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Mémoire de Fin Cycle

En vue d’obtention du Diplôme Master Recherche
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A mes belles soeurs Linda et Assia, mes neveux Yanis, Hichem, didine, Sami-Nabil
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3.3 La corrélation spatiale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 32
3.4 les modèles de canaux PAS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 34

3.4.1 La n-ème puissance de la fonction cosinus du modèle PAS . . . . . 35
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3.7 Corrélation entre les entennes d’émession Tx et de réception Rx . . . . . . 43
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4.9 Coefficients de corrélation spatiale du PAS laplacien . . . . . . . . . . . . 57
4.10 Coefficients de corrélation spatiale pour déférents AOA moyen . . . . . . . 58
4.11 Comparaison entre Alamouti STBC 2× 1 et 2× 2 . . . . . . . . . . . . . 59
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Introduction générale

Depuis quelques années, on observe dans le domaine des télécommunications, une
course vers les hauts débits, pour faire face à la demande croissante des utilisateurs en
terme de services et l’épuisement des ressources fréquentielles et temporelles, pour cela de
nouvelles technologies ont fait leurs apparitions. En 1996, foshini du laboratoire des Bell
Labs proposa une solution permettant d’accrôıtre les débits de transmission par l’emploi
de réseaux d’antennes, à la fois à l’émission et à la réception [Fos96] appelés ULA (Uniform
Linear Array). Ce système de communication est appelé MIMO (Multiple Input Multiple
Output). Depuis quinze ans, plusieurs modèles ont été proposé pour la modélisation des
canaux de propagation caractérisant ces systèmes, qui sont défférents des modèles clas-
siques car ils intègrent la dimension spatial.

Ce mémoire est reparti sur quatre chapitres. Le premier chapitre introduit brièvement
les notions de base nécessaires à la compréhension des phénomènes liés aux canaux de
propagation. Ensuite, dans le deuxième chapitre nous enchâınons par une présentation de
la technique MIMO, ainsi que ces performances en termes de capacité. Aprés, nous don-
nons un bref aperçu sur les modèles de canaux utilisés dans les systèmes MIMO, où nous
citons le modèle stochastique qui sera développé dans le cadre de ce mémoire. En der-
nier, nous abordons la modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing).

Le troisième chapitre est consacré à la description des modèles stochastiques (statistiques)
des canaux MIMO rencontrés dans les différents environnements indoor et outdoor. Pour
cela nous commençons par la présentation des déférents modèles PAS (power azimuth
spectrum) qui sont indispensables pour déterminer la corrélation entre antennes. Ensuite,
le modèle basé sur la corrélation qui est développé dans le cadre du projet I-METRA (In-
telligent Multi-element Transmit and Receive Antennas) est introduit. En dernier, nous
présenterons le modèle d’Alamouti qui est basé sur un codage en bloc des données, bap-
tisée technique de codage spatio-temporel en bloc STBC (Space Time Block Coding).

Le quatrième et dernier chapitre sera consacré à la simulation. En premier lieu, la ca-
pacité des systèmes MIMO pour déférentes configurations des antennes à l’émission et à
la réception est tesée. Ensuite, les modèles de propagation traités dans le troisième cha-
pitre sont présentés. Finalement, une chaine de transmission MIMO-OFDM utilisant un
code STBC est réalisée.

On termine ce manuscrit par une conclusion générale et quelques perspectives.
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Caractéristiques des canaux de

transmission

2



1.1. INTRODUCTION

1.1 Introduction

Dans ce premier chapitre on introduit brièvement les notions de base nécessaires pour
la compréhension de ce mémoire. Nous décrivons les caractéristiques et les notions associés
à un canal radio mobile, puis nous définissons quelques canaux de transmission fondamen-
taux utilisés dans les systèmes MIMO, à savoir le canal FWGN (Filtered White Gaussian
Noise ), le canal à évanouissement et le canal de Rayleigh. Ce dernier est considéré le
mieux adapter aux communications radio-mobiles dans un environnement multi-trajets.

1.2 Les phénomènes liés aux canaux sans fils

En communication, un canal est un médium physique qui est utilisé pour la transmis-
sion d’un signal de la source vers la destination par le biais des ondes électromagnétiques.
Quelque soit le mode de transmission, il y a toujours des phénomènes aléatoires non
prévisible qui affectent le signal transmis avant d’atteindre la réception, ces phénomènes
constituent en générale des perturbations, tels que le bruit et les évanouissements.

1.2.1 Le bruit

Le bruit est un signal parasite, aléatoire et non désiré se superposant aux signaux
utiles. C’est l’un des problémes les plus rencontré dans la transmission. Il est généré par
les composantes internes du système de communication et principalement par le bloc
radio fréquence du récepteur. Il est modèlisé par un bruit blanc gaussien additif FWGN
à puissance constante.

1.2.2 Les évanouissements

Un signal émis par une antenne se propage soit dans toutes les directions, soit dans un
ensemble de directions bien précises. Le signal émis subit des réflexions, des réfractions,
ou des diffusions autour des obstacles se trouvant dans l’environnement de propagation
entre la source et la destination. Ainsi, le récepteur voit des versions multiples du signal
émis qui arrivent à son niveau avec des puissances retardées et atténuées.

L’atténuation de puissance que connâıt une communication sans-fil est due à diverses
causes. Nous pouvons les regrouper en trois catégories, la perte de puissance en espace
libre, le masquage , et l’évanouissement. La première consiste en effet, à la perte de puis-
sance au fur et à mesure que le signal électromagnétique se propage dans l’espace. La
seconde est due à la présence d’obstacles fixes dans le chemin de propagation d’un signal
radio. La troisième catégorie se compose d’effets combinés de multiples parcours de propa-
gation, de mouvements rapides des unités émettrices et réceptrices, et enfin, des obstacles.
Il existe deux types d’évanouissements définis comme suite :

L’évanouissement à grande échelle

Les évanouissements à grande échelle représentent les atténuations de la puissance
moyenne du signal résultant du mouvement sur de grands espaces. Ce type est nuancé par

3



1.2. LES PHÉNOMÈNES LIÉS AUX CANAUX SANS FILS

les contours arrondis et les éléments du relief en l’occurrence des montagnes, des pâtés de
maisons, etc.
Dans un cas idéal de propagation libre, la puissance du signal reçu est inversement pro-
portionnelle au carré de la distance [Vri06], elle est donnée par :

Pr = Pt(
λc

4πd
)2GrGt (1.1)

où :
- Pt : est la puissance rayonnée émise.
- Pr : est la puissance reçue.
- λc : est la longueur d’onde de la fréquence porteuse.
- Gt et Gr : sont les gains d’antennes de l’émetteur et du récepteur respectivement.
- d : est la distance entre les deux antennes d’émission et de réception.

Cette équation donne l’affaiblissement moyen du signal pour une liaison dégagée. En plus
de la tendance générale de l’affaiblissement du signal, s’additionnent une autre fluctuation
à savoir :

L’évanouissement à petite échelle

Les évanouissements à petite échelle représentent les fluctuations rapides du signal
reçu en espace, temps et fréquence. Ils sont dus aux obstacles situés entre l’émetteur et
le récepteur. Les différentes interactions que peut subir une onde sur un réflecteur sont
[Vri06][Pra09] :

– La réflexion/réfraction apparâıt lorsque l’onde atteint un obstacle dont la lon-
gueur est grande et les irrégularités de la surface petites par rapport à la longueur
d’onde. Suivant la composition du réflecteur (plus ou moins conducteur), l’énergie
est réfléchie, dans le cas où le réflecteur est parfaitement conducteur, ou bien réfrac-
tée. Lors de la réfraction, une partie de l’énergie est transmise à travers l’objet et
une partie est réfléchie.

– La diffraction se produit lorsque l’onde rencontre un objet ayant des dimensions
petites par rapport à la longueur d’onde et dont les caractéristiques physiques le
rendent imperméable aux ondes électriques ou lorsque l’objet a des arêtes vives.
Alors chaque lieu de diffraction se comporte comme une source secondaire de rayon-
nement de l’onde.

– La diffusion intervient lorsque l’onde rentre dans une zone contenant un nombre
important d’éléments de dimensions proches de la longueur d’onde ou inférieures. La
diffusion apparâıt aussi lorsque la surface d’un objet a des irrégularités suffisamment
grandes par rapport à la longueur d’onde et en grand nombre.

Grâce à la réflexion/réfraction, la diffraction et la diffusion [Vri06][Pra09], une onde peut
atteindre des zones d’ombres qu’elle n’aurait pas pu atteindre autrement. C’est pourquoi
même sans visibilité directe (Non Line Of Sight NLOS) un récepteur peut capter des
signaux électromagnétiques. En supposant les évanouissements causés par la superposi-
tion d’un grand nombre de trajets indépendants, alors, les composantes en phase et en
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1.2. LES PHÉNOMÈNES LIÉS AUX CANAUX SANS FILS

quadrature du signal reçu peuvent être vues comme un processus gaussien indépendant,
de moyenne nulle. L’enveloppe du signal reçu suit une densité de probabilité de Rayleigh
[FER10] :

f(x) =
2x
Ω
e
−
x
Ω u(x) (1.2)

où Ω est la puissance moyenne reçue et u(x) est la fonction échelon définie par :

u(x) =

{
1 si x ≥ 0, x ∈ R
0 si x < 0, x ∈ R (1.3)

Par ailleurs, s’il y a un trajet direct (Line Of Sight LOS) entre l’émetteur et le récepteur
de puissance supérieure aux trajets réfléchis, l’enveloppe du signal ne suit plus une distri-
bution de Rayleigh mais une distribution de Rice [FER10]. Dans la distribution de Rice,
un facteur important est le facteur k, qui définit le rapport entre la puissance moyenne du
canal et la puissance des signaux réfléchis. La densité de probabilité de Rice d’un signal
reçu est donnée par :

f(x) =
2x(k + 1)

Ω
e−k−

(k+1)x2

Ω J0(2x

√
k(k + 1)

Ω
) u(x) (1.4)

où :
- Ω : est la puissance moyenne reçue.
- J0(x) : est la fonction de Bessel (voire annexe E) de première espèce d’ordre zéro modifiée
définie par :

J0(x) =
1

2π

∫ 2π

0

e−x cos θdθ (1.5)

Figure 1.1 – Différents évanouissements et leurs effets avec la distance

En l’absence de trajet direct prédominant (k = 0), la PDF (Probability Density function)
de Rice 1.4 se réduit en effet à une PDF de Rayleigh 1.2, avec J0(0) = 1. La figure 1.1
résume sur un même graphique les diffrérents évanouissements apparaissant lors de la

5
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propagation. Nous voyons que les évanouissements à petite échelle suivent la tendance des
affaiblissements à grande échelle.

1.2.3 Les trajets multiples

Nous avons vu que lors de la propagation de l’onde électromagnétique, celle-ci subit
un grand nombre d’interactions avec l’environnement (voir figure 1.2). Par conséquent,
les ondes empruntent des trajets différents avant d’atteindre le récepteur et ne parcourant
pas la même distance et ne se réfléchissant pas sur les mêmes surfaces, elles arrivent à des
instants et à des niveaux de puissance différents.
Les trajets multiples causant les évanouissements, d’une autre part ces trajes multiples
sont trés utiles pour les cas des canaux MIMO qui les exploitent pour une bonne perfor-
mance en matière de capacité. La relation entre le signal émis et reçu s’écrit [BAK12] :

r(t) =
n∑
i=1

cis(t− τi) + n(t) (1.6)

où :
- s(t) : le signal émis.
- n(t) : un bruit additif.
- r(t) : le signal reçu.
- ci : le gain complexe du trajet i.
- τi : le retard du trajet i.

L’étalement temporel est défini par TM = max(τi) − min(τi) et permet de caractéri-
ser la dispersion temporelle avec notamment l’apparition d’interférence inter symboles
(ISI Inter Symbol Interference). De façon duale, la bande de cohérence Bc correspond
à la gamme de fréquences sur laquelle l’atténuation est considérée constante et on peut
estimer que Bc = 1

TM
.

