquences en ont pati, mais que globalement l’information est quand même

parvenue jusqu’au récepteur. Il faut ajouter à cette résistance la simplicité d’égalisation mentionnée plus haut.

Avec un multiplex plus réaliste (on utilisera plus loin 128 porteuses), on peut facilement imaginer que les

résultats seraient encore plus probants. Même si l’utilisation de l’OFDM est dans notre cas initialement liée au

besoin d’élargir la bande passante pour obtenir plus de débit, la robustesse de ce type de multiplex est un atout

supplémentaire, notamment pour les canaux à évanouissements sur lequels nous effectuons nos simulations.

Pour supporter encore mieux les perturbateurs de canal, la modulation OFDM peut être codée, et est alors

appelée COFDM; c’est ce type de modulation qu’utilise par exemple les standards de télévision numérique

terrestre.

3.3 Description vectorielle de l’OFDM

Afin de pouvoir utiliser efficacement l’OFDM avec les systèmes MIMO que nous avons introduits dans le

chapitre précédent, nous allons adopter une représentation vectorielle puis matricielle de l’OFDM.

3.3.1 Principe de l’émetteur

La figure 3.3 montre le principe de l’émetteur. Avant d’effectuer la TFR inverse on insère des zéros au

milieu du paquet, ce qui permet d’assurer l’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), on insère alors au début du paquet un intervalle de garde contenant Pg échantillons,

correspondant généralement à une copie des Pg derniers échantillons du paquet, et dont la durée doit être

au moins égale au retard de l’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 à Pg. On appelle "paquet de données" les 2P points obtenus après la TFR inverse.

Grâce au fait que l’intervalle de garde est une copie de la fin du paquet de données, la convolution linéaire

peut être remplacée par une convolution circulaire entre le filtre et le paquet de données. Cette propriété est

très intéressante parce que:

1. Les paquets sont indépendants. L’effet des échos sur un paquet donné ne dépend pas du contenu du
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FIG. 3.3 – Principe de l’émetteur OFDM

paquet précédent.

2. L’effet des échos pouvant être vu comme une convolution circulaire, on peut utiliser le fait que la TFD

transforme la convolution circulaire en multiplication.

On note {ak}P−1
k=0 les symboles, {ck}2P−1

k=0 les échantillons du paquet de données, tandis que les échan-

tillons correspondants en réception sont notés ãk et c̃k. Le symbole < . >R veut dire que l’index doit être

considéré modulo R.

On peut alors écrire:

ck =

P/2−1∑

n=−P/2
a<n>P e

j2π nk
2P (3.12)

Si Tu est la période symbole OFDM, le signal analogique en bande de base peut s’écrire:

c(t) =

P/2−1∑

n=−P/2
a<n>P e

j2πn t
Tu (3.13)
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parce que t = kTu
2P . Le signal transmis est:

s(t) = Re
{
c(t)e

j2πFct
}

=

P/2−1∑

n=−P/2
Re
{
a<n>P e

j2π(Fc+
n
Tu

)t
}

(3.14)

Ainsi, le signal transmis peut être vu comme un multiplex de P sous-porteuses régulièrement espacées (l’écart

de fréquence entre deux sous-porteuses adjacentes est 1/Tu et la fréquence centrale est Fc). Chaque symbole

ak est transmis par une sous-porteuse.

3.3.2 Description du récepteur

La figure 3.4 montre le principe du récepteur après la conversion en bande de base et la conversion

analogique-numérique. On suppose que le signal est synchronisé, ce qui implique que le début de chaque

paquet et la fréquence d’échantillonnage sont corrects. On enlève d’abord l’intervalle de garde. On effectue

ensuite une TFR, et on supprime le milieu du paquet (ce qui correspond à la suppression des hautes fré-

quences).

2 P+ Pgg

PPgg 2 P
Intervalle de garde Paquet de données

 c c Echanti l lons reçus

2 P

Suppression de l’intervalle de garde

P/2

dd

P/2PP

2 P

Transformée de Fourier rapideeeff

PP

P/2 P/2

  
aa  b Suppression du milieu du paquet

FIG. 3.4 – Principe du récepteur OFDM

Si on note {fk}Pg−1
k=0 le filtre du canal, on peut écrire grâce à l’intervalle de garde (en omettant le bruit

additif):

c̃k =

Pg−1∑

n=0

fnc<k−n>2P
(3.15)
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Grâce aux propriétés de la TFD, le symbole reçu s’exprime alors:

rk = hkak (3.16)

où

hk =

Pg−1∑

n=0

fne
−j2π n(k+µk)

2P (3.17)

avec

µk =





0 pour k = 0 . . . P/2− 1

P pour k = P/2 . . . P − 1

(3.18)

Ce résultat montre que l’effet du canal est de multiplier chaque symbole ak par un nombre complexe

donné hk. Ainsi, l’égalisation de canal est simple parce qu’elle consiste à estimer ces nombres et à multiplier

les symboles reçus par leurs inverses.

3.4 Approche de l’association MIMO/OFDM

3.4.1 Idées de base

BLAST est une approche très efficace pour la transmission de données sur des canaux sans fils multi-

trajets. La condition de bande étroite impose cependant la contrainte suivante:

Ts � Td (3.19)

où Ts est la période symbole et Td la durée de l’écho le plus grand. Si l’on considère par exemple une trans-

mission hertzienne indoor, avec Td = 10−6 s, la période symbole doit être au moins égale à T = 10−5 s, ce

qui correspondrait à 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, mais c’est

impossible, car dans ce cas le modèle BLAST de base (2.2) n’est plus valable.

Dans ce travail nous proposons une approche qui utilise simultanément BLAST et l’OFDM. Une large

bande est divisée en P bandes étroites par l’OFDM. Dans chacune de ces bandes, l’approche BLAST peut

être utilisée pour tirer profit des multi-trajets et atteindre une grande efficacité spectrale. Ainsi, pour l’exemple

précédent, si on utilise une OFDM avec P = 128 porteuses, on utilise une largeur de bande de 12,8 MHz pour
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atteindre un débit de 256 Mbit/s.

3.4.2 Principe de l’approche proposée

La chaîne de symboles est démultiplexée en nT sous-chaînes qui correspondent aux nT émetteurs. Chaque

sous-chaîne passe dans un modulateur OFDM. Si on considère un paquet de nT × P symboles et que l’on

note {sk}nT×P−1
k=0 ces symboles, ceux-ci peuvent être placés dans une matrice A de taille nT × P :

A =




s0 snT · · · snT (P−1)

s1 snT+1 · · · snT (P−1)+1

...
...

...
...

snT−1 s2nT−1 · · · snTP−1




(3.20)

où chaque ligne correspond aux symboles émis par un émetteur et passe par un modulateur OFDM.

On insère 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 l’opération suivante:

C = B.W (3.21)

où:

W =
1√
2P




1 1 1 · · · 1

1 w w2 · · · w2P−1

1 w2 w4 · · · w2(2P−1)

...
...

...
...

...

1 w2P−1 w2(2P−1) · · · w(2P−1)2




(3.22)

et w = ej2π/2P . L’équation (3.21) correspond à une transformée de Fourier discrète inverse. Enfin, une

copie des Pg dernières colonnes de la matrice C est insérée au début de la matrice. La matrice résultante, de

taille nT × (2P + Pg) est appelée D et chacune de ses lignes i représente un signal numérique en bande de

base qui est transmis par la ie antenne émettrice.

En réception, après retour en bande de base et échantillonnage, on obtient une matrice D̃ de taille nR ×

(2P +Pg). On obtient la matrice C̃ en supprimant les Pg premières colonnes, et on opère une transformée de

Fourier discrète:
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B̃ = C̃.W
−1

(3.23)

On obtient finalement la matrice Ã de taille nR×P en supprimant les P colonnes centrales de B̃. L’intérêt

de cette approche, comme nous allons le montrer dans la prochaine section, est que ce système de transmission

est équivalent à P systèmes BLAST en parallèle, chacun transmettant une colonne de la matrice A. Pour obte-

nir une estimation des symboles émis, il suffit donc d’appliquer l’algorithme BLAST à chacune des colonnes

de Ã. Le principe de cette association MIMO-OFDM est représentée sur la figure 3.5.
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ã1

ãP
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FIG. 3.5 – Principe du système BLAST/OFDM

3.4.3 Démonstration du modèle théorique équivalent

Par souci de simplicité, le bruit n’apparaît pas dans les équations ci-dessous. En utilisant la transformée

en Z, le canal de transmission entre les antennes, c’est-à-dire entre les matrices D et D̃, peut être représenté

par une matrice F(z):

F(z) = F0 + F1z
−1 + . . .+ FPg−1z

−(Pg−1) (3.24)

où chaque Fi est une matrice de taille nR × nT . Représentons la matrice C par le vecteur c(z):

c(z) = c0 + c1z
−1 + . . .+ c2P−1z

−(2P−1) (3.25)
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où ci représente la colonne i+ 1 de la matrice C. En utilisant une représentation similaire pour la matrice C̃,

on peut écrire:

c̃(z) = F(z)c(z) mod (z−2P − 1) (3.26)

A cause de la structure de la matrice D l’effet du canal peut en effet être vu comme une convolution

circulaire multidimensionnelle sur les colonnes de C. De plus, comme (wk)−2P = 1 quel que soit l’entier k,

l’équation (3.26) donne:

c̃(wk) = F(wk)c(wk) (3.27)

Mais d’après (3.23) et (3.22):

B̃ =
[
c̃(1),c̃(w),c̃(w2), . . . ,c̃(w2P−1)

]
(3.28)

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

b̃k = F(wk).bk (3.29)

où k = 0,1,2,...,2P − 1 et bk et b̃k représentent respectivement les colonnes de B et B̃. Finalement si on

note ak et ãk les colonnes de A et Ã, on a:

ãk = Hkak (3.30)

où, comme wP = −1

Hk =





F(wk) pour k = 0,...,P/2 − 1,

F(−wk) pour k = P/2,...,P − 1

(3.31)

Le système de transmission est donc équivalent à P systèmes BLAST parallèles et indépendants, chacun

étant caractérisé par une matrice Hk de taille nR × nT . Il n’ y a donc qu’à utiliser l’algorithme BLAST pour

chaque vecteur ãk pour estimer les vecteurs de symboles ak. Ce système global équivalent BLAST/OFDM

est représenté sur la figure 3.6.
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FIG. 3.6 – Système équivalent de l’association MIMO/OFDM

3.5 Simulation et performances

Nous venons de voir que l’association des techniques BLAST et OFDM permettait de s’affranchir de

la contrainte de bande étroite imposée par l’algorithme BLAST. Cependant, cette association ne fonctionne,

comme l’algorithme BLAST, que dans des environnements riches en échos. On peut trouver ce type de canaux

lors de transmissions intra-muros, avec les nombreuses rélexions et réfractions sur les parois internes des

bâtiments. C’est d’ailleurs le schéma retenu pour le prototype BLAST initial, conçu dans les locaux des

laboratoires Bell. L’acoustique sous-marine peut également être un domaine d’application, grâce aux échos,

généralement assez longs, générés par la surface de l’eau et les différents types de fonds marins. Nous avons

choisi, dans ce chapitre, de nous intéresser dans un premier temps à un autre domaine d’application, celui des

communications mobiles, et pour éprouver la validité de l’association BLAST-OFDM dans ce milieu, nous

l’avons expérimentée sur le modèle de canal à très hautes fréquences COST 207, utilisé notamment lors de

la définition de la norme GSM. Nous vérifierons ensuite que les transmissions MIMO-OFDM sont également

efficaces en milieu ASM, en nous servant d’un modèle directement issu d’un simulateur, et en comparant les

performances avec l’OFDM utilisée en transmission SISO.
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Echo
Retard
(µs)

Puissance
(lin)

Puissance
(dB)

Catégorie
de Doppler

1 0 0.4 -4 CLASS
2 0.2 0.5 -3 CLASS
3 0.4 1 0 CLASS
4 0.6 0.63 -2 GAUS1
5 0.8 0.5 -3 GAUS1
6 1.2 0.32 -5 GAUS1
7 1.4 0.2 -7 GAUS1
8 1.8 0.32 -5 GAUS1
9 2.4 0.25 -6 GAUS2

10 3.0 0.13 -9 GAUS2
11 3.2 0.08 -11 GAUS2
12 5.0 0.1 -10 GAUS2

TAB. 3.1 – Cas typique pour un environnement urbain (non vallonné)

3.5.1 Canal radio-mobile COST 207

L’organisme européen COST (COopération européenne pour la recherche Scientifique et Technique) a

lancé plusieurs projets concernant les télécommunications, et plus particulièrement la modélisation de canaux

radio-fréquences. Le plus connu d’entre eux reste le projet COST 207 ([79], [80]) qui a abouti à la fin de l’an-

née 1988 à la définition d’un simulateur de canaux à évanouissements sélectifs en fréquences. Ce modèle est

basé sur des campagnes de mesures effectuées dans les différents pays partenaires dans la bande de fréquence

à 900 MHz et a participé à l’élaboration du futur standard GSM encore employé aujourd’hui. Des projets plus

récents ont suivi, tels le COST 231 qui a élargi le champ d’applications du COST 207 à la bande 1800 MHz et

le COST 259 [81] qui par des simulations a participé au débat sur les techniques d’accès multiples (TDMA vs.