Récepteur (MS)

Emetteur (BS)

Figure 1.2 – Système multi-trajet dans un contexte de transmission urbain
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1.3. LA SÉLECTIVITÉ D’UN CANAL DE TRANSMISSION

1.2.4 L’effet Doppler

L’effet Doppler est un phénomène qui est engendré par la mobilité de l’émetteur, du ré-
cepteur ou d’un objet environnant qui se déplace à une certaine vitesse. Cela engendre un
décalage fréquentiel du signal transmis (fd). On parle alors de décalage Doppler [Auf04].
La valeur de ce décalage est donnée par :

fd = f
v

c
cos(θ) (1.7)

où :
- v : la vitesse du mobile.
- f : la fréquence de travail.
- c : la célérité de la lumière.
- θ : l’angle formé par la direction du vecteur vitesse du mobile avec celui du vecteur de
propagation de l’onde transmise.

1.3 La sélectivité d’un canal de transmission

La notion de la sélectivité du canal est relative et elle dépend de la largeur de la bande
du signal B et de l’étalement de la bande de cohérence du canal de propagation Bc définie
comme l’inverse du temps de retard maximum de propagation TM , appelé encore delay
spread. Elle exprime le fait que le signal à transmettre a des composantes fréquentielles
qui sont atténuées différemment par le canal de propagation [BAK12].
Cependant en comparant le retard de propagation global des trajets multiples vu par le
récepteur du signal émis avec la période symbole Ts, nous pouvons classer les canaux en
deux types. Canal sélectif en fréquence et canal non sélectif en fréquence, comme illustré
sur la figure 1.3 ci-dessous.

B = 1/Ts

B > Bc

B < Bc

Ts < Tc Tc Ts > Tc Ts

Sélectif en fréquence Sélectif en temps et en 
fréquence

Non Sélectif en temps et en 
fréquence

Sélectif en temps 

B = 1/Ts

B > Bc

B < Bc

Ts < Tc Tc Ts > Tc Ts

Sélectif en fréquence Sélectif en temps et en 
fréquence

Non Sélectif en temps et en 
fréquence

Sélectif en temps 

B = 1/Ts

B > Bc

B < Bc

Ts < Tc Tc Ts > Tc Ts

Sélectif en fréquence Sélectif en temps et en 
fréquence

Non Sélectif en temps et en 
fréquence

Sélectif en temps 

          Bc=1/TM

Figure 1.3 – La sélectivité d’un canal de transmission

où Tc est l’espacement temporel nécessaire entre différentes versions d’un même signal
pour que celle-ci soit décorrélées.

7



1.4. LES DIVERSITÉS D’UN CANAL DE TRANSMISSION

1.3.1 Les canaux sélectifs en fréquence

Un canal est dit sélectif en fréquence quand le signal transmis x(t) occupe une bande
de fréquence plus grande que la bande de cohérence du canal de propagation (voire figure
1.4). Dans ce cas, les composantes fréquentielles de x(t) séparées de la bande de cohérence
subissent des atténuations différentes et le récepteur distingue plusieurs trajets multiples.

B

Bc

Figure 1.4 – Comparaison montrant un canal sélectif en fréquence

1.3.2 Les canaux non sélectifs en fréquence

Cette fois-ci, la bande du signal est trés petite par rapport à la bande cohérente
(voir figure 1.5 ), le canal est dit non sélectif en fréquence. C’est-à-dire que toutes les
composantes spectrales du signal émis sont affectées de la même façon par le canal. De
plus, la nature des atténuations vues des différentes antennes de réception sont supposées
indépendantes et suivent une distribution de la loi de Rayleigh [BAK12].

Bc

B

Figure 1.5 – Comparaison montrant un canal non sélectif en fréquence

1.4 Les diversités d’un canal de transmission

La diversité est utilisée dans les systèmes de transmission pour combattre l’évanouis-
sement à petite échelle causé par les trajets multiples. En effet, si plusieurs répliques du
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1.4. LES DIVERSITÉS D’UN CANAL DE TRANSMISSION

signal sont reçues par des liaisons dont les évanouissements respectifs sont indépendants
les uns des autres, il y a une trés forte probabilité pour que l’une de ces liaisons au moins
ne subisse pas de fortes atténuations augmentant ainsi la fiabilité de la liaison. La diversité
se révèle être un outil trés puissant pour combattre les évanouissements et les interférences
entre canaux de transmissions, et permet notamment d’augmenter la capacité et la cou-
verture des systèmes radio. Les différents types de diversités sont [Vri06][FER10][Auf04] :

– La diversité spatiale
– La diversité de polarisation
– La diversité de diagramme
– La diversité angulaire
– La diversité fréquentielle
– La diversité temporelle

Pour plus de détails voir l’annexe A.

1.4.1 La diversité spatio-temporelle

La diversités spatio-temporelle est utilisée dans les systèmes MIMO. C’est une com-
binaison de deux techniques de diversité, spatiale et temporelle. Cette technique permet
d’envoyer des versions du signal différées dans le temps et dans l’espace via des antennes
émettrices déférentes. cela engendre deux types de gains pour les systèmes MIMO [Auf04]
[Fos96] [FG98].

Le gain de diversité

Le gain en diversité mesure l’augmentation en taux d’erreur binaire (BER Bit Error
Ratio) en fonction du rapport signal sur bruit (SNR Signal-to-Noise Ratio). Ce gain peut
être déterminé par la courbe donnant la variation du taux d’erreur binaire en fonction du
rapport SNR [Auf04].

d = − lim
SNR→∞

logPe(SNR)

log(SNR)
(1.8)

Pe(SNR) est le taux d’erreur mesuré à un niveau de rapport signal sur bruit SNR. Un
système MIMO à nT antennes émettrices et nR antennes réceptrices peut atteindre un
gain de diversité égal à nT × nR.

Le gain de multiplexage

Les systèmes MIMO exploitent la technique de multiplexage spatiale où des signaux
de données différents peuvent être transmis par les antennes émettrices. Le flux de don-
nées reçu est demultiplexé au niveau du récepteur. Le nombre maximum de canaux de
transmission indépendants désigne le degré de liberté et est égal à min(nR, nT ).
Le gain de multiplexage spatiale est donnée par [Auf04] :

d1 = lim
SNR→∞

R(SNR)

log(SNR)
(1.9)
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1.5. LES TYPES DE CANAUX DE TRANSMISSION

R(SNR) désigne le débit de transmission évaluée à un rapport signal sur bruit SNR.

Le compromis entre diversité et multiplexage

Des gains de diversité élevé reflètent une meilleure fiabilité de transmission. Une aug-
mentation en gain de multiplexage permet d’atteindre de meilleures efficacités spectrales.
Néanmoins, un compromis entre le gain de diversité et le gain de multiplexage spatial
existe, il est décrit par [Auf04] :

d(r) = (nT − r)(nR − r); r = 1, . . . ,min(nR, nT ) (1.10)

Ceci signifie que si r paires d’antennes (une antenne émettrice et une antenne réceptrice)
sont exploitées pour un multiplexage spatial, alors il reste (nT − r) antennes émettrices
et (nR− r) antennes réceptrices pouvant être utilisées pour pouvoir couronner un gain de
diversité.

1.5 Les types de canaux de transmission

Il existe une multitude de types de canaux [BV07] [BEN13] [BRA12]. Dans le cadre
de notre projet de fin d’étude nous nous intéressons aux types de canaux suivants :

1.5.1 Le canal avec bruit blanc additif gaussien

Le modèle du canal avec bruit blanc additif gaussien FWGN (voir figure 1.6) est le
plus simple des modèles. Le signal reçu r(t) est la résultante du signal s(t) avec l’ajout
du bruit n(t) modèlisé par une fonction de densité de probabilité gaussienne [Auf04]. Ce
canal est décrit par l’équation suivante :

r(t) = s(t) + n(t) (1.11)

s(t)

n(t)

r(t)

Figure 1.6 – Modèle d’un canal FWGN
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1.5.2 Le canal avec évanouissement

Dans ce type de canal qui est représenté par la figure 1.7, seuls les évanouissements qui
affectent les signaux sont pris en compte. Il est décrit par l’équation suivante [FER10] :

r(t) = h(t, τ) ∗ s(t) (1.12)

où h(t, τ) est la réponse impulsionelle du canal et (∗) est le produit de convolution.

s(t) r(t)Canal 

h(t, τ)

Figure 1.7 – Modèle d’un canal avec évanouissement

1.5.3 Le canal de Rayleigh

C’est un canal qui modèlise à la fois un évanouissement et un FWGN (voire figure 1.8),
c’est-à-dire qu’il regroupe les deux canaux décrits précédemment. Ce modèle est décrit
par l’équation suivante [FER10] :

r(t) = h(t, τ) ∗ s(t) + n(t) (1.13)

Canal 
h(t,τ)

s(t)

n(t)

r(t)

Figure 1.8 – Modèle d’un canal de Rayleigh

1.6 Les multi-trajets

Lors de la propagation d’un signal entre un émeteur et un récepteur, avec ou sans
visibilité directe, plusieurs trajets sont généralement disponibles. Il est possible de le voire
sur la figure 1.2 où la propagation du signal peut passer par réflexion sur les immeubles.
Il demeure préférable d’avoir de multiples parcours pour la transmission du message. Cela
accrôıt la probabilité d’arriver d’un message en bonne condition.
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1.7. CONCLUSION

1.7 Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons caractérisés les élèments fondamentaux et né-
cessaires pour modèliser et étudier un canal de transmission, et pouvoir les généralisés
à des systèmes multi antennaires MIMO. Dans ce second chapitre nous allons étudier le
système MIMO et la modulation OFDM, et voir leurs utilités et ce qu’ils peuvent appor-
ter de plus en terme de performances vis-à-vis des systèmes classique SISO (Single-input
Single-Output) [BEN13] [BRA12].
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2.1. INTRODUCTION

2.1 Introduction

Depuis l’apparition des premiers systèmes radio mobiles cellulaires, les communica-
tions connaissent un grand développement pour garantir de meilleurs qualité de service et
répondre aux besoins des nouveaux services (voix, données, visioconférence, ..., etc) qui
nécessitent des débits de plus en plus importants. Il est donc nécessaire d’envisager de
nouvelles techniques de transmission pour améliorer la capacité de ces systèmes. En 1996,
Foschini du laboratoire Bell Labs proposa une solution permettant d’accrôıtre les débits
de transmission par l’emploi de réseaux d’antennes à la fois à l’émission et à la réception
[Fos96]. Ce système de communication est appelé MIMO, permet d’augmenter les débits
linéairement avec le nombre d’antennes d’émission et de réception. La technique décrite
par Foschini se nomme BLAST (Bell Labs Advanced Space Time )[FG98]. En 1998, c’est
l’exploitation de la diversité des systèmes multi-antennes qui se trouve considérablement
améliorée grâce aux travaux sur les codes espaces-temps orthogonaux tels que proposés
par Alamouti [Ala98] pour deux antennes d’émission et une antennes de réception.

Les systèmes MIMO se servent de réseaux d’antennes à la fois à l’émission et à la ré-
ception en exploitant la dimension spatiale pour la transmission de l’information, pour
cela une multitude de modèles de canaux sont développeés pour la modèlisation de ces
systèmes, parmi lesquels on trouve deux familles de modèles, les modèles déterministes et
les modèles stochastiques. La plupart des études sur les systèmes MIMO considérent un
canal non sélectif en fréquence, cela grâce aux techniques basées sur l’OFDM qui est rela-
tivement facile à mettre en oeuvre grâce à une FFT (Fast Fourier Transform ) [CKYK10].
En effet, la modulation OFDM transforme un canal sélectif en fréquence en plusieurs ca-
naux non sélectifs en fréquence, cette technique est le meilleur moyen actuel pour lutter
contre les canaux sélectifs en fréquence. Ces canaux se manifestent en présence de trajets
multiples. C’est la raison pour laquelle on trouve cette technique largement utilisée dans
la plupart des applications MIMO.