CDMA). Actuellement est en cours le projet COST 273 dont le but est l’augmentation des connaissances sur

les communications large bande et le développement de nouvelles techniques, nouvelles méthodes et stratégies

ainsi que de nouveaux outils pour l’implantation des réseaux mobiles de quatrième génération. Par ailleurs,

de nombreux laboratoires se sont lancés dans la caractérisation des canaux MIMO et proposent des modèles

selon différentes configurations, mais ces études indépendantes manquent pour l’instant de concertation et

d’harmonisation.

Dans ce contexte, le COST 207 reste un modèle de canal très utilisé pour les simulations, d’autant plus

que son implantation est relativement simple. Ces campagnes de mesure ont en fait débouché sur plusieurs

modèles, répartis en quatre catégories, environnement rural, urbain non vallonné, urbain vallonné, et enfin
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milieu montagneux. Le modèle de canal rural sans relief ne nous intéresse pas, car il ne propose pas assez

d’échos pour le bon fonctionnement de notre système. Les paramètres du COST 207 urbain non montagneux,

sont représentés sur le tableau 3.1.
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FIG. 3.7 – Réponse impulsionnelle moyenne du canal COST 207 urbain

Les échos sont classés par ordre croissant de retard, et sont aussi caractérisés par l’atténuation et la ca-

tégorie de Doppler correspondantes. On distingue trois classes de Doppler, le spectre de Doppler classique

(CLASS), ainsi que deux spectres basés sur des distributions gaussiennes (GAUS1 et GAUS2). La figure 3.7

propose la réponse impulsionnelle moyenne obtenue à partir de la table 3.1.

En pratique, les valeurs ci-dessous sont imposées par le contexte de transmission:

– La durée Tg de l’intervalle de garde est imposée par l’écho le plus long (Tg doit être supérieur ou égal

à la durée de cet écho).

– La largeur de bande Bs utile est imposée soit par les autorités responsables de l’allocation des fré-

quences, soit par le matériel de transmission, soit par les caractéristiques du canal.

– La puissance de transmission pT est imposée par les sources d’énergie utiles (et aussi par le matériel).

On peut alors comparer différentes approches pour des mêmes valeurs de Tg, Bs et pT . S’il y a nT émet-

teurs, chacun transmet avec une puissance de pT /nT .
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En considérant une constellation de 2m points, le débit binaire pour l’OFDM est :

DOFDM
b = ηmBs (3.32)

où le facteur η représente la perte d’efficacité inhérente à l’intervalle de garde et se définit comme suit:

η =
2P

2P + Pg
(3.33)

Lorsque P augmente, le débit augmente, et sa borne supérieure est mBs. En pratique, P ne doit pas être

trop grand, sinon les porteuses se rapprochent trop, et des erreurs dues à un petit effet Doppler peuvent même

apparaître. De la même façon, si m devient trop important, les points de la constellation se rapprochent et

même un bruit faible pourrait causer des erreurs.

Considérons maintenant un système MIMO-OFDM. Grâce aux nT émetteurs, le débit devient:

DMIMO−OFDM
b = nT ×mBS × η (3.34)

Cependant, cela ne veut pas dire forcément que l’association MIMO-OFDM est nT fois plus efficace que

l’OFDM seule. En effet, dans la transmission MIMO-OFDM, la puissance de transmission est répartie sur les

nT émetteurs, ce qui amoindrit (relativement) le raport signal sur bruit, et oblige à réduire m et/ou P pour

compenser. Ceci revient à dire que comparer les débits de ces deux approches avec les mêmes valeurs de m et

P ne serait pas juste, parce que les taux d’erreurs ne seraient pas les mêmes.

Comparer les efficacités spectrales de ces deux systèmes (en bits par seconde par Hertz (bit/s/Hz)) semble

une plus juste comparaison, parce que cela revient en fait à mesurer l’information, et les erreurs sont alors

automatiquement prises en compte.

Chaque sous-canal utilisant la même largeur de bande, l’efficacité spectrale globale théorique est l’effica-

cité spectrale moyenne (si les largeurs de bande n’étaient pas identiques, il faudrait avoir recours à une somme

pondérée selon chaque sous-bande):

C =
1

P

P−1∑

k=0

Ck (3.35)

Pour exprimer la capacité d’un sous-canal, on reprend l’expression classique de la capacité MIMO [4]

donnée par l’expression (2.27), ici corrigée pour prendre en compte la perte d’efficacité inhérente à l’intervalle
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de garde:

Ck = η × log2 {det [InR + ρkGkG
∗
k]} (3.36)

où η est toujours défini par (3.33).

Dans cette expression:

– Gk est la version normalisée de la matrice de sous-canal Hk obtenue par :

Gk =

√
nR

‖Hk‖F
Hk (3.37)

et ‖Hk‖F représente la norme de Frobenius de la matrice Hk.

– ρk est le RSB moyen sur un récepteur, pour le sous-canal k.

Pour l’OFDM seule, nT = nR = 1, donc:

Ck = η × log2

{
1 + ρk|Gk|2

}
(3.38)

Mais l’équation de normalisation (3.37) montre que |Gk|2 = 1. Ainsi:

Ck = η × log2 {1 + ρk} (3.39)

Si les symboles émis sont statistiquement indépendants (ou du moins décorrélés) on peut les sommer de

manière non cohérente et la puissance reçue sur le récepteur i s’écrit:

p̃Rk(i) =

nT∑

j=1

|Hk(i,j)|2
pT
nT

(3.40)

La puissance reçue moyenne est donc:

p̃Rk =
1

nR

nR∑

i=1

nT∑

j=1

|Hk(i,j)|2
pT
nT

(3.41)

Par conséquent, le RSB moyen sur une porteuse est ρk = p̃Rk/σ
2
ν , soit:

ρk =
‖Hk‖2F pT
nRnTσ2

ν

(3.42)
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Le RSB global de transmission est donné par la moyenne des RSB par porteuse:

RSB = 〈ρk〉 =
pT
∑P

k=1 ‖Hk‖2F
PnTnRσ2

ν

(3.43)

Si on considère une modulation numérique dont la constellation comporte 2m points, le rapport signal sur

bruit par bit est lié au RSB global par:
Eb
N0

=
1

ηnTm
×RSB (3.44)
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FIG. 3.8 – Capacités (bit/s/Hz) d’un système de transmission MIMO-OFDM sur canal UHF COST 207 pour
les modulations MAQ-16, 256 et 4096

La figure 3.8 étudie l’impact du RSB sur la capacité du système BLAST-OFDM. On utilise une modu-

lation d’amplitude en quadrature avec des constellations de 2m points pour m = 4, 8 et 12. Ce dernier cas

correspond à une constellation MAQ-4096; ce type de constellation est évidemment irréaliste en pratique,

mais elle montre dans notre exemple l’accord des capacités expérimentales avec la courbe théorique. Le sys-

tème expérimental retenu comporte nT = 4 antennes émettrices et nR = 8 récepteurs, et les symboles sont

transmis simultanément sur P = 128 porteuses. Pour prendre en compte tous les échos du modèle, on fixe la

période d’échantillonnage à Te = 0.2 µs, ce qui implique une largeur de bande de ∆f = 1/(2P ×Te) = 19.5

KHz pour chaque porteuse. L’écho le plus long ayant un retard de 5 µs, on choisit un temps de garde de
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Pg = 26 échantillons. La largeur totale de bande utilisée est donc 2.5 MHz.

L’efficacité spectrale, qui représente la capacité réellement atteinte par le système en pratique est liée au

nombre d’erreurs lors de la transmission. Elle est calculée grâce à l’équation:

Cexp = η × nT ×m× c (3.45)

avec

c = 1 + teb× log2(teb) + (1− teb)× log2(1− teb) (3.46)

où teb est le TEB estimé.

Cette figure illustre clairement qu’en fonction du RSB, la capacité maximale susceptible d’être atteinte

par le système de transmission dépend du type de constellation utilisé. Ainsi, le mieux est d’utiliser une mo-

dulation MAQ-16 jusqu’à 18 dB, une MAQ-256 entre 17 et 30 dB, et une MAQ-4096 à partir de 32 dB.

En considérant la possibilité pour l’émetteur de connaître l’état du canal, certains systèmes adaptatifs ont

d’ailleurs été proposés pour exploiter au mieux les possibilités du milieu de transmission [82]. Grâce au retour

d’information, qu’il soit sous forme de RSB ou de TEB (mais dans ce cas la quantité d’information est plus

importante et le délai plus long), l’émetteur choisit la modulation la mieux adaptée. L’écart qui subsiste par

ailleurs entre les courbes pratiques et théoriques permet de vérifier que le récepteur BLAST n’est pas optimal.

A la vue de la figure 3.8 il n’y a aucun doute que le potentiel des systèmes MIMO-OFDM en terme de

capacité est énorme. La figure 3.9 considère les cas de l’OFDM seul, c-à-d que l’on a choisi un canal entre

un émetteur et un récepteur. Bien que l’on ait choisi systématiquement le meilleur canal (c-à-d le meilleur

couple émetteur-récepteur), la capacité atteinte par ce système est clairement plus faible que celle atteinte par

BLAST-OFDM, comme on l’a théoriquement prouvé précédemment. Ainsi, pour un RSB = 25 dB, on a

seulement 3.5 bit/s/Hz pour une modulation MAQ-16, alors qu’on atteint presque 15 bit/s/Hz en utilisant 4

antennes à l’émission (cf figure 3.8).

La figure 3.10 montre le TEB en fonction du Eb/N0, pour différentes constellations (MAQ-4, 16, et 256)

et pour les mêmes systèmes expérimentaux que la figure 3.8. Si le TEB augmente bien évidemment avec la

taille de la constellation, la différence n’est pas aussi importante qu’on aurait pu s’y attendre, et quand on

monte en rapport signal sur bruit, le nombre d’erreurs diminue très rapidement. Ces estimations de capacités

et de TEB par simulation de transmission sur le canal UHF COST 207 ont fait l’objet d’une communication

internationale [83].
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FIG. 3.9 – Capacité d’un système OFDM simple

3.5.2 Canal acoustique sous-marin

Le canal acoustique sous-marin petits fonds (en zone littorale, hauteur d’eau de 10 à 200 m) est carac-

térisé par une structure de trajets multiples très dense, dépendant de la configuration géométrique (distances,

immersions) et du profil de célérité, ainsi que par une forte variabilité spatio-temporelle due à la fois aux

caractéristiques physiques de l’environnement (bathymétrie, structures sédimentaires, marées, houle...) et à

l’infrastructure expérimentale (mouvements des porteurs).

On utilise un simulateur à lancer de rayons ("BELLHOP gaussian beam") pour générer des réponses

impulsionnelles réalistes d’un canal acoustique. BELLHOP simule des champs acoustiques en environnement

océanique grâce à la méthode du lancer de rayons. L’environnement étudié est un milieu acoustique avec une

vitesse de son dépendante de la portée et de la profondeur. Ce logiciel a été développé par M. Porter à l’Institut

de Technologie de New Jersey. Pour une description théorique, se reporter à [84].

Donnons à présent les paramètres de simulation. Les 4 émetteurs sont situés verticalement tous les 20

mètres à partir de 10 m de profondeur jusqu’à 70 m et les récepteurs sont situés sur une ligne verticale tous

les 10 mètres de 10 m à 80 m de profondeur. La profondeur de l’eau est 100 mètres et la distance entre les
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FIG. 3.10 – TEB pour les modulations MAQ-4, 16, et 256

émetteurs et les récepteurs 5 km. Le profil de la célérité du son est mesuré à partir d’un scenario d’acquisition

de données réelles INTIMATE’96 (voir http://w3.ualg.pt/sjesus/intimate/intimate.htm pour

plus de précision). On considère un fond marin plat et sablonneux. La fréquence des émetteurs (qui ont une

ouverture de ±15◦) est de 10 kHz. La figure 3.11 représente la réponse impulsionnelle d’un trajet (émetteur

à 30 m et récepteur à 10 m). En évaluant les réponses impulsionnelles pour toutes les combinaisons possibles

émetteurs-récepteurs, et en gardant les échos les plus significatifs, il s’est avéré que l’intervalle de garde

nécessaire pour éviter les IES dans la transmission OFDM est Tg = 96 ms. Cette durée étant très longue, elle

restreint la largeur de bande des porteuses. Nous avons donc choisi d’utiliser 64 porteuses de 10 Hz chacune,

qui donnent donc une largeur de bande totale de Bs = 640 Hz.