2.2 La technique MIMO

Un système de communication sans fil classique utilise une seule antenne en émission
et en réception SISO, il présentat une limitation en termes de capacité de transmission
(critére de Shannon [BV07]) et des évanouissements profonds causé par la recombinaison
de différents trajets arrivant au récepteur de maniére destructive. Dans le but de lut-
ter contre les évanouissements et d’augmenter la capacité des systèmes conventionnels,
il convient d’augmenter la puissance d’émission et d’élargir la largueur de la bande pas-
sante d’une façon significative. Les développements récents ont montré que cela peut être
atteint en utilisant des systèmes MIMO sans augmenter la puissance et la largueur de la
bande passante [FG98],[Ala98]. Ces systémes consistent à transmettre plusieurs flux de
données simultanément. En d’autres termes, chaque antenne émettrice devient une source
d’information différente pour les antennes en réception. La Figure 2.1 ci-dessous montre
un système de transmission MIMO constitué de nT antennes en émission et nR antennes
en réception.
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T2

T1

Tnt

R1

R2

Rnr

h11
h12h

1nr

h 21 h22

h
2nr

hntnr

h nt
1 h nt2

Emetteur Récepteur'

Figure 2.1 – Système MIMO avec nT antennes en émission et nR antennes en réception

D’apré la figure 2.1, l’évanouissement de chaque trajet entre la i-ème antenne émet-
trice appartenant à [1, ..., nT ] et la j-ème antenne réceptrice appartenant à [1, ..., nR] est
représenté par le coefficient hij. Le canal est représenté par la matrice suivante [Cho11] :

H =


h11(t) h12(t) . . . h1nT (t)
h21(t) h22(t) . . . h2nT (t)

...
...

. . .
...

hnR1
(t) hnR2

(t) . . . hnRnT (t)

 (2.1)

A la réception, la résultante des signaux est donnée par :

y(t) = H(t)x(t) + n(t) (2.2)

où :
- x(t) = [x1(t), x2(t), ..., xnT (t)]T , où xi(t) est le signal émis par la i-ème antenne d’émision.
- y(t) = [y1(t), y2(t), ..., ynR(t)]T , où yi(t) est le signal reçu par la j-ème antenne de récep-
tion.
- H est la matrice des coefficients complexes du canal.
- n(t) représente un bruit blanc gaussien.

2.3 Les performances des systèmes MIMO

Les performances des systèmes MIMO sont principalement évaluées en termes de ca-
pacité. On peut augmenter considérablement ces performances avec l’utilisation d’un bon
codage de canal (détaillé dans le chapitre 3) et d’une bonne technique d’égalisation à la
réception.

2.3.1 La capacité

La plupart des estimations de la capacité des canaux de transmissions MIMO faites
dans la littérature [Cho11] [Jem04] [And13] [Ala98] considèrent un canal non sélectif en

15



2.3. LES PERFORMANCES DES SYSTÈMES MIMO

fréquence et sans connaissance de l’état du canal (CSI Channel State Information) à l’émis-
sion. La capacité du canal est définie selon les déférentes configurations des antennes à
l’émission et à la réception par :

La capacité d’un système SISO

Dans un système SISO (Single Input Single Output) qui utilise une seul antenne à
l’émission et à la réception, la capacité est donnée par :

CSISO = log2(1 + SNR | h |2) [bits/sec/Hz] (2.3)

où :
- h : est le gain du canal.
- SNR : est le rapport signal sur bruit.

La capacité moyenne est définie par :

C̄SISO = log2(1 + SNR) (2.4)

La capacité d’un système MISO

Un système SIMO (Multiple Input Single Output) est un système multi-antennes avec
nT antennes à l’émission et une antenne à la réception. La puissance émise sur chaque an-
tenne dans ce système est divisée sur les nT antennes d’émission. La capacité du système
MISO est donnée par :

CMISO = log2(1 +
SNR

nT

nT∑
i=1

| hi |2) [bits/sec/Hz] (2.5)

où hi est le gain du canal entre i-ème antenne émettrice et l’antenne réceptrice.

La capacité moyenne est donnée par :

C̄MISO = log2(1 + SNR) (2.6)

Nous remarquons que la capacité moyenne du système SISO (equation 2.4 ) et MISO sont
identiques, mais l’avantage de la technique MISO par rapport à la technique SISO est
dans le fait que dans les multi trajets, la probabilité d’évanouissement dans nT antennes
est inférieure à la probabilité d’évanouissement sur une seule antenne.

La capacité d’un système SIMO

Un système SIMO (Single Input Multiple Output) est un système multi-antennes avec
une antenne à l’émission et nR antennes à la réception. La capacité de se système est
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donnée par :

CSIMO = log2(1 + SNR

nR∑
i=1

| hi |2) [bits/sec/Hz] (2.7)

où hi est le gain du canal entre l’antenne émettrice et la i-ème antenne réceptrice.

La capacité moyenne pour un SIMO est donnée par :

C̄SIMO = log2(1 + SNRn2
R) (2.8)

La capacité d’un système MIMO

Dans le cas de la figure 2.1 où nous avons un système MIMO à nT émetteurs et nR
récepteurs, le canal MIMO est traduit par une matrice H de taille nT × nR dite matrice
de canal. La capacité du système MIMO est donnée par :

CMIMO = log2

(
det

[
InR +

SNR

nT
HHH

])
[bits/sec/Hz] (2.9)

où :
- I : est la matrice identité de taille nR × nR .
- SNR : est le rapport signal sur bruit.
- H : représente la matrice des coefficients du canal de taille nT × nR .
- HH : désigne la matrice transposée conjuguée de H.

La capacité ergodique (moyenne) de l’équation 2.9 est définie comme étant :

C̄MIMO = E

{
log2

(
det

[
I +

SNR

nT
HHH

])}
(2.10)

La décomposition en valeurs singulières (SVD)

Le système linéaire de l’équation 2.2 a une solution seulement si la matrice H est in-
versible. Dans le cas où deux lignes de la matrice sont identique (le gain de deux antennes
réceptrices est identique), ce qui arrive fréquemment au niveau de la station mobile (MS
Mobil Station) car les antennes sont trés proche, la matrice H sera non inversible car son
rang est inférieur à sa dimension. La réponse à se problème est la décomposition en valeurs
singulières de la matrice du canal.
La matrice H des coefficients du canal peut être décomposée en valeurs singulière (SVD
Singular Value Decomposition) en trois matrices [CKYK10] :

H = UDV H (2.11)

où :
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- U et V sont des matrices unitaires, V H étant la matrice conjuguée transposée de la
matrices V .
- D est une matrice diagonale dont les éléments non nuls sont les valeurs propres de H
avec D = diag(λi).
- les matrices U , D et V sont de tailles respectives nR × m, m × m, m × nT , avec
m = min(nR, nT ) canaux indépendants.

En appliquant un pré-traitement aux symboles transmis (V x) au niveau de l’émetteur
et un post-traitement à la réception (UHy), comme indiqué sur la figure 2.2, on obtient
la relation suivante [CKYK10] :

UHH= UDVHV

n

x x y y~ ~

précodage postcodage

+

Figure 2.2 – Décomposition SVD du canal MIMO

ỹ = UHy

= UH(UDV Hx+ n)

= UH(UDV HV x̃+ n)

= UHUDV HV x̃+ UHn

= Dx̃+ ñ

= Diag(λi)x̃+ ñ

(2.12)

La capacité du canal MIMO est donnée par :

C =
m∑
i=1

Ci =
m∑
i=1

log2

(
det

[
I +

SNR

nT
| λi |2

])
(2.13)

où :
- Ci est la capacité d’un canal SISO pour une puissance émise Pt/nT , la puissance d’émis-
sion est uniformément répartie sur les nT antennes d’émission.
Si on suppose que les valeurs propres λi = λ, la capacité dans l’équation 2.13 devient :

C = m log2

(
det

[
I +

SNR

nT
| λ |2

])
(2.14)

2.3.2 Les techniques d’égalisation en réceptions

Dans un environnement multi-trajets, chaque antenne de réception du système MIMO
récupère la contribution de tous les signaux émis sur les nT antennes d’émission. Le récep-
teur doit trouver une méthode permettant de reconnaitre les symboles transmis à l’aide de
la somme des signaux. Il existe plusieurs techniques données dans [Vri06] [Fos96] [BAK12],
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parmi ces techniques on cite :

– Le forçage à zéro (ZF Zero Forcing).
– L’erreur quadratique moyenne minimale (MMSE Minimum Mean Squar Error).
– Le maximum de vraisemblance (ML Maximum Likelihood).
– L’annulations successives d’interférences ordonnées (V-BLAST Vertical-Bell Labo-

ratories Layered Space-Time).
La technique de réception utilisée dans ce mémoire est la technique ML. Elle est préssenté
dans l’annexe C.

2.4 Les modèles de canaux MIMO

Les modèles de canaux des systèmes classiques de communication fournissent des infor-
mations sur la distribution de la puissance, l’évanouissement de l’amplitude et l’étalement
Doppler. Ces modèles sont applicables uniquement sur les systèmes de communication
sans fil des générations précédentes.
Par conséquent, de nouveaux modèles incluant des informations angulaires et spatiales
sont nécessaires pour une prédiction efficace et précise des systèmes de communication
sans fil moderne, ces types de modèles sont appelés les modèles de canaux spatiaux tem-
porels et ils sont fondamentaux pour les systèmes de communication MIMO. Notons ici
que ces modèles utilisent les principes de base des modèles de canaux classiques, mais ils
introduisent des concepts additionnels pour s’adapter aux systèmes MIMO.
En général, les modèles de propagation sont classés principalement en deux groupes : les
modèles déterministes et les modèles stochastique, ces derniers sont les modèles étudiés
dans ce projet de fin d’étude, dans le but est l’étude et la modèlisation.

2.4.1 Les modèles déterministes

Ces modèles sont connus aussi sous le nom traçage de rayon (Ray-Tracing) [Jem04],
leur réponse impulsionnelle du canal est obtenue par le traçage des rayons reflétés, difrac-
tés ou diffusés, en se référant à une base de données qui fournit les informations sur la
grandeur, la localisation, la structure physique et les propriétés électromagnétiques des
obstacles entre l’émetteur et le récepteur. Les modèles déterministes ont l’avantage de
fournir des calculs précis pour reproduire des sites (urbain, suburbain, rural,..., etc) bien
spécifiques.

2.4.2 Les modèles stochastiques

Ces modèles décrivent les caractéristiques du canal radio avec des fonctions de densités
de probabilités. Ces paramètres statistiques sont généralement estimés à partir des com-
pagnes de mesures ou bien déduites à partir des hypothèses géométriques. Les modèles
stochastiques ont généralement besoin de moins d’information que les modèles détermi-
nistes et ils produisent des résultats généraux pour reproduire des sites bien spécifique.
Dans la littérature il existe, en général trois types de modèles de canaux stochastiques
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[BZ12] [Jem04] [CKYK10] : le modèle i.i.d (independent and identically distributed), les
modèles basés sur la géométrie et les modèles basés sur la corrélation.

Le modèle i.i.d

Le modèle fondamental le plus utilisé est celui de la distribution de Rayleigh indépen-
dante [FG98] [CKYK10]. Dans ce type de modèle, le canal est modélisé par une matrice
dont les éléments sont des variables aléatoires, avec une distribution identique et indépen-
dante de Rayleigh. Les éléments de la matrice du canal sont non corrélés entre eux.

Le modèle basé sur la géométrie

Le modèle basé sur la géométrie est connu sous le nom Geometrie-Based Stochastic
Channel Model (GSCM) [Jem04] [BZ12]. Les positions des diffuseurs sont prescrits d’une
façon aléatoire avec un seul diffuseur entre l’émetteur et le récepteur. Le modèle GSCM
procède par deux étapes : la première consiste à choisir l’emplacement des diffuseurs d’une
façon aléatoire, selon une distribution donnée. La deuxième étape consiste à faire le calcul
de la réponse impulsionnelle angulaire avec un traçage de rayons. En général, les diffuseurs
sont situés autour du MS.

Le modèle basé sur la corrélation

Le modèle stochastique à base de la corrélation a été développé dans le cadre du projet
européen METRA (Multi Element Transmit and Receiver Antennas) [KSP+02] en colla-
boration avec la société d’information technologique (IST) [FGM+02], ce modèle inclut
la corrélation entre les trajets dans le canal, ainsi que l’évanouissement et les dispersions
temporelles. Le modèle a besoin de paramètres d’entrée, qui sont : la forme du spectre de
puissance du retard et la fonction de corrélation spatiale des antennes émettrices et ré-
ceptrices. Cependant, ces modèles utilisent les principes de modélisation des canaux SISO
en introduisant l’effet de corrélation spatiale déterminée à partir du spectre de puissance
azimutal (PAS).

2.5 La modulation OFDM

Les modulations conventionnelles BPSK, QPSK et QAM transmettent les données en
série, c-à-d par tranches de temps consécutives. Ces modulations utilisent toute la bande
de fréquence allouée pour émettre un seul symbole. Les modulations à porteuses multiple
divisent la bande de fréquence allouée en sous bandes de fréquence, cette technique a été in-
troduite à la fin des années 1950, dénommée la modulation OFDM (Orthogonal Frequency
Division Multiplexing), qui a été mise au point par les travaux de Chang [Cha66]. Du-
rant plusieurs dizaines d’années cette modulation a été délaissée au profit des modulations
classiques moins complexes et fit son retour dans les années 1980 grâce à son implantation
à l’aide de la transformée de Fourier rapide. Une des premiéres applications fut la radio-
diffusion numérique DAB (Digital Audio Broadcasting) car elle nécessitait un débit élevé
et une résistance aux multi-trajets dus à la propagation. Depuis, l’OFDM est utilisée dans
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plusieurs systèmes de télécommunications : TNT, Hiperlan/2, Wifi (802.11a),l’ADSL et
dans les systèmes MIMO [BCBR01].

2.5.1 Le principe de l’OFDM

Le principe du multiplexage est de regrouper N symboles pour former un symbole
OFDM. Chaque symbole QAM du symbole OFDM est modulé par une fréquence por-
teuse différente. Considérons les N symboles X0, X2, . . . , XN−1 émis pendant une durée
symbole Tu. Chaque symbole complexe est modulé par un signal à la fréquence fK mais
de durée N fois plus grande que Ts(Tu = NTs).

Le signal s(t) résultant de la modulation de tous les signaux modulés est la somme des
signaux élémentaires :

X(t) =
N−1∑
K=0

XKe
2πjfKt pour t ∈ [Ktu, (K + 1)Tu] (2.15)

Avec X(t) correspond un symbole OFDM.

Le multiplexage en fréquence a la particularité d’être orthogonal en fixant l’espacement
entre chaque fréquence à 1/Tu. Alors le symbole OFDM peut s’écrire [CKYK10] :

X(t) = e2πjfKt

N−1∑
K=0

XKe
2πjKt

Tu avec fK = f0 +
K

Tu
(2.16)

où f0 est la première fréquence porteuse.

La figure 2.3 montre le schéma bloc de la modulation OFDM. Les éléments binaires sont
regroupés par paquets de n bits pour former des symboles QAM-2n. Ensuite les symboles
sK série sont mis en paralléle (multiplexage) et sont modulés par la fréquence porteuse
correspondante. Enfin, tous les signaux sont additionnés afin d’être émis.

X(t)X0, X1 XN-1

X0

X1

XN-1

e (2jπ(f0+(N-1)/Ts)t)

e(2jπ(f0+1/Ts)t)

e2jπf0t

Figure 2.3 – Schéma bloc d’un modulateur OFDM

La modulation OFDM, par son écriture dans l’équation 2.16, est identique à une transfor-
mée de Fourier discréte inverse (IFFT Inverse Fast Fourier Transform) où l’échantillonnage
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se fait à Fe = N/Tu. Cet algorithme est largement utilisé dans de nombreuses applications.
L’IFFT nécessite pour être réalisable un nombre d’éléments à traiter en puissance de 2.
Ceci ne pose pas réellement de probléme pour l’OFDM car si le nombre de symboles est
inférieur à une puissance de 2, il est possible de rajouter le symbole 0 pour atteindre le
nombre désiré (bourrage de 0).
Le modulateur OFDM utilisant la FFT et l’IFFT est détaillé sur la figure 2.4.

Modulation S/P IFFT P/S S/P FFT P/S DémodulationYm

Ym,0

 Ym,1

Ym,N-1

ym,0

ym,1

ym,N-1

AjoutE
PréfixeE

Cyclique Canal

Suppression
PréfixeE

Cyclique

Xm,0

Xm,1

Xm,N-1 xm,N-1

xm,0

xm,1

EntréeE
binaire   

Xm

sortieE
binaire

Figure 2.4 – Schéma d’une chaine de transmission à base de l’OFDM

La densité spectrale de puissance de chaque sous-porteuse de la modulation OFDM est
présentée sur la figure 2.5. Nous pouvons voir que chaque sous-porteuse se distingue par

rapport aux autres. étant donné que La base des fonctions e2jπ(f0+ K
Tu

)t est orthogonale,
chaque symbole est récupéré sans la contribution des autres.

Figure 2.5 – DSP des porteuses OFDM

Sur la figure 2.6, la somme du spectre de chaque sous-porteuse est réalisée afin de bien
mettre en avant la largeur de la bande de l’OFDM avec un profil plat et le recouvrement
entre les spectres. La bande de fréquence est occupée de façon optimale et elle est donnée
par B = N/Tu sans tenir compte des lobes secondaires de chaque côté de la bande.
Le débit total d’un système OFDM est donné par :

D =
nN

Tu
= nB [bit/s] (2.17)
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Figure 2.6 – DSP de la somme des porteuses OFDM

où n est le nombre de symboles .

En augmentant la durée symbole Tu, l’écart en fréquence entre deux sous porteuses consé-
cutives devient plus petit ce qui permet d’accrôıtre le nombre de sous porteuses pour une
largeur de bande fixée. Mais le débit donné par l’équation 2.17 n’augmente pas car il ne
dépend pas de la durée symbole, ni du nombre de porteuses pour une largeur B utilisée.
Généralement Tu est dimensionnée par rapport à l’intervalle de garde.

2.5.2 L’intervalle de garde

Une même suite de symbole (écho) arrivant à un récepteur par deux chemins différents
se présente comme une même information arrivant à deux instants différents, elles vont
donc s’additionner provoquant ainsi les deux types d’interférences [BAK12] :

– L’interférence intra symbole : Addition d’un symbole avec lui-même.
– L’interférence inter symbole : C’est l’interférence introduite par le symbole n−1

sur le symbole n.

De plus la durée utile d’un symbole sera choisie suffisamment grande par rapport à l’éta-
lement des échos. Entre chaque symbole transmis, on insére une zone morte appelée in-
tervalle de garde voire (figure 2.7). Ces deux précautions vont limiter l’interférence inter
symbole.

Première partie du symbole actif 
Dernière partie du 

symbole actif 
Intervalle de 

garde 

TuTg

Ts

Figure 2.7 – Intervalle de garde (préfixe cyclique)
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La durée Tu pendant laquelle est émise l’information diffère de la période symbole Ts car
il faut prendre en compte Tg le temps de garde inséré entre deux périodes utiles, son but
est d’éliminer l’ISI qui subsiste malgré l’orthogonalité des porteuses. Pour que cet inter-
valle 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 la
période de garde, il existe la relation suivante :

Ts = Tu + Tg (2.18)

2.5.3 La génération des symboles MIMO-OFDM

Les systèmes OFDM transmettent les données par blocs. Et la modulation d’un bloc
des symboles (ce bloc constituant un symbole OFDM) est réalisée par une IFFT. La
IFFT accomplie cette transformation en préservant l’orthogonalité entre les différentes
sous-porteuse. Voir la figure 2.4.

Le signal relatif au m-ème symbole OFDM s’écrit :

xm,n = IFFT {Xm,K} =
1√
N

N−1∑
K=0

XKe
j2πK n

N n = 0, . . . , N − 1 (2.19)

D’un point de vue matriciel, xm s’écrit :

xm = FH [Xm,0, Xm,1, ..., Xm,N−1]T (2.20)

avec :

F =
1√
N

[
e−j(

2π
N

)nK
]
n,K=0,...,N−1

(2.21)

et (.)H est l’opérateur transposé conjugué.

Cette séquence xm,n correspond à la somme xm(t) des signaux répartis sur les N sous-
porteuses du m-ème symbole OFDM, échantillonnée aux instants t = nTs/N , avec n =
0, ..., N .

xm(t) =
1√
N

N−1∑
K=0

XKe
j2πK t

Ts 0 ≤ t ≤ Ts (2.22)

La forme des données est ensuite convertie de parallèle en série. À la réception, le signal
reçu ym,n est le résultat de filtrage du signal émis xm,n par un canal h. De là, ym,n s’écrit
de la façon suivante :

ym,n = h ∗ xm,n + b (2.23)
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où b est un bruit additif blanc gaussien.

À la réception, les données passent dans un buffer les convertissant de série en parallèle
pour pouvoir les transformer, à nouveau, dans le domaine fréquentiel. Cette transforma-
tion est effective en utilisant une transformée de Fourier rapide (FFT).

Afin de rendre l’égalisation simple d’utilisation, les systèmes OFDM actuels emploient
une astuce appelée préfixe cyclique [PR80]. Le but est d’introduire de la redondance et de
structurer celle-ci afin de transformer le produit de convolution classique de l’équation 2.23
en un produit de convolution circulaire. En pratique, ajouter un préfixe cyclique de taille
D, telle que D ≥ L− 1, consiste à étendre le symbole OFDM en copiant les D dernières
composantes et les placer à l’avant de ce même symbole voir la figure 2.7. Le bloc tempo-
rel se transforme, alors, de [Xm,1, Xm,2, ..., Xm,N ] à [Xm,N−D+1, ..., Xm,N , Xm,1, ..., Xm,N ].

À l’aide de la transformée de Fourier, l’opération de convolution cyclique se transforme
alors en un produit fréquentiel scalaire est très simple à égaliser.

Le bloc de symbole reçu à temps discret (aprés échantillonnage à la période T ) peut
alors s’écrire sous la forme :


qm,1(i)
qm,2(i)

...

...
qm,N+D(i)

 =



h0 0 . . . . . . . . . 0
...

. . . . . . . . . . . .
...

hL−1
. . . . . . . . . . . .

...

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

...
...

. . . . . . . . . . . . 0
0 . . . 0 hL−1 . . . h0





xm,N−D+1(i)
...

xm,N(i)
xm,1(i)

...
xm,N(i)



+



0 0 . . . hL−1 . . . h1
...

. . . . . . . . . . . .
...

...
. . . . . . . . . . . . hL−1

...
. . . . . . . . . . . .

...
...

. . . . . . . . . . . .
...

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





xm,N−D+1(i− 1) ↑
... ↑ }Prefixe cyclique

xm,N(i− 1) ↑
xm,1(i− 1) ↓

... ↓ }Donnees utiles
xm,N(i− 1) ↓


(2.24)

Dans ce qui suit, seul le modèle de transmission sans bruit additif sera considéré. La
première matrice de l’équation 2.24 correspond à l’interférence entre les composantes
du symboles OFDM émis à l’instant (iN)T alors que la deuxième matrice correspond à
l’interférence entre les deux bloc de symboles OFDM x(i) et x(i− 1). Les systèmes multi-
porteuses sont souvent conçus de telle sorte que D soit plus grand que L (afin d’éliminer
l’interférence entre blocs). On supposera pour la suite que D = L− 1.

Au niveau de la réception, les D premiers échantillons contenant l’interférence avec le
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bloc précédent sont mis de côté. Ainsi, le système peut se réécrire comme suit :
qm,D+1(i)
qm,D+2(i)

...
qm,N+D(i)

 =


ym,1(i)
ym,2(i)

...
ym,N(i)



=



h0 0 0 hL−1 . . . h1
...

. . . . . . . . . . . .
...

hL−1
. . . . . . . . . . . . hL−1

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

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

0 . . . 0 hL−1 . . . h0




xm,1(i)
xm,2(i)

...
xm,N(i)

 (2.25)

Or, du fait que toute matrice circulaire est diagonalisable dans une base de vecteurs
propres de Fourier [Kai96], on obtient :



h0 0 0 hL−1 . . . h1
...

. . . . . . . . . . . .
...

hL−1
. . . . . . . . . . . . hL−1

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

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

0 . . . 0 hL−1 . . . h0


= FH


H0 0 . . . 0

0
. . . . . .

...
...

. . . . . . 0
0 . . . 0 HN−1

F (2.26)

où, [H0, ..., HN−1] = F [h0, ..., hL−1, 0, ..., 0] est la FFT du canal aux fréquences f =
n

T
(n = 0, . . . , N − 1) et HK le coefficient du canal plat associé à la K-ème sous-porteuses.

D’après les équations 2.19 et 2.26, la transformée de Fourier du symbole OFDM reçue
Ym s’écrit :


Ym,1(i)
Ym,2(i)

...
Ym,N(i)

 = F


ym,1(i)
ym,2(i)

...
ym,N(i)

 =


H0 0 . . . 0

0
. . . . . .

...
...