La capacité des systèmes de transmission MIMO-OFDM est illustrée par la figure 3.12. La capacité théo-

rique est obtenue par (3.36) et l’efficacité spectrale expérimentale par (3.45). La capacité théorique d’un sys-

tème MIMO-OFDM sur canal gaussien, considéré comme plus facile, est également donnée à titre indicatif.

Cette figure prouve l’aptitude de l’association MIMO-OFDM à transmettre de l’information à très haut débit

dans le milieu ASM.

La comparaison théorique est basée sur l’étude de l’efficacité spectrale globale des systèmes. Pour asseoir

la supériorité des systèmes multi-antennes sur les systèmes SISO, la figure 3.13 illustre la comparaison entre
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l’OFDM et MIMO-OFDM en terme de TEB avec la même largeur de bande Bs et le même débit, fixé à

Db = 8Bsη (cf. (3.32) et (3.34) pour le débit de l’OFDM et de MIMO-OFDM respectivement). Les paramètres

pour le système MIMO-OFDM sont nT = 4, nR = 8 et m = 2, et pour l’OFDM, nT = nR = 1 et m = 8.
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FIG. 3.13 – Comparaison entre BLAST/OFDM et OFDM avec même débit et même largeur de bande

On remarque clairement que la solution BLAST-OFDM offre des performances largement supérieures à

l’OFDM seule. Ceci démontre l’indiscutable supériorité d’un tel système et son utilité pour des transmissions

à très haute efficacité spectrale.

3.6 Estimation rapide du TEB

Dans la plupart des cas, il est difficile d’obtenir les courbes de TEB de façon analytique, et il faut se ra-

battre sur des techniques numériques. La plus utilisée est connue sous le nom de Monte-Carlo (MC) et consiste

à faire un grand nombre de tirages de bruit pour obtenir une statistique à la sortie du récepteur. C’est d’ailleurs

la technique retenue pour la plupart des simulations présentées dans cette thèse. Cependant lorsque le RSB

augmente les erreurs ont tendance à diminuer, et pour avoir des courbes à faible TEB, la méthode MC peut se

révéler particulièrement fastidieuse. La figure 3.10 montre d’ailleurs ses limites puisque la courbe de TEB de

la MAQ-4 s’interrompt au dessous de 10−4, faute d’erreurs lors de la simulation. Pour limiter le nombre de
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tirages, des méthodes du type "importance sampling" peuvent être mises en oeuvre [85].

Dans [86] nous avons proposé un algorithme d’estimation rapide du TEB, qui constitue une adaptation

aux communications numériques d’une méthode proposée par Julier et Uhlmann [87, 88] dans le cadre de

la trajectographie en robotique. Cette méthode s’affranchit du tirage aléatoire par un choix déterministe des

échantillons de la distribution du bruit. Ceux-ci permettent de "capturer" les deux premiers moments du bruit

à la réception puis d’estimer le TEB grâce à une formule théorique.

Considérons un vecteur aléatoire y, provenant de la transformation y = T (x) d’un vecteur aléatoire x

caractérisé par sa moyenne x̄ et sa matrice de covariance Rx. La méthode représente les 2 premiers moments

de x par un ensemble de l échantillons Xi de poids Wi. Pour x vecteur de dimension n, on aura l = 2n + 1

échantillons donnés par :

X0 = x̄ W0 = κ/(n+ κ) (3.47)

Xi = x̄ +
(√

(n+ κ)Rx

)
i

Wi = 1/2(n + κ) (3.48)

Xi+n = x̄−
(√

(n+ κ)Rx

)
i

Wi+n = 1/2(n+ κ) (3.49)

où
(√

(n+ κ)Rx

)
i

correspond à la ième ligne de la racine carrée de la matrice (n+ κ)Rx. Le paramètre κ

donne un degré de liberté que l’on fixe à κ = 3− n dans le cas où x est un vecteur gaussien.

Ensuite, chacun des échantillons Xi subit la transformation T pour donner les échantillons Yi = T (Xi).

On obtient alors une estimée de la moyenne et de la covariance de y :

ȳ =

l−1∑

i=0

WiYi (3.50)

Ry =

l−1∑

i=0

Wi{Yi − ȳ}{Yi − ȳ}T (3.51)

Dans un système MIMO/OFDM le TEB est la moyenne des TEB par émetteur et par sous-porteuse :

Peb =
1

P

1

nt

P∑

p=1

nt∑

i=1

peip (3.52)

Si l’on utilise par exemple une modulation MAQ-4, son TEB pour un système mono-émetteur et mono-
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récepteur, est donnée par :

pe =
1

2
erfc

√
pT

2V < +
1

2
erfc

√
pT

2V = (3.53)

où V < et V = sont les variances des parties réelle et imaginaire du bruit en sortie du récepteur, estimées par

(3.51).

Avec un récepteur ZF, pour chaque émetteur, on peut injecter (3.53) dans (3.52) pour obtenir le TEB de

la transmission. Dans le cas d’un récepteur V-BLAST, le retour de décision implique une dépendance dans

la démodulation des symboles. On ne pourra donc pas appliquer directement la stratégie précédente, mais on

peut néanmoins estimer le TEB en représentant la propagation des erreurs par une structure en arbre (pour une

description plus détaillée, le lecteur pourra se référer à [86]).

La figure 3.14 propose l’estimation du TEB pour un système MIMO comportant nT = 3 émetteurs et

nR = 5 récepteurs. Cette estimation est validée en plusieurs points par des tirages MC sur 10000 paquets de

nT symboles, qui prouvent la grande précision de notre méthode. Cette courbe permet par ailleurs de vérifier

la supériorité de l’algorithme de réception BLAST par rapport à un récepteur linéaire utilisant le critère de

forçage à zéro.
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FIG. 3.14 – TEB estimé et TEB expérimental pour nT = 3 émetteurs, nR = 5 récepteurs et P = 64 porteuses

Pour plus de simplicité, la statistique du bruit est dans notre exemple considérée comme gaussienne, et
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les moments d’ordre 2 suffisent à évaluer correctement le TEB. Toutefois, si ce n’est pas le cas, la méthode

JU peut s’étendre à l’ordre 4 pour affiner l’estimation [89]. Une autre amélioration de cette méthode serait

d’inclure dans le vecteur aléatoire de bruit les statistiques du canal, si celui-ci est d’un type bien identifié

(Rayleigh, Rice,...).

3.7 Conclusions

Nous avons proposé une approche qui profite simultanément de la diversité spatiale (traitement multi-

antennes) et de la diversité fréquentielle pour atteindre de grandes efficacités spectrales et de hauts débits sur

les canaux multi-trajets. Cette méthode est une amélioration de l’algorithme BLAST par ailleurs très perfor-

mant (mais qui est basé seulement sur la diversité spatiale): elle enlève la principale contrainte de BLAST

qui empêche d’atteindre de hauts débits quand les échos sont longs. Le système BLAST-OFDM est particu-

lièrement bien adapté aux transmissions hertziennes, que ce soit en réseau GSM urbain ou en indoor. Pour

le système BLAST seul, le débit est limité par la période symbole Ts qui doit être plus grande que l’écho le

plus long (i.e., Ts � Td) alors que dans l’approche BLAST-OFDM, cette condition n’est pas nécessaire. On a

juste besoin d’un intervalle de garde Tg ≥ Td. Malgré de longs échos, comme dans le cas ASM par exemple,

BLAST atteint donc une efficacité spectrale relativement grande.

La comparaison entre le système BLAST-OFDM et l’OFDM démontre qu’il n’y a aucun doute quant à

l’intérêt de BLAST-OFDM en terme de capacité et de TEB, même dans un contexte difficile comme c’est le cas

pour les communications intra-muros, radio-mobiles ou en acoustique sous-marine. Durant ce travail de thèse,

des travaux ont été menés parallèlement et indépendamment par d’autres laboratoires sur cette association et

les études sur la capacité fournies dans [90] confirment le grand potentiel des systèmes MIMO-OFDM. Celui-

ci est d’ailleurs susceptible d’intéresser les industriels, qui pourraient y voir l’avenir des communications sans

fil.

Les courbes expérimentales nous ont montré que l’algorithme de démodulation BLAST n’est sans doute

pas optimal, et l’utilisation d’un autre critère de décision que le zéro-forcing, par exemple le minimum d’erreur

quadratique ou le maximum de vraisemblance, permettrait d’améliorer le traitement du signal en réception.

On peut également envisager d’améliorer le taux d’erreur en incluant dans l’émetteur un codage et/ou un

entrelacement, qui permettrait à l’information de mieux résister aux perturbations de canal.

Dans le cas où les transmissions sont de bonne qualité, il devient difficile de proposer des courbes de TEB

dans la mesure où il n’y a pas beaucoup d’erreurs. Nous avons donc proposé dans le dernier paragraphe un

algorithme d’estimation rapide du TEB, dérivé de la méthode de Julier et Uhlmann, qui permet d’éviter de
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fastidieuses simulations Monte-Carlo et nous avons exploité cette méthode pour des transmissions MIMO-

OFDM.

Dans la suite de cette thèse, nous allons nous pencher sur un autre moyen d’augmenter l’efficacité des

systèmes MIMO, à savoir l’optimisation globale par précodage et décodage en considérant que l’état du canal

est connu de l’émetteur.
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Chapitre 4

Diagonalisation des systèmes MIMO

4.1 Introduction

Nous venons de montrer l’efficacité de l’association des technologies multi-antennes et des systèmes mul-

tiporteuses. Dans les chapitres à venir, nous nous affranchissons donc du problème de limitation de bande

pour nous pencher sur les méthodes qui permettent de rendre les systèmes MIMO encore plus performants.

Le codage, qu’il soit inclus dans le principe même des systèmes, comme c’est le cas pour les codes spatio-

temporels, ou qu’il soit rajouté sous la forme de codes correcteurs d’erreurs, constitue bien évidemment une

possibilité de s’approcher de la capacité du canal, et de nombreuses études sont menées sur le codage appro-

prié à la multiplicité d’antennes. En considérant la possibilité d’obtenir à l’émission des informations sur l’état

du canal (CSI pour "Channel State Information"), nous avons choisi dans cette thèse une autre approche qui

consiste à étudier la structure émettrice la plus efficace possible. Les systèmes qui considèrent que l’émetteur

peut connaître l’état du canal existent déjà en pratique et font entre autres appel à des techniques de duplexage

en temps ou en fréquence (paragraphe 1.7). Il existe ensuite plusieurs moyens de prendre en compte cette

information pour optimiser la transmission, comme la sélection d’antennes ou l’optimisation globale par pré-

codage et décodage.

Ce chapitre théorique a pour but de simplifier au maximum le canal de transmission MIMO, en tenant compte

de ces opérations d’optimisation globale. Ainsi, nous allons dans un premier temps "blanchir" spatialement

le bruit qui perturbe le signal durant son passage dans le canal. Ensuite, nous allons diagonaliser le canal en

faisant appel à des opérations matricielles de décomposition en valeurs propres et valeurs singulières. Enfin,

la matrice de canal n’étant toujours pas de rang plein au terme de cette seconde étape, nous allons procéder à

une réduction de dimension. Ce processus de simplification du canal MIMO est très simple à mettre en oeuvre
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et reste très général, puisqu’il repose entièrement sur des opérations matricielles.

Depuis le début de cette thèse, d’autres équipes ont proposé de manière indépendante des approches présen-

tant quelques similarités avec celle que nous proposons dans ce chapitre. Cependant, ces approches négligent

la corrélation spatiale du bruit et les problèmes de rang des matrices. Les opérations de décomposition matri-

cielle sont utilisées non pas pour simplifier les systèmes mais plutôt pour les optimiser, que ce soit selon les

critères de capacité [20] ou d’erreur quadratique minimale [91]. La diagonalité résultante du système est alors

le fruit de cette optimisation, mais n’est pas franchement un résultat recherché originellement. Les résultats

obtenus sont donc beaucoup moins généraux que ceux proposés ci-dessous.

4.2 Principe de l’approche

4.2.1 Modèle de système

Considérons un système MIMO classique avec nR récepteurs et nT émetteurs. La matrice de canal H

est souvent déficiente ou mal conditionnée, et il ne sert à rien d’utiliser les nT antennes émettrices à la fois.

La possibilité de CSI à l’émission peut donc permettre soit de sélectionner un sous-ensemble d’antennes

privilégiées, soit de construire un précodeur et un décodeur conjoints. Cette dernière solution est celle que

nous avons retenue, et nous considérons donc à présent que nous voulons émettre seulement sur b voies

indépendantes. Pour un canal MIMO sans délai, l’équation du système incluant le précodeur est directement

inspirée de l’équation (2.2):

r = HFs + ν (4.1)

où H est la matrice de canal de taille nR × nT , F est la matrice de précodage de taille nT × b, s est le

vecteur émis de taille b× 1 et ν est le vecteur de bruit de taille nR × 1.

Notons k le rang de H. De façon évidente, nous avons 1 ≤ b ≤ k ≤ min(nT ,nR) si l’émetteur connaît le

canal et seulement 1 ≤ b ≤ min(nT ,nR) et k ≤ min(nT ,nR) dans le cas contraire.

On suppose, comme dans le chapitre 2, que les symboles sont indépendants et identiquement distribués,

et que les symboles et le bruit additif sont totalement décorrélés. Si on appelle R la matrice de covariance du

bruit, nous retrouvons donc les expressions:

E {ss∗} = Ib E {νν∗} = R E {sν∗} = 0 (4.2)
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Si la puissance totale d’émission est notée pT , la contrainte suivante doit être naturellement respectée:

trace {FF∗} = pT (4.3)

Une alternative est cependant donnée dans [92] qui consiste à contraindre la plus grande valeur propre

λmax de la matrice de covariance FF∗ du signal émis (après le précodeur). Cette condition limite aussi la

puissance puisqu’elle constitue une majoration de (4.3):

trace {FF∗} ≤ bλmax(FF∗) (4.4)

Si on appelle λT la plus grande valeur propre tolérée de la matrice de covariance des vecteurs émis, la

contrainte peut s’écrire:

λmax(FF∗) = λT (4.5)

En plus de limiter la puissance globale d’émission, cette contrainte impose une limite sur la puissance

crête, indépendamment de l’alphabet utilisé. Cependant, la borne est moins précise que pour (4.3) et nous

avons de ce fait choisi de conserver cette dernière comme contrainte pour la suite de nos travaux.

Pour l’instant, on suppose que l’état du canal est disponible à l’émission.

4.2.2 Idées de base

Notons V l’espace de dimension nR dans lequel se trouvent les vecteurs r et ν. La matrice H étant de rang

k, les vecteurs HFs sont confinés dans un sous-espace H de dimension k engendré par les colonnes de H. De

plus, le vecteur s étant de taille b, HFs est confinée dans un sous-espace S de dimension b engendré par les

colonnes de HF. Les trois sous-espaces définis ci-dessus s’imbriquent donc de la façon suivante (figure 4.1):

S ⊂ H ⊂ V (4.6)

CommeH est déterminé par la matrice de canal, on ne peut pas le modifier. En revanche, avec CSI, le fait

de modifier la matrice F nous permet de déplacer le sous-espace S à l’intérieur deH.

Notons H un sous-espace de dimension (nR − k) tel que:

V = H⊕H (4.7)
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H νS

FIG. 4.1 – Représentation planaire des sous-espaces des signaux, du canal et du bruit

où ⊕ désigne la somme directe de deux espaces complémentaires.

Si l’on note de manière équivalente S un sous-espace de dimension (k − b) tel que:

H = S ⊕ S (4.8)

alors nous avons:

V = S ⊕ S ⊕H (4.9)

Notons V une matrice de dimension nR × nR dont les colonnes sont une base de V telle que:

V =




VS VS VH




(4.10)

où les colonnes de VS , VS , et VH sont des bases de S , S et H. Supposons que nous puissions choisir

cette base de V de telle façon que la matrice de corrélation du bruit devienne la matrice identité de taille

(nR×nR) (à cette étape de notre développement, nous supposons juste que c’est possible, nous expliquerons

plus loin comment trouver cette base). Notons rv le vecteur dont les éléments sont les composantes, dans cette

nouvelle base, du vecteur reçu r:

rv = V−1 r (4.11)
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Ainsi, si on note νv = V−1ν, nous avons:

rv = V−1HFs + νv (4.12)

et nous pouvons écrire:

rv =




rS

rS

rH




(4.13)

Les sous-vecteurs rS , rS et rH contiennent les composantes de r dans les bases de S , S etH. Etant donnée

la structure de la base, nous voyons immédiatement que:




rS

rS

rH




=




Hv

0

0




s +




νS

νS

νH




(4.14)

où Hv est une matrice de taille (b× b). On peut remarquer que:

– rH dépend seulement du bruit (et ne contient donc pas la moindre information sur les données trans-

mises) et on ne peut pas le changer;

– rS dépend aussi seulement du bruit, mais on peut l’affecter en changeant la matrice de précodage F;

– rS dépend à la fois des données transmises et du bruit, et on peut le modifier en changeant F. Il faut

alors aligner S avec le sous-espace de gain maximal de canal.

Comme la matrice de corrélation du bruit est la matrice identité (dans la nouvelle base), rH et rS ne sont pas

corrélés avec le bruit qui affecte le signal émis (c.à.d., νS), ce qui revient à dire que rH et rS n’apportent

aucune information utile pour l’estimation de s. Donc, en réception, on peut réduire la dimension du système

en gardant seulement rS .

4.2.3 Canal virtuel

En considérant une matrice de précodage F et de décodage G, le modèle de base du système, représenté

sur la figure 4.2 s’écrit:

y = GHFs + Gν (4.15)
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FIG. 4.2 – Système MIMO avec précodeur et décodeur

Notre approche est basée sur la décomposition des matrices de précodage et de décodage comme suit:

F = FvFd (4.16)

et:

G = GdGv (4.17)

Le modèle devient alors:

y = GdHvFds + Gdνv (4.18)

où Hv est le canal virtuel défini par:

Hv = GvHFv (4.19)

et νv est le bruit virtuel:

νv = Gvν (4.20)

Sa matrice de corrélation est:

Rv = GvRG∗
v (4.21)

Nous allons utiliser seulement des matrices de précodage virtuelles Fv dont les colonnes sont orthonor-

mées, et par conséquent:

F∗
vFv = I (4.22)

La contrainte de puissance est:

trace {FdF
∗
d} = pT (4.23)

Preuve: pT = trace {FF∗} = trace {F∗F} = trace {F∗
dF

∗
vFvFd} = trace {F∗

dFd} = trace {FdF
∗
d}
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Notre objectif est de déterminer les précodeurs et décodeurs virtuels Fv et Gv de telle sorte que le canal

virtuel Hv et la matrice de corrélation du bruit Rv deviennent aussi simples que possible. Cela facilitera

grandement l’analyse du système ainsi que la détermination de Fd et Gd.

Cet objectif sera atteint grâce à plusieurs transformations successives visant à simplifier le modèle au

maximum. Les précodeurs et décodeurs virtuels sont alors définis respectivement par:

Gv = G3G2G1 (4.24)

et

Fv = F1F2F3 (4.25)

Il faut noter que dans le cas où on n’a aucune information sur le canal, la matrice de précodage doit être

incluse dans la matrice de canal et dans ce cas nT = b.

4.3 Simplification du canal MIMO

4.3.1 Etape 1: Blanchiment du bruit

La décomposition en valeurs propres (DVP) de la matrice de corrélation du bruit nous donne:

R = QΛQ∗ (4.26)

où Q est une matrice unitaire et Λ = diag(λ1,...,λnR) est une matrice réelle diagonale avec λ1 ≥ ... ≥

λnR ≥ 0; les valeurs propres sont rangées dans l’ordre décroissant. Prenons:

G1 = Λ− 1
2 Q∗ (4.27)

et:

F1 = InT (4.28)

Λ− 1
2 est simplement une matrice diagonale, dont les éléments sont 1/

√
λ1,...,1/

√
λnR . La matrice de

corrélation du bruit virtuel est alors:

Rv1 = G1RG∗
1 = InR (4.29)
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Les vecteurs de la base résultante sont les colonnes de (G1)
−1 (avec leurs coordonnées exprimées dans la

base initiale). Dans la nouvelle base, le bruit est blanc et isotrope. Comme les transformations que nous allons

utiliser par la suite sont toutes unitaires (c.à.d. des rotations de bases), cette matrice de corrélation du bruit ne

changera absolument plus. Le canal intermédiaire virtuel est:

Hv1 = G1HF1 (4.30)

4.3.2 Etape 2: Diagonalisation du canal

La décomposition en valeurs singulières (DVS) est un outil très utile à la simplification des canaux de

transmission. La DVS de Hv1 donne:

Hv1 = AΣB∗ (4.31)

où A est une matrice unitaire de taille (nR × nR), B est une matrice unitaire de taille (nT × nT ) , et Σ

est une matrice de taille (nR × nT ) dont la structure est la suivante:

Σ =




Σk 0

0 0


 (4.32)

où Σk = diag(σ1,...,σk) est une matrice diagonale de taille (k×k) dont les éléments diagonaux sont réels

et strictement positifs. En supposant que ces éléments ont été rangés de telle sorte que σ1 ≥ ... ≥ σk > 0,

prenons:

G2 = A∗ (4.33)

et:

F2 = B (4.34)

Il faut remarquer que choisir cette valeur pour F2 n’implique aucune perte de généralité dans la mesure

où, si l’émetteur a accès à l’état du canal, il sera toujours possible d’inclure B∗ dans Fd pour annuler F2. Le

canal virtuel est alors:

Hv2 = G2Hv1F2 = Σ (4.35)

et la matrice de corrélation du bruit virtuel est toujours:

Rv2 = G2Rv1G
∗
2 = InR (4.36)
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A ce stade, la matrice de canal et la matrice de corrélation du bruit virtuel sont toutes deux extrêmement

simples. Comme les nR − k dernières colonnes de Hv2 sont nulles, il est évident que les nR − k derniers

éléments de rv sont les composantes de r dans la base de H, (c.à.d., rH ). De plus, comme expliqué précé-

demment, le précodeur doit aligner S avec le sous-espace de gain maximal de canal. Etant donnés la structure

de Hv2 et l’ordre décroissant des éléments diagonaux de Σk, il est clair que les b plus hauts gains de canal

correspondent aux b premiers éléments diagonaux de Σk. On peut donc écrire:

rv =




rS

rS

rH




(4.37)

Et G2G1 n’est rien d’autre que la matrice de transformation V −1 mentionnée dans (4.11).

4.3.3 Etape 3: Réduction de dimension

Comme expliqué plus avant, rS et rH n’apportent aucune information utile sur le signal émis, et nous

pouvons donc garder seulement rS en prenant pour G3 la matrice de taille (b× nR) ci-dessous:

G3 =

(
Ib 0

)
(4.38)

De plus, comme le précodeur doit aligner S sur le sous-espace de gain maximal de canal, on peut prendre

pour F3 la matrice de taillle (nT × b) ci-dessous:

F3 =




Ib

0


 (4.39)

Le canal virtuel devient la matrice (b× b) suivante:

Hv = G3Hv2F3 = Σb (4.40)

où Σb est la matrice diagonale (b × b) contenant les b premiers éléments diagonaux de Σ. La matrice de

corrélation du bruit virtuel est:

Rv = Ib (4.41)
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Le modèle est maintenant:

rs = HvFds+ νv (4.42)

4.3.4 Résumé de la méthode

Les différentes étapes nécessaires à l’obtention du canal MIMO diagonal sont résumés dans la table 4.1 et

ont fait l’objet d’une soumission d’article [93]. Tous ces calculs sont basés sur des manipulations de matrices

très simples et ne demandent que quelques lignes de programme dans des langages orientés matrices tels

Matlab ou Octave.

étape i méthode Fi Gi Hvi Rvi

blanchiment

du bruit
1

EVD:

R = QΛQ∗ F1 = InT G1 = Λ− 1
2 Q∗ Hv1 = G1HF1

Rv1 = G1RG∗
1

= InR

diagonalisation

du canal
2

SVD:

Hv1 = AΣB∗ F2 = B G2 = A∗ Hv2 = Σ Rv2 = InR

réduction de

dimension
3 rv =

(
rS
rS
rH

)
F3 =

(
Ib
0

)
G3 =

(
Ib 0

) Hv = G3Hv2F3

= Σb

Rv = Ib

TAB. 4.1 – Etapes pour obtenir un système MIMO diagonal.

Si l’on restreint les précodeurs et décodeurs au cas diagonal, comme nous le ferons dans le chapitre

suivant, le système MIMO global est alors équivalent à b voies totalement indépendantes, comme le montre la

figure 4.3.