. . . . . . 0
0 . . . 0 HN−1



Xm,1(i)
Xm,2(i)

...
Xm,N(i)

 (2.27)
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L’égalisation est alors très simple puisqu’il suffit d’effectuer des inversions scalaires
au lieu d’effectuer des inversions matricielles. Dans le cas d’une transmission avec bruit
additif Gaussien, on obtient le même modèle fréquentiel avec l’ajout d’un bruit additif
scalaire Gaussien fréquentiel indépendant de même variance sur chaque porteuse (Ceci
est dû au fait que la transformée de Fourier d’un vecteur gaussien ne modifie pas ses
statistiques).

2.6 Conclusion

Dans ce deuxième chapitre nous avons présenté les systèmes de communication basés
sur la technique MIMO et les expressions de leurs capacités. Par la suite, nous avons
donné un bref aperçu sur les modèles de canaux MIMO, dont le modèle stochastique
sera développé dans le chapitre 3. Ensuite, nous avons abordé la modulation OFDM, car
elle se manifeste comme une technique simple à implémenter et capable de réduire les
effets néfastes du canal sur le signal propagé. De plus, son association à une technique de
transmission MIMO permet d’améliorer les performances de la liaison dans les réseaux
sans fil.
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Modèles de canaux MIMO
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3.1. INTRODUCTION

3.1 Introduction

En général, le système MIMO est représenté par un réseau d’antenne de même type
et basé sur des modèles stochastiques. Ces derniers ont pour but, l’identification des
paramètres caractéristique de la matrice de transfert du canal. Ils attribuent à chaque pa-
ramètre une distribution statistique, le choix des distributions qui convient pour chaque
paramètre se fait en pratique en effectuant des compagnes de mesures. Mais en supposant
que les coefficients du canal MIMO suivent une distribution gaussienne complexe, les mo-
ments de premier et second ordre caractérise complètement le comportement statistique
du canal. Le paramètre essentiel qui détermine les performances des systèmes MIMO et
qui doit être parfaitement décrit par le modèle est la corrélation spatiale entre les antennes.

La corrélation spatiale dépend essentiellement des paramètres suivant : les angles d’arrivée
(AoA Angle of Arival), l’espacement entre les antennes, l’étalement angulaire (AS Azi-
muth Spread or Angular Spread), le nombre de trajets et les retards dûs à la propagation.
L’utilisation d’une matrice de corrélation entre les différentes antennes appliquées aux ca-
naux indépendants de Rayleigh peuvent donner plusieurs modèles basé sur l’hypothèse de
l’étalement des retards en espace. Ces modèles sont caractérisés par le PAS qui représente
la corrélation entre antennes. À partir de la corrélation spatiale et les hypothéses faites
sur les PAS plusieurs modèles de canaux peuvent êtres distingués à savoir le modèle en
forme de cosinus surélevé, le modèle gaussien, le modèle laplacien et notamment le modèle
uniforme qui seront détailler dans ce chapitre.

En 1998, Alamouti propose une technique très simple de diversité de transmission dont
les performances sont équivalentes à celles de systèmes avec diversité spatiale de réception
[Ala98]. Basé sur un codage en bloc des données, cette technique sera baptisée codage
spatio-temporel en bloc (STBC Space Time Block Coding) ou le modèle d’Alamouti. Ce
dernier peut être exploité dans un réseau cellulaire où les terminaux mobiles sont munis
d’une seule antenne et où il est possible de munir la station de base de deux antennes
ou plus. Les codes STBC permettent de multiplexer les données dans le temps et dans
l’espace.

3.2 Le modèle statistique du canal MIMO

Dans un système MIMO utilisant à l’émission et/où à la réception des antennes mul-
tiples, la corrélation entre ces antennes représente un aspect important du canal MIMO.
Il dépend de l’angle d’arrivée AoA de chaque composante des multi-trajets.

Soit dans un canal SIMO muni d’un réseau linéaire uniforme ULA (uniform linear ar-
ray), dans le quel les éléments des M antennes sont espacés de manière regulière d’une
distance d, comme indiqué sur la figure 3.1. Où yi(t) représente un signal reçu au i-ème
élément d’antenne avec un gain de canal αi, un retard τi, et un angle d’arrivée φi (AoA).
Comme le montre la figure 3.2, pour chaque trajet d’une antenne élémentaire, le signal
reçu est constitué d’un nombre important des signaux reçus autour de la moyenne de
l’AoA. Le vecteur des signaux reçus y(t) = [y1(t), y2(t), . . . , yM(t)]T dans le réseau ULA

29
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des M antennes peut être exprimé sous la forme [CKYK10] :

y1(t)

y2(t)

yM(t)

[ α 1, 
ϕ 1, 
τ 1]

[ α
2 , ϕ

2 , τ
2 ]

[ α3, ϕ3, τ3]

Batiment 

maison

maison

d

Figure 3.1 – Illustration de l’environnement d’un canal SIMO

y(t) =
I∑
i=1

αic(φi)x(t− τi) +N(t) (3.1)

où I représente le nombre de trajets dans chaque élément d’antenne et c(φ) est la matrice
de vecteur directeur définie par : c(φ) = [c1(φ), c2(φ), . . . , cM(φ)]T , où :

cm(φ) = fm(φ)e−j2π(m−1)(d/λ) sinφ m = 1, 2, . . . ,M (3.2)

Dans l’équation 3.2, fm(φ) représente la partie complexe du champ du m-ème élément de
la matrice et λ est la longueur d’onde de la porteuse. Le signal reçu dans l’équation 3.1
peut être exprimée sous la forme intégrale suivante :

y(t) =

∫ ∫
c(φ)h(φ, τ)x(t− τ)dτdφ+N(t) (3.3)

Où h(φ, τ) représente un canal en fonction de l’étalement azimutal retardé (ADS Azimuth-
Delay Spread) [PMF00]. Le spectre de puissance azimutal retardé (PADS power azimuth-
delay spectrum ) instantanée est défini par :

Pinst(φ, τ) =
I∑
i=1

| αi |2 δ(φ− φi, τ − τi) (3.4)

où δ est le peigne de Dirac.
Le PADS moyen du spectre de puissance instantanée est donnée par :

P (φ, τ) = E {Pinst(φ, τ)} (3.5)
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3.2. LE MODÈLE STATISTIQUE DU CANAL MIMO

En calculant l’intégrale du PADS par rapport au retard, en obtient le PAS :

PA(φ) =

∫
P (φ, τ)dτ (3.6)

Par ailleurs, l’étalement angulaire ou azimutal AS (Azimuth Spread où Angular Spread)
est défini par le moment central du PAS, selon l’équation suivante :

σA =

√∫
(φ− φ0)2PA(φ)dφ (3.7)

où φ0 est la moyenne des angles d’arrivée ( c-à-d φ0 =
∫
φPA(φ)dφ ) [PMF00]. De même,

en calculant l’intégrale du PADS par rapport à l’AoA en obtient le spectre de puissance
des retards PDS ( Power Delay spectrum ) :

PD(τ) =

∫
P (φ, τ)dφ (3.8)

Par ailleurs, l’étalements du retard DS (Delay Spread) est défini comme étant le moment
central du PDS, selon l’équation suivante :

σD =

√∫
(τ − τ0)2PD(τ)dτ (3.9)

où τ0 est la moyenne de l’étalement du retard (à savoir τ0 =
∫
τPD(τ)dτ).

Les fonctions de densité de probabilité (PDF) de l’AoA et du retard sont données par :

fA(φ) =

∫
f(φ, τ)dτ (3.10)

et

fD(τ) =

∫
f(φ, τ)dφ (3.11)

La figure 3.2 illustre un modèle de canal MIMO en agrandissant l’environnement du
canal présenté en figure 3.1. Elle montre trois trajets discernables. Chaque trajet a Mr

sous trajets élémentaires qui arrivent centrés autour de l’AoA moyen. L’AoA de ces trajets
élémentaires suit déférentes distribution, et varie en fonction de l’environnement cellulaire.
Il est à noter qu’une distribution de l’AoA ne prend pas en compte la puissance de chaque
trajet, alors que le PAS offre une répartition de la puissance en fonction de l’AoA.
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flanc+de+l'antenne

espacement++d

ULA
configuration

trajet+discernable+

trajet+indiscernable

trajet+discernable

trajet+discernable

M+sous+rayons

[α0,+τ0,+ϕ0]

[α2,+τ2,+ϕ2]

[α1,+τ1,+ϕ1]

ϕ0+++Δϕm

ϕ0+

ϕ2+
ϕ1+

Figure 3.2 – Illustration d’un modèle de canal MIMO

3.3 La corrélation spatiale

En général, les signaux reçus sur chaque antenne élémentaire et ayant parcourus des
distances differentes dû au trajets multiples sont corrélés. Dans ce qui suit, nous allons
voir la corrélation spatiale entre les signaux reçus sur les différentes antennes.
Soit deux antennes omnidirectionnelles, a et b, (voir figure 3.3) espacées par une distance
d. Pour les signaux reçus dont la moyenne de l’angle d’arrivé est φ0 et la différence de leur
distance parcourue sera donnée par d sin(φ0).

da b

d sin ϕ0

ϕ0ϕ0

antenne 
réceptrice

Figure 3.3 – Modèle de signaux pour deux antennes omnidirectionnelles

Soient α et β l’amplitude et la phase de chaque trajet, qui suivent respectivement, la
distribution de Rayleigh et la distribution uniforme sur [0.2π]. En supposant un canal a
bande étroite, leurs réponses impulsionelles peuvent être respectivement représentées par :

ha(φ) = αejβ
√
P (φ) (3.12a)

et
hb(φ) = αej(β+2πd sin(φ)/λ)

√
P (φ) (3.12b)

où P (φ) désigne le PAS défini dans l’équation 3.6, de telle sorte que P (φ) = PA(φ).
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La fonction de corrélation spatiale des signaux reçus est défini pour deux antennes es-
pacées de d en fonction de l’AoA moyen φ0 par :

pc = Eφ {ha(φ)h∗b(φ)}

=

π∫
−π

ha(φ)h∗b(φ)P (φ− φ0)dφ
(3.13)

Prenons le cas extrême ou l’AoA moyen φ0 = 00 et l’AS σA = 00, correspondant à
P (φ−φ0) = δ(φ), Cela implique qu’il existe un seul sous-rayon dans une direction perpen-
diculaire à l’antenne. Dans ce cas particulier, l’AoA n’induit aucun retard entre ha et hb.
Par conséquent, la corrélation spatiale est toujours égal à 1, c-à-d pc(d) = Eφ {ha(φ)h∗bφ} =
E {| α |2}. Néanmoins, dans le cas où l’AoA et l’AS sont différents de 00, il existe un retard
entre ha(φ) et hb(φ) comme représenté dans les équations 3.12a et 3.12b. On obtient ainsi
la fonction de corrélation spatiale qui suit :

pc(d, φ0) = Eφ {ha(φ)h∗b(φ)}

=

π∫
−π

e−
j2πd sin(φ−φ0)

λ P (φ− φ0)dφ

= RXX(d, φ0) + jRXY (d, φ0)

(3.14)

En supposant que le PAS P (φ) a été normalisé par
π∫
−π
P (φ)dφ = 1, et que RXX(d, φ0) et

RXY (d, φ0) représentent respectivement les corrélations entre les parties réelles et entre
leurs parties réelles et imaginaires des deux signaux reçus [SPM02]. on supposant que
la distance d’antenne normalisé et définie par D = 2πd/λ, les fonctions de corrélation
spatiale peuvent être écrites comme suit :

RXX(d, φ0) = E {Re(ha)Re(hb)}

=

π∫
−π

cos(D sinφ)P (φ− φ0)dφ
(3.15)

et
RXY (d, φ0) = E {Re(ha)Im(hb)}

=

π∫
−π

sin(D sinφ)P (φ− φ0)dφ
(3.16)

Comme le montre les équations 3.15 et 3.16, la corrélation spatiale entre les éléments d’an-
tennes dépend principalement de la moyenne de l’AoA et du PAS ainsi que l’espacement
d’antenne d. En particulier, lorsque le AS du PAS est faible, la plupart des sous-rayons qui
composent chaque trajet arrivent à chaque antenne avec un même angle. Cela implique
qu’ils sont corrélés les uns aux autres car même si les amplitudes de deux signaux sont du
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même ordre, leurs phases diffèrent par leurs AoA. Comme la capacité du canal et le gain de
diversité diminuent lorsque la corrélation entre les antennes augmente, alors, l’espacement
entre les antennes doit étre suffisamment grand pour réduire cette corrélation.