4.3.5 Cas où l’on n’a pas de connaissance du canal à l’émission

Si l’état du canal est inconnu à l’émission, le précodeur ne peut pas être optimisé (on ne peut pas aligner

S sur le sous-espace de gains maximaux de canal). Dans ce cas, l’étape 1 reste inchangée, mais lors de la

deuxième étape, il faut faire la SVD de Hv1F (au lieu de Hv1):

Hv1F = AΣB∗ (4.43)

où A est une matrice unitaire (nR×nR), B est une matrice unitaire (b× b), et Σ est une matrice (nR× b)
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FIG. 4.3 – Schéma équivalent de transmission MIMO avec précodeur et décodeur diagonaux

dont la structure est la suivante:

Σ =




Σb

0


 (4.44)

où Σb = diag(σ1,...,σb) est une matrice diagonale (b × b) dont les éléments diagonaux sont réels et

strictement positifs. Supposons que ces éléments ont été rangés de telle sorte que σ1 ≥ ... ≥ σb > 0. Prenons:

G2 = A∗ (4.45)

et:

F2 = InT (4.46)

Le canal virtuel est alors:

Hv2 = G2Hv1F2 = ΣB∗ =




ΣkB
∗

0


 (4.47)
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Aussi, les dernières nR − b lignes de Hv2 sont nulles. Ceci veut dire que les b premières composantes

de rv correspondent aux composantes du vecteur reçu dans S , alors que les autres nR − b contiennent ses

composantes dans S ⊕ H. Enfin, pour la réduction de dimension, il faut garder les b premières composantes

de rv qui correspondent au même choix de F3 et G3 que dans le cas avec CSI.

Il faut bien noter que le canal virtuel résultant Hv n’est plus diagonal, contrairement au cas où l’état du

canal est disponible à l’émission. La démarche consiste simplement à blanchir le bruit et à projeter le vecteur

reçu dans le sous-espace S de dimension b.

4.4 Conclusions

Nous avons présenté dans ce chapitre un processus de simplification des canaux MIMO. Basée sur des

opérations matricielles simples comme les décompositions en valeurs propres ou en valeurs singulières, la

démarche reste très générale. Elle permet d’intégrer au système de transmission un précodeur et un décodeur

diagonaux qui augmentent la fiabilité de la communication. Si l’on utilise des précodeurs et décodeurs dia-

gonaux, le système global peut être vu comme b voies parallèles indépendantes. Cette diagonalité autorise de

plus une détection optimale, basée sur le critère du maximum de vraisemblance, dont la complexité dans ce

contexte reste raisonnable.
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Chapitre 5

Précodage diagonal optimal pour systèmes

MIMO

5.1 Introduction

Nous avons vu dans le chapitre précédent que l’on pouvait largement simplifier les systèmes de trans-

mission MIMO, et rendre tout système MIMO virtuellement diagonal. Dans la nouvelle représentation, nous

avons alors:

y = GdHvFds + Gdνv

où νv = Gvν est un bruit blanc dont la matrice de corrélation s’exprime Rv = Ib et Hv = Σb =

diag(σ1,...,σb) est la matrice de canal virtuel (b × b) (c’est une matrice diagonale dont les éléments sont

positifs et rangés dans l’ordre décroissant).

Nous utilisons un récepteur basé sur le critère de Maximum de Vraisemblance dont la complexité aug-

mente très rapidement avec le nombre d’antennes émettrices. Si le système global est non-diagonal (ce qui est

le cas pour tous les systèmes qui ne supposent aucune connaissance du canal à l’émission), la complexité de

cet algorithme de détection augmente exponentiellement avec le nombre d’antennes, tandis que si le système

est entièrement diagonal l’augmentation est seulement linéaire. Aussi, par soucis de moindre complexité, ainsi

que de simplicité, nous considérons dans ce dernier chapitre uniquement des précodeurs diagonaux.

La recherche des précodeurs optimaux peut donc se limiter au cas diagonal, c’est-à-dire Fd = diag{fi}bi=1

et Gd = diag{gi}bi=1. Le système peut alors être vu comme un ensemble de canaux indépendants (figure 4.3),

et la détection par MV peut être utilisée efficacement, même pour de grandes valeurs de b et pour de larges
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constellations. Les valeurs des matrices de précodage et décodage dépendent du critère choisi pour l’optimi-

sation, et correspondent en fait à une répartition de la puissance d’émission sur les canaux virtuels. Plusieurs

critères bien connus sont détaillés dans la première partie de ce chapitre. Le critère le plus populaire et sans

doute encore le plus utilisé à l’heure actuelle est le critère de la maximisation de la capacité, connu sous le nom

de water-filling (WF). On trouve également fréquemment le critère de minimisation de l’erreur quadratique

moyenne (EQMM), ou encore le critère de maximisation de la plus faible valeur singulière du canal équivalent

HvFd, noté ici max(λmin).

Nous détaillerons ensuite le précodeur diagonal optimal élaboré pendant cette thèse. Partant de la consta-

tation que dans les sytèmes pratiques, le taux d’erreur bit (TEB) est le paramètre principal à minimiser durant

la transmission, nous avons développé un précodeur dont le but est de veiller à ce que le TEB soit le plus

faible possible, à n’importe quel moment de la transmission. Nous donnerons également une approximation

de ce précodeur qui permet de baisser la complexité de l’optimisation.

Dans une considération générale, et pour n’importe lequel de ces critères, nous étudierons l’impact de la

réduction de voies virtuelles sur la fiabilité des transmissions, et montrerons que suivant la gamme de RSB

qui caractérise la liaison, le sacrifice de la voie la moins favorisée peut s’avérer bénéfique. Nous tirerons les

conclusions qui s’imposent en commentant largement les courbes de TEB et de capacité notamment. Enfin,

avant d’offrir quelques perspectives à nos études sur le précodage linéaire, nous situerons notre travail par

rapport à d’autres schémas qui utilisent la connaissance du canal à l’émission, et plus particulièrement la

sélection d’antennes.

5.2 Critères d’optimisation classiques

Nous étudions dans cette partie les critères le plus souvent utilisés pour l’optimisation des systèmes

MIMO. En faisant appel à la méthode d’optimisation de Lagrange, nous donnons l’expression du précodeur

qui optimise le critère considéré. Grâce au processus de diagonalisation, on retrouve les précodeurs classiques

d’optimisation mais de façon plus simple que dans la littérature.

5.2.1 Maximisation de la capacité

La capacité du canal ne dépend absolument pas du type de récepteur utilisé, et n’est donc pas influencée

par les valeurs de la matrice de décodage. En effet, si l’on reprend l’expression de la capacité (2.31) et l’on

prend en compte les hypothèses de base, le modèle équivalent (4.42) entraîne l’expression suivante pour la

capacité [20]:
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C =
b∑

i=1

log2(1 + f2
i σ

2
i ) (5.1)

où fi et σi représentent les valeurs diagonales de la matrice de précodage Fd et de la matrice du canal équi-

valent Hv, respectivement.

Comme le système comporte b voies parallèles et indépendantes, la capacité est tout simplement b fois

la capacité d’un canal SISO. Pour trouver les valeurs de la matrice de précodage Fd = diag{fi}bi=1 qui

maximisent cette capacité, nous allons utiliser la méthode des multiplicateurs de Lagrange. La contrainte de

la puissance maximale à l’émission s’écrit à présent:

b∑

i=1

f2
i = pT (5.2)

Appelons µ le multiplicateur de Lagrange, nous pouvons former le Lagrangien:

LWF (µ,fi) =

b∑

i=1

log2(1 + f2
i σ

2
i ) + µ

((
b∑

i=1

f2
i

)
− pT

)
(5.3)

Comme il n’y a qu’une seule variable en plus du multiplicateur, l’annulation de la dérivée ∂LWF

∂fi
suffit à

trouver le précodeur optimal:

f2
i =





Ψ− 1
σ2
i

pour Ψ > 1/σ2
i

0 pour Ψ ≤ 1/σ2
i

(5.4)

Si on note bψ l’entier tel que σ2
i > 1/Ψ pour i = 1,...,bψ et σ2

i ≤ 1/Ψ (et donc f 2
i = 0) pour i = bψ + 1,...,b.

Alors, grâce à la contrainte, on obtient:

pT =

bψ∑

i=1

f2
i = Ψ bψ − γψ (5.5)

où γψ est défini par:

γψ =

bψ∑

i=1

1

σ2
i

(5.6)

Ainsi le seuil Ψ est:

Ψ =
pT + γψ
bψ

(5.7)

Il convient de vérifier que cette valeur Ψ régénère le même bψ . On peut alors facilement trouver les valeurs fi

à partir de (5.4). Cette solution WF a déjà été l’objet de nombreuses études, et est largement reconnue pour
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son aptitude à augmenter les capacités des systèmes MIMO [94, 20, 95]. Cependant, si on retrouve ici les

mêmes résutats que dans la littérature, la méthode est développée ici d’une manière beaucoup plus simple et

rapide, grâce à la diagonalité du système équivalent.

5.2.2 Minimisation de l’erreur quadratique moyenne

La minimisation de l’erreur quadratique moyenne (EQMM) représente une autre solution connue pour

l’optimisation de systèmes MIMO, et elle est particulièrement appréciée pour sa faible complexité et sa ro-

bustesse [91, 96]. Cette erreur, que l’on va chercher à minimiser, s’écrit E[‖y− s‖2]. Cependant, si ce critère

EQMM minimise la somme des erreurs d’estimation des symboles sur toutes les voies, il ne donne pas d’in-

formation sur l’erreur quadratique propre à chaque mode. Certaines voies peuvent pourtant être bien plus

défavorables que d’autres, et il est intéressant de pouvoir mieux maîtriser la répartition des erreurs, en parti-

culier si les voies sont dédiées à des applications différentes, comme ce sera sans doute le cas dans un proche

avenir.

Pondération de l’EQMM

Pour appréhender ce problème, on se propose d’utiliser un critère qui minimise l’erreur quadratique

moyenne, mais de façon pondérée, en introduisant par exemple une matrice de pondération diagonale et défi-

nie positive W = diag{wi}bi=1. Le critère à minimiser devient alors E[
∥∥W1/2(y − s)

∥∥2
], et étant donnée la

diagonalité du système, il s’exprime:

b∑

i=1

E[wi |(giσifi − 1)si + giνvi |2] (5.8)

Sous la contrainte de puissance:
b∑

i=1

|fi|2 ≤ pT (5.9)

la relation (5.8) devient:
b∑

i=1

wi(|giσifi − 1|2 + |gi|2) (5.10)

Comme la phase de fi n’a aucun effet sur la contrainte, on choisit:

Arg (fi) = −Arg (gi) (5.11)

et on prend des valeurs réelles pour gi. On se retrouve donc avec un problème qui considère uniquement des
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variables réelles. Pour résoudre ce problème d’optimisation, nous faisons de nouveau appel à la méthode de

Lagrange, combinée avec les conditions d’optimalité de Karush, Kuhn et Tucker (KKT). Formons dans un

premier temps le Lagrangien:

LEQMM(µ,gi,fi) =
b∑

i=1

wi(g
2
i σ

2
i f

2
i − 2giσifi + g2

i + 1) + µ[(
b∑

i=1

f2
i )− pT ] (5.12)

Les conditions KKT ci-dessous sont alors nécessaires et suffisantes pour garantir l’optimalité de notre

système diagonal:

∂LEQMM(µ,gi,fi)

∂gi
= 0 (5.13)

∂LEQMM(µ,gi,fi)

∂fi
= 0 (5.14)

µ ≥ 0 (5.15)

b∑

i=1

f2
i − pT ≤ 0 (5.16)

µ[(

b∑

i=1

f2
i )− pT ] = 0 (5.17)

Ainsi, en utilisant l’annulation de la dérivée partielle (5.13)

∂LEQMM(µ,gi,fi)

∂gi
= wi(2giσ

2
i f

2
i − 2σifi + 2gi) = 0 (5.18)

on obtient l’expression des valeurs diagonales de la matrice de décodage:

gi =
σifi

(σifi)
2 + 1

(5.19)

En remplaçant alors les gi par leur expression (5.19), l’annulation de la dérivée partielle ∂LEQMM (µ,gi,fi)
∂fi

(5.14) fournit:

f2
i =





1
σi

(wiΨ− 1
σi

) pour wiΨ > 1/σi

0 pour wiΨ ≤ 1/σi

(5.20)

Il faut noter qu’il existe une relation évidente entre le critère qui maximise la capacité du canal et le critère

de minimisation pondérée de l’erreur quadratique, puisque le cas particulier wi = σi nous renvoie directement

au précodeur basé sur la technique du WF (5.4).
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Si on note bψ l’entier tel que σi > 1
wiΨ

pour i = 1,...,bψ et σi ≤ 1
wiΨ

(soit f 2
i = 0) pour i = bψ + 1,...,b,

la contrainte nous donne:

pT =

bψ∑

i=1

f2
i = Ψβψ − γψ (5.21)

où:

βψ =

bψ∑

i=1

wi
σi

(5.22)

et γψ est toujours définie par (5.6).

Ainsi

Ψ =
pT + γψ
βψ

(5.23)

En utilisant les trois équations précédentes, bψ détermine Ψ. Mais il faut vérifier que cette valeur de Ψ

régénère le même bψ que précédemment. L’équation (5.20) nous donne facilement les fi. La présence de wi

dans ce système d’équations permet d’intervenir sur chacune des voies suivant la valeur que l’on donne à ce

paramètre.

Optimisation EQMM classique

Le schéma impondéré d’optimisation des systèmes MIMO basé sur l’EQMM, c-à-d la conception du

précodeur et du décodeur qui minimisent la somme des erreurs quadratiques d’estimation des symboles, est

déjà bien présente dans la littérature [20, 97, 91]. On peut facilement la retrouver ici en prenant la matrice

identité comme matrice de pondération (W = I, i.e. {wi = 1}bi=1).

Qualité de services

La qualité de services est une notion très actuelle dans toute l’industrie des télécommunications. Dans

notre contexte, elle représente la possiblité d’utiliser les systèmes de transmission multi-antennes pour ache-

miner différents types d’information sur des voies indépendantes. Considérons par exemple des applications

multimédia qui nécessitent la transmission simultanée de données de nature différente, comme la vidéo et la

parole. Il est évident que pour que la transmission soit efficace, la vidéo doit se voir attribuer des voies dont

le RSB est bien meilleur que celui des sous-canaux par lesquels transiteront les données audio. Pour pouvoir

moduler le RSB selon la distribution des voies, on introduit la contrainte supplémentaire:

f2
i σ

2
i = γρi (5.24)
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où γ est un scalaire positif et ρi le RSB relatif désiré sur la voie i.

En utilisant la contrainte de puissance dans (5.24) on obtient:

b∑

i=1

f2
i =

b∑

i=1

γρi
σ2
i

= γ

b∑

i=1

ρi
σ2
i

(5.25)

L’expression de γ est alors donnée par:

γ =
pT∑b
i=1

ρi
σ2
i

(5.26)

Finalement les f 2
i sont calculés par l’expression suivante:

f2
i =

pTρi

σ2
i

∑b
k=1

ρk
σ2
k

(5.27)

Les RSB propres à chaque voie sont alors définis par des rapports entre eux, le scalaire γ servant à assurer

un RSB global constant. Ainsi, pour un système à 2 voies, il suffit de prendre ρ2 = 2ρ1 pour avoir 3 dB d’écart

entre les voies, comme le montre la figure 5.1. Bien évidemment, plus le rapport ρ2
ρ1

est grand, plus le TEB

global de la transmission augmente. Le cas le plus favorable est donné par un rapport ρ2
ρ1

= 1, détaillé dans le

paragraphe suivant.

Erreur égale

Le schéma d’optimisation classique par le critère de l’erreur quadratique moyenne peut donner des erreurs

sur chaque voie très différentes les unes des autres. Cependant, des systèmes à débit constant nécessitent des

transmissions sûres utilisant des modulations et des schémas de codage identiques sur chaque voie. Ces voies

doivent donc avoir des erreurs quadratiques moyennes égales, ce qui revient à avoir le même RSB sur toutes les

voies. C’est donc un cas particulier de l’optimisation basée sur la qualité de services du paragraphe précédent,

et en posant γρi = ρ ce RSB unique se définit par:

ρ = f2
i σ

2
i (5.28)
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FIG. 5.1 – Système MIMO basé sur la Qualité de Service: les données video sont transmises sur une voie
favorisée de 3dB par raport aux données audio

En remplaçant les RSB des différentes voies par ce RSB unique dans (5.27), on obtient alors directement:

f2
i =

ρ

σ2
i

=
pT

σ2
i

∑b
k=1

1
σ2
k

(5.29)

Ce précodeur, que l’on appellera par la suite EGAL peut en fait être retrouvé par l’optimisation d’un autre

critère max(λmin) [92] qui consiste à maximiser la plus petite valeur singulière de l’association du canal

équivalent et du précodeur HvFd. Ce critère se justifie par le fait que λmin soit une borne inférieure à la

distance minimale entre les symboles reçus dont dépend la probabilité d’erreur [98]:

dmin = min
i6=j
‖ HvFd(si − sj) ‖≥ λmin min

i6=j
‖ si − sj ‖ (5.30)

où λmin est la plus petite valeur singulière de HvFd.

Dans la mesure où maximiser la plus petite valeur singulière revient à rendre égales toutes les valeurs

singulières, les voies se retrouvent alors avec le même rapport signal-sur-bruit, ce qui conduit à une erreur

quadratique égale.
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5.3 Minimisation du taux d’erreur binaire

Les précodeurs basés sur la maximisation de la capacité et sur la minimisation de l’erreur quadratique

moyenne améliorent sensiblement les performances des systèmes MIMO. Cependant, la fiabilité et la sécurité

des systèmes dépendent essentiellement du TEB de la transmission, et en pratique c’est plutôt ce paramètre

qu’il faut chercher à minimiser. Grâce à la représentation diagonale, un précodeur optimal diagonal basé sur la

minimisation directe du TEB peut être développé. Comme on utilise un récepteur MV, les valeurs de g i n’ont

aucun impact sur la minimisation du TEB, et on choisit donc gi = 1.

Le modèle de transmission pour le i
e

sous-canal est alors:

yi = σifisi + νvi (5.31)

Les éléments σi sont réels et positifs, et nous allons donc choisir pour fi des valeurs réelles et positives (il est

facile de montrer que considérer des valeurs complexes ou négatives ne modifierait ni le RSB, ni le TEB). Le

RSB pour chaque sous-canal s’exprime:

ρi = σ2
i f

2
i (5.32)

Pour une constellation carrée MAQ-M (M = 22n), le TEB est Pe = 1
b

∑b
i=1 Pe,i où le TEB dans le

sous-canal i est [3]:

Pe,i = αM × erfc
√
βM × ρi (5.33)

avec αM = 2
log2M

(1− 1√
M

) et βM = 3
2(M−1) .

A partir de cette probabilité d’erreur, on peut écrire le Lagrangien que l’on va chercher à minimiser:

LBER =
αM
b

b∑

i=1

erfc
(√

βMσifi

)
+ µ

((
b∑

i=1

f2
i

)
− pT

)
(5.34)

La solution doit alors vérifier les conditions d’optimalité de KKT; l’annulation de ∂LBER
∂fi

donne l’expres-

sion des valeurs diagonales de notre précodeur basé sur le taux d’erreur binaire minimal (TEBM):

f2
i =

1

2βMσ
2
i

W0

(
2σ4

i α
2
Mβ

2
M

µ2πb2

)
(5.35)

où W0 représente la fonction de Lambert d’index 0 [99]. Cette fonction W0 (x) est croissante. Elle est positive

pour x > 0, et W0 (0) = 0. Ainsi, quand µ2 augmente, les f 2
i décroissent. µ2 peut alors être facilement

déterminé grâce à la contrainte
∑b

i=1 f
2
i = pT .
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Pour illustrer l’intérêt de notre approche, nous avons voulu comparer les performances de ce précodeur

avec un précodeur classique basé sur l’EQMM. Nous avons alors repris le schéma d’optimisation de Sampath

et al [91]. Si la diagonalité de leur système est le fruit d’une optimisation globale plutôt qu’un objectif ou

une contrainte, elle nous permet cependant d’insérer notre précodeur diagonal en amont [100]. La figure 5.2

montre clairement la réduction du TEB apportée par le précodeur TEBM dans le cas d’une transmission sur

canal de Rayleigh. On observe ainsi un gain de 1 dB en rapport signal-sur-bruit pour une même probabilité

d’erreur.
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FIG. 5.2 – Comparaison des TEB pour les précodeurs EQMM et TEBM

La complexité de cette solution peut en fait être considérablement amoindrie (voir annexe) en approximant

la fonction de Lambert d’index 0 par:

W0(x) ' log(x)− log(log(x)) for x� 1 (5.36)

En utilisant à la fois cette approximation dans (5.35) et la contrainte on obtient directement la solution simpli-
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fiée:

f2
i =

ai(1−
∑

k Ak) +Ai
∑

k ak∑
k ak

pour i = 1, . . . ,b (5.37)

où:

ai =
1

2βMσ2
i

(5.38)

Ai = ai(log(bi)− log(log(bi))) avec bi =
2σ4

i α
2
Mβ

2
M

πb2
(5.39)

Il faut toutefois noter que l’approximation (5.36) n’est plus valable pour de faibles RSB; log(b i) peut être

inférieur à 1 et on ne peut pas calculer (5.39). Dans ce cas, la méthode simplifiée TEBMA néglige les sous-

canaux les plus défavorisés, tout comme les solutions WF et EQMM, et (5.37) calcule les f 2
i pour les modes

restants.

Cette méthode simplifiée TEBMA est la plus rapide parmi celles présentées dans ce chapitre, car elle ne

nécessite aucune optimisation, pas plus que de recherche de µ. Pour plus de précisions sur ces précodeurs

diagonaux basés sur la minimisation du taux d’erreur binaire, le lecteur pourra également se référer à [101].

5.4 Allocations de puissance à l’émission

Les précodeurs précédemment définis n’utilisent pas les mêmes critères d’optimisation, et ont par consé-

quent des stratégies d’allocation de puissance aux émetteurs très différentes. Avant d’étudier en détail les

stratégies des principaux types de précodeurs, plusieurs commentaires s’imposent, issus directement de l’ob-

servation de l’expression mathématique des matrices F.

– Si la diversité de l’environnement de transmission est faible, les valeurs singulières du canal MIMO

tendent vers une valeur unique (i.e., σi ' σ, pour i = 1, . . . ,b). Les solutions WF et EQMM convergent

alors vers une stratégie d’allocation qui répartit également la puissance sur tous les sous-canaux (i.e.,

f2
i = pT /b pour i = 1, . . . ,b). Cette stratégie est appelée allocation uniforme.

– Pour des RSB élevés, l’allocation de puissance opérée par la solution EQMM est inversement pro-

portionnelle à σi, alors que le critère WF choisit une allocation uniforme. Nous obtenons en effet

f2
i =

pT+γψ
βψ

1
σi

(i = 1, . . . ,b) pour l’EQMM, et f 2
i = pT /b (i = 1, . . . ,b) pour le WF.

– En revanche, aucune des deux stratégies, pas plus que le TEBMA, n’alloue la moindre puissance à une

voie si la valeur singulière σi de celle-ci se situe sous un certain seuil, ce qui provoque une sélection des
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sous-canaux par lesquels va transiter l’information. En se référant à (5.4) et (5.20), il est évident que ce

seuil, déterminé grâce à la contrainte de puissance, n’est pas du tout le même suivant le critère retenu.

A titre d’information, la figure 5.3 présente une étude statistique pour des canaux de Rayleigh sur le

sacrifice de voies par les critères EQMM et WF pour des transmissions sur 2 voies indépendantes avec deux

émetteurs et deux récepteurs (b = 2 et nT = nR = 2). La probabilité de sacrifier une voie est visiblement

bien plus importante pour le critère WF que pour l’EQMM.
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FIG. 5.3 – Sacrifices de voies par les critères WF et EQMM en fonction du RSB

Considérons à présent un système MIMO avec 5 émetteurs et 5 récepteurs qui transmet de l’informa-

tion sur 4 voies indépendantes (les considérations pratiques sont détaillées dans le paragraphe suivant). La

figure 5.4 présente les stratégies d’allocation de puissance des précodeurs WF, EQMM, TEBM et EGAL pour

3 rapports signal-sur-bruit: -6, 2 et 10 dB.

On remarque immédiatement que le précodeur dont l’objectif est d’assurer un TEB identique sur chaque

voie quel que soit l’environnement de transmission adopte une stratégie totalement indépendante du RSB: la

majeure partie de la puissance est allouée à la voie la plus défavorisée, alors que le meilleur sous-canal n’en

reçoit que très peu. D’autre part, la stratégie du WF dans le cas où le RSB s’élève diffère radicalement de celle

des autres qui sont somme toute assez proches. En effet, alors que les précodeurs EQMM et TEBM favorisent
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vorisée

la voie la plus faible, le WF choisit une allocation uniforme et équirépartit la puissance sur toutes les voies. En

revanche, lorsque le RSB décroît, ces trois précodeurs observent des stratégies similaires, et délaissent la voie

la moins favorisée. Pour mieux appréhender ce phénomène, les figures 5.5, 5.6, et 5.7 présentent l’évolution

des stratégies des précodeurs suivant le RSB.