3.4 les modèles de canaux PAS

Comme indiqué dans le paragraphe précédent, le PAS est un facteur important pour
déterminer la corrélation spatiale entre les éléments d’antennes. En effet, une analyse
mathématique de la corrélation spatiale nécessite une distribution du PAS pour les envi-
ronnements réels. Nous constatons qu’il y a divers types de modèles du PAS fournis par
les mesures réelles faites sur les différents environnements (par exemple, le cas Indoor ou
Outdoor, micro ou macro cellulaire), tel que résumé dans le tableau 3.1 . Un motif du
PAS dépend principalement de la répartition des diffuseurs. Généralement, une énorme
quantité de composantes localement dispersées sont reçues par le MS dans différents en-
vironnements. Par conséquent, son PAS suit fréquemment une répartition uniforme. Pour
la station de base (BS Base Station), les différentes distributions du PAS sont observées
en fonction des caractéristiques du terrain dans une cellule.

/ BS MS
Outdoor (Micro et Microcellule) n-ème PFcos, LT, GT et uniforme Uniforme

Outdoor (Pico-cellule) Uniforme Uniforme
Indoor Uniforme Uniforme

Table 3.1 – Modèle PAS pour différents environnements [SKF+]

- n-ème PFcos : n-ème puissance de la fonction cosinus.

- LT : Laplacien tronqué.

- GT : Gaussien tronqué.

Par ailleurs, le tableau 3.2 donne les moyennes de l’AS mesurés pour des environnements
Indoor et Outdoor à différentes fréquences porteuses.

Même si plusieurs clusters peuvent être observés dans les environnements Indoor, il pré-
sente les résultats pour un seul d’entre eux. Il ressort du tableau 3.2 que l’AS est assez
grand dans l’environnement Indoor alors qu’il est inférieur à 100 dans les environnements
Outdoor.
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Référence frq́uence (MHz) Urbain Suburbain Rural LOS NLOS Indoor
[Lee73] 1000 20− 600

[pro] 1800 5− 100

[KSM02] 1800 80 50

[SKM03] 1845 < 50

[Sch02] 1873 3− 150

[PAKM00] 2100 7− 120 13− 180

[3GP02] 2154 10, 30

[3GP06] 2300 30 < 100 < 200

[3GP03] 7000 22− 260

Table 3.2 – Moyennes de l’AS pour différents environnements [SKF+]

3.4.1 La n-ème puissance de la fonction cosinus du modèle PAS

Le modèle PAS peut être représenté par la puissance n-ème d’une fonction cosinus
[Lee73] de la manière suivante :

P (φ) =
Q

π
cosn(φ) − π

2
+ φ0 ≤ φ0 ≤

π

2
+ φ0 (3.17)

où n est un nombre entier pair lié à la largeur du rayon, et Q est un facteur utilisé pour
normaliser le PAS à 1.

En substituant l’équation 3.17 dans l’équation 3.15 et l’équation 3.16, ont obtient les
fonctions de corrélation spatiale données par :

RXX(D,φ0) =

π/2∫
−π/2

cos(D sinφ)
Q

π
cosn(φ− φ0)dφ (3.18)

et

RXY (D,φ0) =

π/2∫
−π/2

sin(D sinφ)
Q

π
cosn(φ− φ0)dφ (3.19)

Les équations 3.18 et 3.19 ne peuvent être résolues que par les méthodes d’analyse numé-
rique, à cause de la puissance n-ème de la fonction cosinus.

3.4.2 Le modèle du PAS uniforme

Le modèle du PAS uniforme est adapté pour modèliser un environnement très disper-
sif, comme un environnement Indoor. Il représente le cas d’une distribution uniforme de
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3.4. LES MODÈLES DE CANAUX PAS

la puissance sur une plage d’angles spécifiée, tel que :

P (φ) = Q · 1 −∆φ+ φ0 ≤ φ0 ≤ ∆φ+ φ0 (3.20)

où ∆φ =
√

3σA [SPM02] et Q est le facteur de normalisation du PAS, qui est définie par :

Q =
1

2∆φ
(3.21)

En substituant l’équation 3.20 dans l’équation 3.15 et l’équation 3.16, on retrouve les
fonctions de corrélation données par :

RXX(D,φ0) = J0(D) + 4Q
∞∑
m=1

J2m cos(2mφ0) sin(2m ·∆φ)/2m (3.22)

et

RXY (D,φ0) = 4Q
∞∑
m=1

J2m+1(D,φ0) sin((2m+ 1)φ0) sin((2m+ 1) ·∆φ)/2m (3.23)

où J(·) est la i-ème fonction de Bessel du premier ordre. Notez que RXX(D) → 0 et
RXY (D)→ 0 quand σA →∞.

3.4.3 Le modèle du PAS gaussien tronqué

La distribution de puissance pour le modèle du PAS gaussien tronqué, définie par :

P (φ) =
Q√
2πσ

e−
(φ−φ0)2

2σ2 −∆φ+ φ0 ≤ φ0 ≤ ∆φ+ φ0 (3.24)

où σ est l’écart type du PAS et ∆φ est uniformément répartie dans l’intervalle [−π, π] (
généralement ∆φ = π [SPM02]). Le facteur de normalisation Q est retrouvé à partir de
l’équation suivante :

π∫
−π

P (φ)dφ =
Q√
2πσ

∆φ∫
−∆φ

e
φ2

2σ2 dφ (3.25)

en résolvant l’équation 3.25, le facteur de normalisation Q est donné par :

Q = 1/erf

(
∆φ√

2σ

)
(3.26)

où erf(.) Représente la fonction d’erreur, avec erf(x) = 2√
π

x∫
0

e−t
2
dt
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En substituant l’équation 3.24 et l’équation 3.26 dans l’équation 3.15 et l’équation 3.16,
les coefficients de corrélation spatiale sont :

RXX(D) = J0(D) +Q

∞∑
m=1

J2m(D)e−2σ2m2

cos(2mφ0)

·Re
[
erf

(
∆φ√

2σ
− jm

√
2σ

)
− erf

(
− ∆φ√

2σ
− jm

√
2σ

)] (3.27)

et

RXY (D) = Q
∞∑
m=1

J2m+1(D)e−2σ2(m+1/2)2

sin((2m+ 1)φ0)

·Re
[
erf

(
∆φ√

2σ
− j(m+

1

2
)
√

2σ

)
− erf

(
− ∆φ√

2σ
− j(m+

1

2
)
√

2σ

)] (3.28)

3.4.4 Le modèle du PAS laplacien tronqué

Ce modèle est couramment employé pour les environnements macro cellulaires ou mi-
cro cellulaires, sa distribution de puissance est donnée par :

P (φ) =
Q√
2πσ

e
√

2(φ−φ0)
σ −∆φ+ φ0 ≤ φ0 ≤ ∆φ+ φ0 (3.29)

où σ est l’écart-type du PAS [SPM02]. Le facteur de normalisation Q peut être retrouvé
à partir de :

π∫
−π

P (φ)dφ =
Q√
2σ

π∫
−π

e
√

2(φ−φ0)
σ dφ

=
2Q√
2σ

∆φ∫
0

e
√

2(φ)
σ dφ

= Q
(

1− e−
√

2∆φ/σ
)

= 1

(3.30)

d’où :

Q =
1

1− e−
√

2∆φ/σ
(3.31)

En substituant l’équation 3.29 et l’équation 3.31 dans l’équation 3.15 et l’équation 3.16,
les coefficients de corrélation spatiale deviennent :
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RXX(D,φ0) = J0(D) + 4Q
∞∑
m=1

J2m(D) cos(2mφ0)

·

√
2

σ
+ e

−
√

2∆φ
σ

{
2m · sin(2m∆φ)−

√
2 cos(2m∆φ)/σ

}
√

2σ

(√2

σ

)2

+ (2m)2


(3.32)

et

RXY (D,φ0) = J0(D) + 4Q
∞∑
m=1

J2m+1(D) sin((2m+ 1)φ0)

·

√
2

σ
+ e

−
√

2∆φ
σ

{
(2m− 1) · sin((2m+ 1)∆φ)−

√
2 cos((2m+ 1)∆φ)/σ

}
√

2σ

(√2

σ

)2

+ (2m+ 1)2


(3.33)

3.4.5 La relation entre l’écart-type et l’AS dans le modèle PAS

Il est à noter que le modèle du PAS gaussien ou laplacien tronqué sont limitée à un
intervalle fini, par contre la distribution gaussienne ou laplacienne sont définies dans l’in-
tervalle ] −∞,+∞[. L’écart-type dans le modèle du PAS gaussien ou laplacien tronqué
correspond à celle de la distribution gaussienne ou laplacien général, qui est donnée par :

σ =

√√√√√ +∞∫
−∞

(φ− φ00)2P (φ)dφ (3.34)

où φ00 =
+∞∫
−∞

φP (φ)dφ. L’AS dans le modèle du PAS gaussien ou laplacien est tronqué

dans [−π,+π], il est donné par :

σA =

√√√√√ π∫
−π

(φ− φ0)2P (φ)dφ (3.35)

où φ0 =
π∫
−π
φPA(φ)dφ. De l’équation 3.34 et l’équation 3.35, il est clair que l’écart-type du

PAS et l’AS ne différent que sur leurs intervalles d’intégration (En supposant que l’AoA
est de moyen nulle). Le PAS gaussien et laplacien tronqués sont symétriques lorsque l’AoA
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moyen est nul. La relation entre le PAS et l’AS est la suivante :

σ2 =

+∞∫
−∞

φ2P (φ)dφ

=

π∫
−∞

φ2P (φ)dφ+ 2

+∞∫
π

φ2P (φ)dφ

= σ2
A + 2

+∞∫
π

φ2P (φ)dφ

(3.36)

3.5 Le modèle de corrélation du canal MIMO

Le modèle de canal à évanouissement MIMO peut être implémentée sur la base des
caractéristiques statistiques et en incluant la corrélation spatiale du PAS, vue en section
3.4. Nous discutons en premier le modèle statistique de corrélation du canal à évanouis-
sement, en expliquant le concept général de sa mise en oeuvre. Ensuite, nous présen-
tons le modèle I-METRA qui est souvent adoptée pour la modèlisation du canal MIMO
[pro][KSM02][SKM03][Sch02]].

3.5.1 Le modèle statistique de corrélation du canal MIMO à
évanouissement

Considérons un système MIMO avec une station de base à M antennes et une station
mobile à N antennes comme illustré sur la figure 3.4. Un canal à bande étroite MIMO
peut être exprimée statistiquement avec une matrices de corrélation par :

H = Θ
1/2
R Aiid Θ

1/2
T (3.37)

où ΘR et ΘT sont les matrices de corrélation respectivement des antennes réceptrices et
émettrices, tandis que Aiid représente une séquence indépendante et identiquement distri-
buée (iid) d’un canal à évanouissement de Rayleigh et H est la matrice de corrélation du
canal MIMO.

L’hypothése de base sur la matrice H dans l’équation 3.37 est que les matrices de corré-
lation de l’émetteur et du récepteur peuvent être séparés. Cette hypothése est valable en
environnement de communication sans fil, puisque l’espacement entre antennes émettrices
et réceptrices est plus petit que la distance entre l’émetteur et le récepteur.
Les différents types de canaux MIMO peuvent être générés par l’ajustement des matrices
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S1(t)

S2(t)

S3(t)

SN(t)

y1(t)

y2(t)

y3(t)

yM(t)

Canal de 

propagation

Station Mobile (MS) Station de Base (BS)

Figure 3.4 – Réseaux d’antennes d’un canal de transmission MIMO

de corrélation ΘR et ΘT . Dans un cas extrême, une i.i.d générale du canal peut être gé-
nérée lorsque ΘR et ΘT sont des matrices identités.
Par ailleurs, un canal MIMO à large bande peut être modèlisé par le retard pris par chaque
ligne (TDL tapped delay line), qui est une extension du canal MIMO à bande étroite dans
l’équation 3.37, donnée par :

H(τ) =
L∑
l=1

Alδ(τ − τl) (3.38)

où Al est la matrice des gains complexes du canal pour le l-ième trajet avec un retard τl
[PAKM00].