La principale différence réside dans la vitesse à laquelle le système va négliger une voie. Le critère le

moins indulgent est le WF, puisque la puissance allouée à la voie la plus faible est en constante diminution dès

10 dB, et cette dernière est même totalement négligée à partir de -10 dB. La puissance est alors répartie sur les

modes restants. Le critère EQMM néglige lui ausi la voie la plus faible, mais le seuil est situé bien plus bas.

Si l’approximation du TEBM finit elle aussi par délaisser la voie la moins favorisée, le critère TEBM original

en revanche lui alloue toujours un minimum de puissance. Sans doute est-ce là le secret de sa supériorité, tout

du moins en termes de TEB et d’efficacité spectrale, comme nous allons le montrer.
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FIG. 5.5 – Stratégie d’allocation de puissance par précodeur en fonction du RSB
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FIG. 5.7 – Puissance cumulée pour chaque précodeur en fonction du RSB

5.5 Résultats expérimentaux

Comme nous l’avons déjà mentionné, les performances d’un système de transmission sont surtout évaluées

par son aptitude à résister aux perturbations, c’est à dire à assurer un TEB aussi faible que possible, et à

acheminer le plus d’information utile, ce qui revient à maximiser sa capacité, ou son efficacité spectrale. Pour

pouvoir comparer les différents précodeurs étudiés au début de ce chapitre, nous allons donc avoir recours à

des simulations de transmissions de type Monte-Carlo. Considérons par exemple un système MIMO composé

de nT = 5 antennes émettrices et nR = 5 récepteurs, par lequel sont acheminées b voies indépendantes

d’information. Pour chaque RSB, on transmet 10000 symboles appartenant à une constellation MDP-4. Afin

d’obtenir des résultats ne dépendant ni d’un canal de transmission ni de statistiques de bruit particuliers, une

nouvelle matrice de canal H et une nouvelle matrice de corrélation de bruit sont tirées aléatoirement pour

chaque vecteur de symboles émis. Les éléments de H sont indépendants et identiquement distribués (i.i.d.),

appartiennent au domaine complexe et suivent une loi gausienne centrée de variance unité. Le bruit est lui

aussi gaussien, et le RSB est défini comme le rapport de la puissance totale d’émission sur la puissance totale

de bruit reçu.
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5.5.1 Capacités théoriques

Les capacités respectives des systèmes utilisant nos différents précodeurs, c-à-d l’efficacité spectrale qu’ils

peuvent théoriquement atteindre, sont directement calculées par l’expression (5.1) et représentées sur la fi-

gure 5.8. Ces capacités sont moyennées sur le nombre de tirages de H.
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FIG. 5.8 – Capacités des systèmes utilisant les différents précodeurs

Comme c’était prévisible, le système utilisant le précodeur basé sur le principe du WF est celui qui est

susceptible d’atteindre la capacité la plus élevée. Lorsque le RSB augmente, l’allocation uniforme de puis-

sance semble aussi efficace, ce qui est logique au vu des études précédentes. Le précodeur EQMM propose

des capacités moindres, mais intéressantes, alors que celles autorisées par le précodeur TEBM sont seulement

meilleures que celles des concepts d’erreur égale et de qualité de services, solutions particulières de l’EQMM,

mais dont le but n’est pas la hausse de l’efficacité spectrale mais simplement une liaison stable sur l’ensemble

des voies ou sur une ou plusieurs voies du système.

5.5.2 Efficacités spectrales expérimentales et taux d’erreur binaire

Les efficacités spectrales effectives (figure 5.9) et les taux d’erreur binaire correspondants (figure 5.10)

sont cependant d’un tout autre acabit. Comme nous utilisons un récepteur optimal (MV), l’entrée et la sortie
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du système peuvent être vues comme de simples chaînes de données binaires. Aussi, le canal est considéré

comme binaire symétrique (CBS) et la capacité expérimentale CMDP−4 est donc liée au TEB par l’expression

suivante [3]:

CMDP−4 = 2b×(1+TEB×log2(TEB)+(1−TEB)×log2(1−TEB)) (bits / vecteur transmis) (5.40)
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FIG. 5.9 – Efficacités spectrales expérimentales des systèmes précodés

Les figures 5.9 et 5.10 montrent clairement que les meilleures performances sont apportées par le pré-

codeur TEBM, qui précède de peu celui basé sur la minimisation de l’erreur quadratique moyenne. Contrai-

rement aux attentes théoriques, le précodeur basé sur la maximisation de la capacité reste très en deçà des

autres, et accuse notamment un déficit de près de 5 dB par rapport au TEBM. Ces figures illustrent aussi

l’intérêt de l’approximation du TEBM, puisque malgré la simplicité de ce précodeur, ses performances restent

très proches de l’optimal, le TEBM, et sont même équivalentes pour des RSB élevés.
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FIG. 5.10 – TEB des systèmes avec précodeurs diagonaux

5.5.3 Conséquences de la réduction de voies

Lorsque l’on regarde le détail des TEB par voies, on s’aperçoit que la différence se fait essentiellement au

niveau de la voie la moins favorisée. En effet lorsque le système comporte seulement 2 voies indépendantes

pour 4 antennes émettrices et réceptrices (voir figure 5.11) le système optimisé par le critère TEBM fait

beaucoup plus d’erreurs sur la voie la plus favorisée. Par contre il en fait moins sur la voie la moins favorisée,

et comme le TEB final est une moyenne des différentes voies, celle qui est prépondérante est évidemment la

voie la moins favorisée qui se trouve plus haut en TEB sur l’échelle logarithmique.

Si le système comporte 3 voies indépendantes (figure 5.12), on retrouve le même schéma, et note même que

les précodeurs basés sur la capacité et l’erreur quadratique possèdent 2 voies sur 3 dont le TEB est inférieur au

TEBM. Dans ce dernier cas, le précodeur axé sur la maximisation de la capacité favorise tellement la meilleure

voie que celle-ci ne commet même plus assez d’erreurs pour entrer dans l’échelle de notre figure.

Ces figures permettent également de montrer l’importance du gain en fiabilité lorsque l’on diminue le

nombre de voies pour une même configuration de départ. Le fait de prendre un sous-ensemble de 2 voies au

lieu de 3 sur un ensemble de départ de nT = 4 antennes émettrices divise le TEB global de transmission par

plus de 100 pour le précodeur TEBM. Même si le système perd en débit, il gagne sans doute en capacité; il

reste alors à trouver le compromis idéal entre la fiabilité et le débit d’information.
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FIG. 5.11 – Système MIMO avec nT = 4 émetteurs, nR = 4 récepteurs et b = 2 voies indépendantes
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FIG. 5.12 – Système MIMO avec nT = 4 émetteurs, nR = 4 récepteurs et b = 3 voies indépendantes
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Cette influence de la réduction du nombre de voies sur la fiabilité des communications peut également

être illustrée par un raisonnement inverse. La figure 5.13 présente ainsi des courbes de TEB pour plusieurs

systèmes MIMO. Le système basique est un système non-optimisé comportant 2 émetteurs et 2 récepteurs,

par lequel on transmet l’information sur 2 voies indépendantes. On ajoute ensuite à ce système une puis trois

antennes émettrices, mais la transmission de l’information se fait toujours sur seulement 2 voies. Si l’ajout

d’une seule antenne émettrice améliore un peu la fiabilité de la transmission, le résultat est par contre très

significatif quand on passe à 5 émetteurs. Le fait de pouvoir répartir la puissance de manière optimale sur

les voies diminue grandement le TEB, sans pour autant augmenter le débit puisque l’on utilise dans tous les

cas seulement 2 sous-canaux pour émettre. Si l’idée est sans doute inapplicable du côté récepteur mobile

pour des contraintes évidentes de dimension, elle est en revanche intéressante pour la station de base, et

les coûts matériels dûs à l’augmentation du nombre d’émetteurs seront sans doute largement compensés par

l’amélioration des performances.
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FIG. 5.13 – Impact de l’augmentation du nombre d’antennes émettrices sur le TEB pour un nombre fixe de
voies de transmission et de récepteurs (b = 2 et nR = 2)
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5.6 Sélection d’antennes

Une autre approche est actuellement considérée par le laboratoire ISL de Stanford qui mène des études

sur les techniques de sélection d’antennes. La sélection, motivée comme le précodage linéaire par la volonté

de fiabiliser la transmission et d’augmenter sa capacité, permet en plus une économie au niveau des structures

émettrices. En effet le coût des émetteurs est largement dominé par les amplificateurs RF, alors que l’on

peut facilement trouver des antennes bon marché. La sélection d’antennes permet donc de n’utiliser qu’un

nombre limité d’amplificateurs qui sont reliés automatiquement aux antennes du sous-ensemble retenu. Ainsi

dans [102] le critère de capacité maximale, sans hypothèse de diagonalité, est utilisé pour sélectionner, dans

de bonnes conditions de transmission (i.e. des RSB élevés) un sous-ensemble d’antennes de taille k, égale au

rang de la matrice de canal.

Cette étude est ensuite généralisée à des sous-ensembles de taille quelconque [103] et pour la gamme

entière des RSB [104]. Les résultats obtenus sont encourageants (figure 5.14), et peuvent sans doute être amé-

liorés par le critère du TEBM. En revanche, sélectionner des antennes en réception n’augmente en aucun cas la

capacité du canal, ce qui se comprend aisément dans la mesure où l’on recevrait moins d’information (sauf si

les antennes réceptrices sont parfaitement corrélées). Cette approche, dérivée des techniques de combinaison

des répliques, est toutefois envisageable pour réduire la complexité ou le coût des récepteurs et est étudiée

dans [105].

Plus récemment Heath et al. introduisent dans [106] un nouveau critère de sélection basée sur la maximi-

sation de la distance euclidienne minimale entre les symboles sur la constellation reçue. Ce critère, étroitement

lié au TEB, améliore sensiblement la qualité de la transmission, à la fois en terme de TEB et de capacité. Etant

donné que le TEBM propose les performances optimales en terme de TEB parmi tous les précodeurs diago-

naux, il n’est pas franchement intéressant d’appliquer le critère de distance minimale au précodage diagonal.

En revanche il paraît plus judicieux de concevoir un précodeur non-diagonal basé sur ce critère, pour étudier

ses performances et vérifier que l’augmentation de complexité au niveau de la détection n’est pas prohibitive.

5.7 Perspectives sur le précodage basé sur la distance euclidienne minimale

Nous nous intéressons donc dans ce paragraphe au précodage basé sur la distance euclidienne minimale sur

la constellation reçue. Comme précisé dans notre premier chapitre, les modulations d’amplitude en quadrature

possèdent d’excellentes propriétés de distance minimale, et l’idée originale développée dans ce paragraphe est
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FIG. 5.14 – Sélection d’antennes vs. précodage linéaire

d’essayer de reproduire la forme d’une constellation MAQ pour les symboles reçus sur chaque récepteur. Nous

nous limitons à l’étude de coefficients réels et, si le nombre d’émetteurs et de récepteurs peut varier, les outils

mathématiques utilisés (représentation angulaire) restreignent le domaine d’application du procédé aux sys-

témes utilisant seulement deux voies indépendantes (par conséquent, comme b = 2, il faut nT ≥ 2 et nR ≥ 2).

Enfin la modulation utilisée est une MDP-4.

Reprenons la version simplifiée du canal de transmission. Celui-ci peut s’écrire en fonction des valeurs

singulières:

H =




σ1 0

0 σ2


 (5.41)

Le précodeur est non-diagonal et peut donc s’écrire:

Fdmin
=




x y

w z


 (5.42)
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Le système global est défini par l’équation:

y = HvFdmin
s+ νv soit




y1

y2


 =




σ1(xs1 + ys2) + νv1

σ2(ws1 + zs2) + νv2


 (5.43)

Le précodeur Fdmin
est sujet à la contrainte de puissance à l’émission trace(Fdmin

F∗
dmin

) ≤ pT . On peut le

décomposer en valeurs singulières et, comme il est de dimension 2×2, l’écrire de façon angulaire. En égalisant

les distances sur les deux récepteurs, on se rend compte que le précodeur optimal peut se décomposer sous

deux formes bien distinctes selon le rapport des RSB des voies k = σ1/σ2.

Ainsi, pour k ≤ 2, Fdmin
est diagonal et donné par l’expression:

Fdmin
=

√
pT

1 + k2




1 0

0 k


 (5.44)

Dans le cas contraire, le précodeur se résume à la première ligne:

Fdmin
=

√
pT
5




2 1

0 0


 (5.45)

Cette dernière solution signifie que la voie virtuelle la plus défavorisée est abandonnée, mais physique-

ment l’émetteur comme le récepteur utilisent toutes les antennes. En fait, le précodeur transforme la MDP-4

sur deux voies en une MAQ-16 sur la meilleure voie. Le développement de ce précodeur est détaillé dans

[107]. La flexibilité du précodeur linéaire basé sur la distance minimale lui confère un avantage certain en

terme de TEB sur la sélection d’antennes brute, comme le montre la figure 5.15.

Ce précodeur basé sur la maximisation de la distance minimale semble donc très prometteur, mais il est

toutefois bien moins général que le précodeur TEBM puisqu’il n’est ici question que de deux voies indépen-

dantes. Il n’utilise de plus que des coefficients réels, et n’est donc pas vraiment optimal au sens de la distance

euclidienne minimale. Dans de futurs travaux, il faudra donc essayer de dépasser cette contrainte de nombre

de voies en trouvant un autre formalisme, et se pencher sur l’apport potentiel de coefficients complexes.
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FIG. 5.15 – Comparaison en TEB entre sélection d’antennes et précodage linéaire par le critère de la distance
minimale

5.8 Conclusions

Nous avons développé dans ce chapitre différentes architectures de précodage diagonal, basées sur plu-

sieurs critères d’optimisation. Bénéficiant d’une structure de canal diagonale acquise dans le chapitre précé-

dent, tous ces précodeurs diagonaux améliorent grandement les performances des systèmes de transmission

MIMO tout en autorisant une détection optimale basée sur le maximum de vraisemblance. Chaque architec-

ture est destinée à un objectif particulier, qu’il s’agisse de la maximisation de la capacité du canal ou de la

minimisation de l’erreur quadratique. Ce dernier critère, s’il est pondéré, permet par ailleurs d’obtenir des

RSB propres à chaque voie indépendante, perspective intéressante si on veut transmettre plusieurs types d’in-

formation en parallèle. Si ces critères basés sur le WF ou l’EQMM sont connus, nous avons montré que grâce

au processus de diagonalisation et de simplification des canaux MIMO développé dans le chapitre précédent,

nous retrouvions les résultats d’une manière bien plus simple et rapide que dans la littérature.

Cependant, si l’on considère que les paramètres prépondérants dans l’analyse de la qualité d’un système

de transmission sont l’efficacité spectrale et le TEB, le précodeur le plus prometteur semble être celui basé sur

la minimisation directe du TEB. Si l’on considère l’ensemble des précodeurs linéaires diagonaux, ce dernier

est optimal au sens du taux d’erreur binaire minimal, et garantit donc des transmissions d’excellente facture.
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Son approximation logarithmique se révèle un excellent compromis, puisqu’elle atteint des performances

quasiment équivalentes (pour des RSB élevés) pour une très faible complexité.

Une perspective intéressante serait donc de regarder l’apport d’un précodeur non diagonal, et le coût que

cela entraînerait en temps de calcul pour le récepteur MV. D’autres critères peuvent également être envisagés,

par exemple le critère maximisant la distance euclidienne minimale entre symboles sur la constellation reçue.

Nous avons brièvement décrit un précodeur non-diagonal basé sur ce critère pour un système contraint à deux

voies indépendantes. Les résultats sont prometteurs, mais l’extension à un nombre de voies plus grand paraît

encore difficile.
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Conclusion

Cette thèse a été consacrée à l’étude des systèmes de transmissions multi-antennes et à leur optimisation.

Dans un premier temps, nous avons brièvement décrit le fonctionnement d’une chaîne classique de transmis-

sions numériques et avons présenté les modulations numériques usuelles et plus précisément la modulation

d’amplitude en quadrature, utilisée dans la majeure partie de nos études. Les différents modèles de canaux

rencontrés en pratique ont été examinés, notamment les canaux à évanouissements de Rice et de Rayleigh qui

caractérisent le mieux les communications radio-mobiles. Après avoir rappelé quelques notions de théorie de

l’information et développé le calcul de la capacité dans le cas d’un canal à évanouissements mono-antenne,

nous avons présenté les différentes sortes de diversité susceptibles d’améliorer les transmissions sur ce type

de canal.

La diversité spatiale, à la fois à l’émission et à la réception, a fait l’objet de notre deuxième chapitre. Les

différentes architectures MIMO, c’est-à-dire les codages spatio-temporels en blocs ou en treillis ainsi que les

systèmes basés sur le multiplexage spatial ont été présentées. Nous avons alors détaillé les récepteurs envisa-

geables pour ce type de transmission, qu’ils soient linéaires ou non. Si le récepteur basé sur le forçage à zéro

est le plus simple à mettre en oeuvre, ses performances sont trop médiocres pour être satisfaisantes. Le récep-

teur basé sur l’erreur quadratique moyenne offre des perspectives plus intéressantes, tout comme le récepteur

à annulations successives d’interférences. Enfin nous nous sommes attardés sur le détecteur optimal, basé sur

le maximum de vraisemblance a posteriori qui, malgré une complexité croissante avec le nombre d’antennes

et la taille de la constellation, conserve un grand intérêt grâce à ses excellentes performances. Dans le cas

particulier d’un canal ricien à évanouissements, nous avons développé un détecteur sous-optimal basé sur le

principe du MV, qui produit des résultats presque équivalents pour une complexité bien moindre, et qui semble

donc être un excellent compromis. En développant et en illustrant la capacité des systèmes MIMO, nous avons

expliqué la cause de leur actuelle popularité et de leur implication dans la plupart des systèmes sans fil à venir,

qu’il s’agisse des communications radio-mobiles de troisième et quatrième génération ou encore des réseaux
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locaux sans fil.

Ces systèmes MIMO, et notamment les systèmes basés sur le multiplexage spatial, telle l’architecture

BLAST développée par les laboratoires Bell doivent cependant respecter bon nombre de contraintes, dont

la bande étroite reste la principale. Afin de surmonter ce handicap et d’étendre les possibilités de BLAST,

nous avons proposé dans le chapitre 3 une association avec la modulation OFDM. Cette modulation multi-

porteuses permet en effet de diviser une grande bande de fréquence en de multiples sous-bandes contiguës

et orthogonales entre elles, évitant ainsi l’IES et autorisant l’utilisation de l’algorithme BLAST initial dans

chaque sous-porteuse. L’architecture d’un tel système est largement détaillée, et pour valider le procédé, des

simulations furent conduites sur des modèles de canaux radio-mobiles. Nous avons ainsi démontré, par des

calculs d’efficacité spectrale et de TEB que le canal UHF COST 207, utilisé comme référence pour la norme

GSM, est particulièrement bien adapté à l’utilisation d’une combinaison MIMO-OFDM. Cette association de-

vrait plaire à nombre d’industriels, qui pourraient y voir entre autres le moyen de supplanter les technologies

d’accès multiples actuelles, essentiellement basées sur le CDMA.

Un grand nombre de systèmes pratiques permettent à l’émetteur de connaître l’état temporaire du ca-

nal grâce notamment à des techniques de duplexage, qu’il soit en temps ou en fréquence. Une optimisation

conjointe par addition dans la chaîne de transmission d’un précodeur et d’un décodeur permet de profiter au

mieux de cette information. Cependant, pour pouvoir utiliser le détecteur optimal avec une complexité raison-

nable, le système équivalent doit être diagonal. Grâce à des opérations de décomposition matricielles, nous

avons ainsi proposé une méthode de simplification et de diagonalisation du canal MIMO. La construction

des précodeurs et décodeurs, volontairement restreints à des matrices diagonales, permet alors d’agir direc-

tement sur la puissance allouée à chaque émetteur. Après avoir étudié plusieurs critères, notamment le WF

qui consiste à maximiser la capacité et celui basé sur la minimisation de l’erreur quadratique moyenne, nous

avons montré que nous pouvions bâtir un précodeur qui minimise directement le TEB. Des courbes de TEB

et d’efficacité spectrale illustrent clairement la supériorité du TEBM, mais aussi celle de son approximation,

dont la complexité est nettement inférieure puisqu’elle ne nécessite aucune optimisation. Le précodeur TEBM

est donc le précodeur diagonal optimal au sens du taux d’erreur bit minimal, alors que théoriquement il est sus-

ceptible d’acheminer une capacité inférieure comparativement aux systèmes basés sur le WF ou sur l’EQMM.

Notre travail, comme la quasi-totalité des travaux disponibles dans la littérature scientifique fait l’hypo-
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thèse d’une connaissance parfaite du canal de transmission à l’émission comme à la réception ainsi que d’une

synchronisation parfaite de rythme et de porteuse. Par ailleurs, à aucun moment dans ce mémoire il n’est ques-

tion de codage détecteur et correcteur d’erreurs. Une extension possible à ce travail serait donc d’inclure par la

suite du codage dans nos simulations, pour vérifier l’efficacité de nos précodeurs. Les turbo-codes en particu-

lier, semblent devenus incontournables dans les systèmes de transmission numériques et plusieurs normes de

systèmes pratiques, tels l’UMTS, préconisent leur utilisation. L’application pratique de notre système devra

également être précédée de nombreuses études sur le canal de transmission, que ce soit des mesures em-

piriques, des travaux de modélisation ou encore des études sur les imperfections d’estimation et de retour

d’information. En ce qui concerne le précodage, nous avons dévelopé le précodeur optimal dans le cas dia-

gonal. On pourrait envisager de considérer à présent les précodeurs non-diagonaux, et vérifier si la perte en

terme de complexité est compensée par l’accroissement des performances. En particulier, les précodeurs non-

diagonaux basés sur la distance euclidienne minimale paraissent très prometteurs.
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Annexe

Approximation de la fonction de Lambert

La fonction de Lambert vérifie l’équation

y exp y = x (46)

Cette équation ayant un nombre infini de solutions pour chaque valeur non-nulle de x, la fonction de Lambert

possède un nombre infini de branches. Une seule de ces branches est analytique en 0, elle est donc considérée

comme la branche principale de la fonction Lambert et est notée W0(x).

Cette fonction W0(x) a pour développement en série [108]:

W0(x) = x− x2 +
3

2
x3 − 8

3
x4 +

125

24
x5 + . . . =

∞∑

n=1

(−n)n−1

n!
xn (47)

où n! est le factoriel de n. Cependant, cette série oscille constamment entre de grandes valeurs positives

et négatives pour tout réel x & 0.4, et ne peut par conséquent pas être utilisée pour tout calcul numérique. En

revanche il existe une formule asymptotique [99] pour x & 3 dont les résultats sont assez précis:

W0(x) = log x− log log x+

∞∑

k=0

∞∑

m=0

ckm(log log x)m+1(log x)−k−m−1 (48)

Les coefficients ckm peuvent être déterminés par le théorème d’inversion de Lagange. Dans notre cas, on

néglige le terme de droite pour obtenir finalement l’approximation:

W0(x) ' log x− log log x (49)

Pour illustrer la pertinence de cette approximation asymptotique, la figure 16 représente la fonction de
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Lambert d’indice 0 W0(x) et son approximation pour x réel de 10 à 1000.
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FIG. 16 – Fonction de Lambert principale W0(x) (ligne continue) et son approximation par
log(x) − log(log(x)) (ligne pointillée)

L’étude de ces courbes montre clairement que l’approximation est un peu grossière, mais d’une part elle

se justifie largement au vu des courbes de résultats du chapitre 5, et d’autre part, comme nous allons le voir

ci-dessous, le fait de ne garder que les 2 premiers termes permet d’isoler µ et de s’affranchir de son optimisa-

tion, offrant ainsi un gain important en temps de calcul.

Si l’on remplace en effet la fonction de Lambert par son approximation dans l’équation (5.35), on obtient:

f2
i = ai(log

bi
µ2
− log log

bi
µ2

) (50)
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avec

ai =
1

2βMd2
i

(51)

bi =
2σ4

i α
2
Mβ

2
M

πb2
(52)

L’équation (50) se développe alors comme suit:

f2
i = ai(log bi − 2 log µ− log(log bi − 2 log µ)) = ai log bi − ai log log bi − 2ai(log µ− log log µ) (53)

En posant ensuite Ai = ai(log(bi) − log(log(bi))), et en tenant compte de la contrainte de puissance
∑b

i=1 f
2
i = pT , on obtient:

b∑

i=1

f2
i =

b∑

i=1

Ai − 2

b∑

i=1

ai(log µ− log log µ) = pT (54)

soit

log µ− log log µ =

∑b
i=1Ai − pT
2
∑b

i=1 ai
(55)

En remplaçant log µ− log log µ par cette expression dans (53), on obtient:

f2
i = Ai − 2ai(

∑b
k=1Ak − pT
2
∑b

k=1 ak
) (56)

Finalement les éléments du précodeur peuvent être exprimés par:

f2
i =

ai(1−
∑b

k=1Ak) +Ai
∑b

k=1 ak∑b
k=1 ak

pour i = 1, . . . ,b (57)
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