Soit α
(l)
mn le coefficient du canal entre la m-ème antenne de la BS et la n-ème antenne

du MS pour le l-ième trajet. Supposons que α
(l)
mn est de distribution gaussienne complexe

de moyenne nulle, donc, | α(l)
mn | est une distribution de Rayleigh. La matrice Al du gain

complexe du canal de l’équation 3.38 est donnée par :

Al =


α

(l)
11 α

(l)
12 . . . α

(l)
1N

α
(l)
21 α

(l)
22 . . . α

(l)
2N

...
...

. . .
...

α
(l)
M1 α

(l)
M2 . . . α

(l)
MN

 (3.39)

Soient les vecteurs y(t) = [y1(t), y2(t), ..., yM(t)]T des signaux reçus à l’antenne de la BS et
x(t) = [x1(t), x2(t), ..., xN(t)]T des signaux transmis par le MS, où ym(t) est le signal reçu
au m-ème élément d’antenne de la BS et Xn(t) est le signal transmis à la n-ème antenne.
La relation entre les signaux de la BS et du MS peut être exprimée par :

y(t) =

∫
H(τ)δ(t− τ)dτ (3.40)
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3.5. LE MODÈLE DE CORRÉLATION DU CANAL MIMO

La matrice de corrélation du MS

Considérons une liaison descendante d’un système MIMO décrite par la figure 3.5.

S1(t)

S2(t)

S3(t)

SN(t)

y1(t)

y2(t)

y3(t)

yM(t)

n1

n2

m1

m2

Station Mobile (MS) Station de Base (BS)

Figure 3.5 – Liaison descendante d’un système MIMO

Comme la distance entre les antennes à la BS est relativement faible lorsque la distance
entre émetteur et récepteur est suffisamment grande, la corrélation spatiale au MS ne
dépend pas de l’antenne Tx . En d’autres termes, la corrélation spatiale à la MS est indé-
pendante des antennes de la BS. Le coefficient de corrélation du gain du canal pour deux
antennes différentes du MS, n1 et n2, peut être exprimée par :

pMS
n1n2

= 〈| α(l)
mn1
|2, | α(l)

mn2
|2〉, m = 1, 2, ...,M (3.41)

où l’opérateur 〈.〉 désigne l’opérateur de corrélation entre deux variable x et y, il est défini
par :

〈x, y〉 =
E {xy∗} − E {x}E {y∗}√

(E {| x |2}− | E {x} |2)(E {| y |2}− | E {y} |2)
(3.42)

Pour un MS dans un environnement localement dispersif, la corrélation spatiale devient
négligeable lorsque les antennes de la MS sont séparés par plus de λ/2, ce qui signifie

pMS
n1n2

= 〈| α(l)
mn1 |2, | α

(l)
mn2 |2〉 ≈ 0 pour n1 6= n2,m = 1, 2, ...,M . En dépit d’une telle théo-

rie, les résultats expérimentaux montrent souvent que les coefficients du canal peuvent
être fortement corrélés avec des antennes séparées par λ/2, dans certaines situations, en
particulier dans un environnement indoor. Nous définissons une matrice de corrélation
spatiale symétrique pour le MS comme suit :

RMS =


pMS

11 pMS
12 . . . pMS

1N

pMS
21 pMS

22 . . . pMS
2N

...
...

. . .
...

pMS
N1 pMS

N2 . . . pMS
NN

 (3.43)
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La matrice de corrélation de la BS

Considérons une liaison montante d’un système MIMO décrite par la figure 3.6.

S1(t)

S2(t)

S3(t)

SN(t)

y1(t)

y2(t)

y3(t)

yM(t)

n1

n2

m1

m2

Station Mobile (MS) Station de Base (BS)

Figure 3.6 – Liaison montante d’un système MIMO

Tant que Tx et Rx sont suffisamment éloignés, toutes les antennes du MS qui sont proche
ont tendance à avoir le même diagramme de rayonnement [PAKM00]. De plus, il rend
également la corrélation spatiale entre les antennes BS/ MS indépendante, le coefficient
de corrélation du gain du canal pour deux antennes différentes de la BS, m1 et m2, peut
être exprimée par :

pBSm1m2
= 〈| α(l)

m1n
|2, | α(l)

m2n
|2〉, n = 1, 2, ..., N (3.44)

À partir de l’équation 3.44, la matrice de corrélation spatiale au niveau de la BS est définie
par :

RBS =


pBS11 pBS12 . . . pBS1M

pBS21 pBS22 . . . pBS2M
...

...
. . .

...
pBSM1 pBSM2 . . . pBSMM

 (3.45)

RBS est une matrice symétrique avec des composantes diagonales unitaire comme dans
l’équation 3.43.
On notera que les coefficients de corrélation, pMS

n1n2
et pBSm1m2, dans l’équation 3.41 et l’équa-

tion 3.44, peuvent être déterminés analytiquement par la fonction de corrélation spatiale
pour un modèle PAS donné. A titre d’exemple, l’équation 3.22 et l’équation 3.23 pour un
modèl de PAS uniforme.
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Afin de générer la matrice du gain du canal Al dans l’équation 3.39, des informations
sur la corrélation du canal entre les antennes Tx et Rx sont requises. En effet , les matrices
de corrélation spatiale de la BS et du MS, RBS et RMS, ne fournissent pas suffisamment
d’informations pour générer Al.

S1(t)

S2(t)

S3(t)

SN(t)

y1(t)

y2(t)

y3(t)

yM(t)

n1

n2

m1

m2

Station Mobile (MS) Station de Base (BS)

αm1n1

αm2n2

(l)

(l)

Figure 3.7 – Corrélation entre les entennes d’émession Tx et de réception Rx

En effet, comme illustré sur la figure 3.7, la corrélation des coefficients entre les paires de
Tx et Rx, α

(l)
m1n1 et α

(l)
m2n2, c’est à dire :

pn1m1
n2m2

= 〈| α(l)
m1n1

|2, | α(l)
m2n2

|2〉 (3.46)

où n1 6= n2 et m1 6= m2. En général, il n’existe pas de solution théorique connue de l’équa-
tion 3.46, mais elle peut être approximée par :

pn1m1
n2m2

∼= pMS
n1n2

pBSm1m2
(3.47)

en supposant que la puissance moyenne du coefficient de canal p
(l)
mn est la même pour tous

les trajets.

3.5.2 La génération des coefficients de corrélation du canal MIMO

Dans un canal MIMO à évanouissement le n-ème trajets est représenté par MN × 1
al vecteurs, où al = [a

(l)
1 , a

(l)
2 , ..., a

(l)
MN ]T , ce qui est une représentation vectorielle de la

matrice Al non corrélés du gain du canal MIMO de L’équation 3.39. Ici, a
(l)
x est une va-

riable aléatoire gaussienne complexe avec une moyenne nulle tel que E
{
| a(l)

x |2
}

= 1 et

〈| a(l1)
x1 |2 · | a

(l2)
x2 |2〉 = 0 pour x1 6= x2 ou l1 6= l2 (c’est-à-dire a

(l)
x , sont les coefficients non

corrélées du canal). Les coefficients de corrélation du canal MIMO peuvent maintenant
être générés en multipliant le vecteur non corrélé du canal MIMO à évanouissement par
une matrice C de dimension MN ×MN , qui est désignée comme la matrice corrélation
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de mise en forme ou la matrice de fonction symétrique, c’est-à-dire :

Ãl =
√
PlCal (3.48)

où Pl est la puissance moyenne du n-ème trajet de [SKF+][PAKM00]. Ãl est le vecteur
corrélée (MN×1) du canal MIMO avec les coefficients d’évanouissement du canal MIMO,
donné par :

Ãl =
[
α

(l)
11 , α

(l)
21 , ..., α

(l)
M1 · α

(l)
12 , α

(l)
22 , ..., α

(l)
M2 · α

(l)
13 , ..., α

(l)
MN

]T
(3.49)

En fait, la matrice corrélation de mise en forme C dans l’équation 3.48 définit les coef-
ficients de corrélation spatiale. Dans la suite, nous décrivons comment la matrice C est
généré. Tout d’abord à l’aide de l’équation 3.47, une matrice de corrélation spatiale est
donnée par :

R = { RBS ⊗RMS : liaison descendante
RMS ⊗RBS : liaison montante

(3.50)

où ⊗ représente le produit Kronocker. Avec l’utilasation de la matrice R de l’équation
3.51, une matrice de corrélation des racine puissance r est donnée par :

r = {
√
R : pour type réel

R : pour type complexe
(3.51)

où r est une matrice non singulière qui peut être décomposée en une matrice symétrique
(ou une matrice corrélation de mise en forme ) avec la décomposition de Cholesky ou en
racine carrée, telle que :

r = CCT (3.52)

La matrice C de l’équation 3.52 peut être obtenue par décomposition de Cholesky ou en
racine carrée, qui dépendent ainsi respectivement des matrices complexes ou réels RBS et
RMS [KSM02].

3.6 Le modèle de canal I-METRA MIMO

Le modèle de canal I-METRA (Intelligent Multi-element Transmit and Receive An-
tennas ) a été proposé par un consortium des industriels et universitaires [SKF+] [pro]
[KSM02] [SKM03]. Il est basé sur un modèle de canal MIMO stochastique discuté à la
section 3.5.2, qui génére un canal MIMO à évanouissement corrélé en utilisant la corréla-
tion spatiale dérivée pour un ULA soumis à un cluster unique ou multiple avec le modèle
du PAS : gaussien tronqué, uniforme ou laplacien tronqué. Actuellement les modèles PAS
gaussien tronqué et laplacien tronqué sont appelés PAS gaussien et laplacien.
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Figure 3.8 – Procédure de modèlisation du canal I-METRA MIMO

Comme indiqué dans la figure 3.8, la procédure générale pour la modèlisation du canal
I-METRA MIMO se compose de deux étapes principales. Dans la première étape, les ma-
trices de corrélation spatiale de la BS et le MS (RBS et RMS) et le facteur de normalisation
sont déterminés pour la configuration du canal spécifié, y compris le nombre d’antennes
de la BS et du MS, l’espacement d’antenne, le nombre de clusters, le PAS, l’AS, et l’AoA.
La matrice de corrélation spatiale R pour la liaison montante ou la liaison descendante
est déterminés par l’équation 3.50. Dans la seconde étape, une matrice C symétrique est
trouvée par l’équation 3.52 et la corrélation du canal MIMO est générée en la multipliant
par la puissance de chaque trajet et le signal non corrélé comme dans l’équation 3.48.
Une fois les coefficients de corrélation du canal MIMO sont générés pour chaque trajet,
en suivant la procédure de la figure 3.8, le canal global MIMO est simulé en utilisant une
ligne à retard.

3.7 Le modèle d’Alamouti

Lors de l’implémentation des systèmes à antennes multiples, et afin d’améliorer l’ef-
ficacité spectrale, une multitude de techniques de codage ont été développé dans le but
d’exploiter la diversité lors de la transmission. Le schéma de diversité spatio-temporelle à
deux antennes à l’émission proposé par ALAMOUTI [Ala98], utilise la technique de co-
dages spatio-temporels, on peut le classer en deux catégories : Les codes spatio-temporels
en treillis (STTC) et les codes spatio-temporels en bloc (STBC). En générale, ces codes
permettent d’introduire de la corrélation spatiale et temporelle entre les signaux émis de
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manière intelligente, afin qu’à la réception le signal reçu soit bien décodé.

3.7.1 Codes spatio-temporels en treillis (STTC)

Les premiers codes en Treillis (STTC Space Time Treillis Coding) ont été construits par
Tarokh et Alamouti Dans [TSC98]. Ils combinent le codage de canal avec la modulation
sur les antennes émettrices, et peuvent être considérés comme une extension des codes en
treillis classiques (canal Gaussien) [FL61] pour les systm̀es MIMO. Les codes STTC sont
peut utiliser en pratiques vus la complexité de l’algorithme de décodage.

3.7.2 Codes spatio-temporels en bloc (STBC)

EN voulant réduire la complexité exponentielle du décodeur dévolu aux STTC [Oua05],
ALAMOUTI [Ala98] a proposé un schéma simple de diversité d’émission, étendu par
la suite par TAROHK et Al [TJC99]. Les STBC sont définis comme une opération de
modulation d’un bloc de symboles à la fois dans l’espace et dans le temps, c’est cette
technique que nous allons étudiés dans cette partie .

3.7.3 Code d’Alamouti pour deux antennes émettrices et une
antenne réceptrice

Ce code est un cas particulier des code STBC, pour considérer ce code, deux antennes
émettrices Tx = 2 et une antenne réceptrice Rx = 1 sont considérées, voir la figure 3.9.

Tx2 Tx1

Rx

interferance
et bruit 

n1

n2

canal 
estimé

combineur

détecteur maximum likelihood

h1 h2 S1 S2

h1

h2

h1 h2

        -S2

   
S1

S2  S1

* *

Figure 3.9 – Schéma d’Alamouti avec deux antenne émettrice et une réceptrice

Pour transmettre b bits/période, nous utilisons une technique de modulation qui choisi
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une constellation réelle ou complexe telle QAM, PSK, etc. L’emetteur choisit donc deux
symboles de la constellation en utilisant un bloc de 2b bits. Si les symboles sélectionnés
sont S1 et S2, l’émetteur envoie S1 de l’antenne 1 et S2 de l’antenne 2 à l’instant t. Puis
à l’instant t + T , il transmet −S∗2 et S∗1 des antennes 1 et 2 respectivement, voir le ta-
bleau 3.3 qui montre la matrice équivalente d’un code spatio-temporel, défini par CAlamouti.

CAlamouti =

[
S1 S2

−S∗2 S∗1

]
(3.53)

Les signaux reçus aux instants t1 et t2 sont donc :

Temps/espace Antanne 1 Antenne 2
t S1 S2

t+ T −S∗2 S∗1

Table 3.3 – Matrice équivalente d’un code spatio-temporel

Y1 = h1s1 + h2s2 + n1 signal reçu à l’instant t
Y2 = −h1s

∗
2 + h2s

∗
1 + n2 signal reçu à l’instant t+ T

L’écriture matricielle donne :[
Y1

Y2

]
=

[
S1 S2

−S∗2 S∗1

] [
h1

h2

]
+

[
n1

n2

]
= XH +B (3.54)

Où X = CAlamouti.

Ce code est orthogonal car XXH = (| S1 |2 + | S2 |2)I2, avec I2 est la matrice iden-

tité (2× 2), X =

[
S1 S2

−S∗2 S∗1

]
et XH =

[
S∗1 −S2

S∗2 S1

]
.

D’une autre manière en rangant l’information dans un vecteur Y , et aprés quelque modi-
fication on trouve le modèle équivalant suivant :[

Y1

Y2

]
=

[
h1 h2

h∗2 −h∗1

] [
s1

s2

]
+

[
n1

n2

]
= Hx+ n (3.55)

On sait que HHH = (| h1 |2 + | h2 |2)I2, avec H =

[
h1 h2

h∗2 −h∗1

]
et HH =

[
h∗1 h2

h∗2 −h1

]
et x =

[
s1

s2

]
.

Le décodage se fait d’une manière simple, pour cela on multiplie le vecteur reçu Y par HH :

Ỹ = Y HH = HH(Hx+ n) =|| h ||2 x+ ñ (3.56)
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Où ñ =

[
ñ1

ñ2

]
Etant donné que h1 et h2 sont décorrélés alors ñ1 et ñ2 le sont aussi. Une simple détec-
tion à seuil permet de retrouver (décoder) les symboles s1 et s2 en utilisant deux simples
décodeurs à seuil qui satisferont le critére de décision du maximum de vraisemblance. La
diversité maximale est atteinte, et elle est égale à 2.

3.7.4 Code d’Alamouti pour deux antennes à l’émission et à la
réception

Considérons le modèle de canal pour une transmission consécutive au instants t et
t+T [Ala98], comme montré à la figure 3.10.

combineur
canal 
estimé

canal 
estimé

détecteur maximum likelihood

Tx1 Tx2

Rx1 Rx2

h1
h4h2 h3

bruit bruit 
n1

n2

n3

n4

h1

h2

h3

h4

h1 h2 h3 h4

-S2S1 S2 S1

S1 S2

* *

S1 S2

^ ^

~  ~  
Figure 3.10 – Schéma d’Alamouti avec deux antennes émettrices et deux réceptrices

Les signaux reçus aux instants t et t+ T sont :

Y (t) = Hc(t) + n(t)

Y (t+ T ) = Hc(t+ T ) + n(t+ T )
(3.57)

où H est la matrice de canal (2 × 2), c(t) et c(t + T ) mots de code d’Alamouti, n(t) et
n(t+ T ) sont des bruits additifs de moyennes nulles.
On donne :

48



3.8. CONCLUSSION

H =

[
h1 h2

h3 h4

]
, c(t) =

[
s1

s2

]
, c(t+ T ) =

[
−s∗2
s∗1

]
,

n(t) =

[
n1

n2

]
, n(t+ t) =

[
n3

n4

] (3.58)

En insérant les expressions de l’équation 3.58 dans 3.57 nous obtenons :

Y1(t) = h1s1 + h2s2 + n1

Y2(t) = h3s1 + h4s2 + n2

Y1(t+ T ) = −h1s
∗
2 + h2s

∗
1 + n3

Y2(t+ T ) = −h3s
∗
2 + h4s

∗
1 + n4

(3.59)

Les deux signaux établis par le combinateur sont envoyés au décodeur de maximum de
vraisemblance pour qu’ils soient estimés par les critéres de décision.

s̃1 = h∗1y1(t) + h2y
∗
1(t+ T ) + h∗3y2(t) + h4y

∗
2(t+ T )

s̃2 = h∗2y1(t) + h1y
∗
1(t+ T ) + h∗4y2(t) + h3y

∗
2(t+ T )

(3.60)

En insérant le modèle de signal dans l’équation 3.59 dans un signal établi par l’équation
3.60 on obtient :

s̃1 = (h2
1 + h2

2 + h2
3 + h2

4)s1 + h∗1n1 + h2n
∗
2 + h∗3n3 + h4n

∗
4

s̃2 = (h2
1 + h2

2 + h2
3 + h2

4)s2 − h1n
∗
2 + h∗2n1 − h3n

∗
4 + h∗4n3

(3.61)

Finalement, le critère de décision du maximum de vraisemblance (ML) (voir Annexe C)
est employé au récepteur pour choisir quel symbole qui a été transmis réellement pour
chacun des signaux s1 et s2.
Les Combinaison d’Alamouti 2 × 2 donnent le même ordre de diversité avec 1 × 4 MRC
(Maximal Receive Combining), (voir Annexe D). Nous pouvons conclure que l’utilisation
de deux antennes émettrices et M antennes réceptrices définie par la combinaison d’Ala-
mouti est équivalent à MRC avec une antenne émettrice et 2M antennes réceptrices en
termes de diversité.

3.8 Conclussion

Toute au long de ce chapitre nous avons décris quelques modèles de canaux MIMO les
plus rencontrés dans les différents environnements indoor et outdoor, ces modèles visent
à décrire l’évolution des paramètres du canal par des lois statistiques afin d’obtenir la
représentation la plus réaliste possible du canal. Les différents modèles énumérés dans ce
chapitre sont déterminer à partir de l’hypothèse de l’étalement des retards en espace, ces
modèles sont caractérisès par le PAS qui représente la corrélation entre antennes. En suite,
nous avons vu que la diversité peut être exploitée au niveau du transmetteur respective-
ment au récepteur afin de garantir un gain de multiplexage et un gain de diversité, Ce qui
permet de transmettre les données d’une manière indépendante sur différentes antennes
et de combattre l’évanouissement dans les réseaux sans fil.
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4.1. INTRODUCTION

4.1 Introduction

Ce quatrième et dernier chapitre sera consacré à la simulation. Il est a signaler que
touts les programmes ont été réalisés sous MATLAB. Nous avons divisé ce chapitre en
quatre parties :

– La comparaison des capacités entre les différents systèmes MIMO, MISO, SIMO et
SISO.

– L’effet de la distance entre les antennes sur la corrélation des défférents modèles
PAS et leurs distribution de puissance.

– Comparaison des performances du système d’Alamouti par rapport aux systèmes de
diversité de réception MRC.

– description et simulation d’une chaine de transmission MIMO-OFDM utilisant un
codage espace-temps STBC.

4.2 La capacité

Dans le but d’observer l’intérêt de la diversité spatiale dans les systèmes multi an-
tennes, nous nous intéressons à l’étude de l’impact du nombre d’antenne sur la capacité.
Nous supposons le canal connu au niveau du récepteur, contrairement à l’émetteur (sans
CSI à l’émission).
- les sous canaux sont décorrélés et considérés non sélectifs en fréquence, indépendamment
et identiquement distribués (iid) suivant une loi de Rayleigh.
- La puissance d’émission est uniformément repartie entre les antennes émettrices.

4.2.1 Influences de l’augmentation du nombre d’antennes sur la
capacité

La figure 4.1 montre la variation de la capacité moyenne (équation 2.10 du sous pa-
ragraphe 2.3.1) selon le nombre d’antennes pour un système MIMO MxM, un système
SIMO 1xM, un système MISO Mx1 et un système SISO 1x1. Avec un SNR=10dB.

Il est clair que la capacité d’un système SISO 1x1 reste inchangé puisque dans ce cas on
ne peut pas agir sur le nombre d’antenne, et pratiquement la même chose pour le MISO
Mx1, l’augmentation du nombre d’antennes à l’émission entraine une trés faible variation
de la capacité par rapport au SISO, comme on peut le constater sur la figure 4.1.
Cependant, l’exploitation de la diversité à la réception et/ou à l’émission améliore la ca-
pacité de ces systèmes d’une façon remarquable, tel que dans le système SIMO 1xM, la
capacité suit une évolution logarithmique quand nous augmentons le nombre d’antennes
à la réception, celle du système MIMO augmente linéairement quand nous augmentons le
nombre d’antennes à l’émission et à la réception.
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Figure 4.1 – Variation de la Capacité selon le nombre d’antennes pour un système MIMO,
SIMO, MISO et SISO

4.2.2 Comparaison entre SISO, SIMO, MISO et MIMO

La Figure 4.2 représente les courbes de la capacité moyenne (équation 2.10 du sous
paragraphe 2.3.1) en fonction du SNR pour différentes valeurs de nT et nR, 500000 itéra-
tions aléatoires (génération de 500000 matrices H du canal) ont été effectuées.

– Dans le cas SISO (1x1), la capacité varie de 0,87 à 9,2 bps/Hz. Elle reste faible et
crôıt lentement avec le SNR, ce qui illustre bien les limitations des transmissions
SISO.

– Dans le cas MISO (4x1), l’augmentation du nombre d’antennes à l’émission entraine
une trés faible variation de la capacité, elle est de 0,6 bps/Hz par rapport au système
SISO, pour ainsi dire elle suit la capacité d’un SISO.

– Dans le cas SIMO (1x4), on voix que le passage à quatre antennes en réception per-
met de gagner 2,6 bps/Hz par rapport au SISO, en particulier à fort SNR. Comme
pour les systèmes SISO, la capacité augmente lentement.

– Dans le cas MIMO (4x4), la capacité augmente linéairement avec le SNR, pour
un SNR de 0 dB, le système MIMO a une capacité équivalente à celle du système
SIMO avec quatre antennes. La capacité MIMO augmente ensuite beaucoup plus
rapidement avec le SNR, l’augmentation du nombre d’antennes à l’émission et à la
réception entraine une trés grande variation de la capacité, à 25 dB, elle est de 24
bps/Hz par rapport au SIMO. Ce qui représente un gain de plus de 68 0/0.
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Figure 4.2 – Variation de la Capacité avec le SNR pour un système MIMO, SIMO, MISO
et SISO

4.2.3 Comparaison entre la capacité moyenne et SVD d’un
système MIMO

La Figure 4.3 représente les courbes de la capacité moyenne (équation 2.10) et SVD
(équation 2.13) en fonction du SNR pour un système MIMO (4x4), 25000 itérations aléa-
toires (génération de 25000 matrices H du canal) ont été effectuées.

Figure 4.3 – Comparaison de la capacité moyenne et SVD d’un système MIMO (4× 4)

Dans les deux cas MIMO (4x4) et MIMO SVD (4x4), la capacité augmente linéairement
avec le SNR, pour un SNR de 50 dB, le système MIMO SVD (4x4) a une capacité élevé
à celle du système MIMO (4x4), elle est de 8 bps/Hz. Cette variation est dû au fait que
sur les 25000 itérations de la matrice H pour le calcule de la capacité moyenne on trouve
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une forte probabilité d’avoire H non inversible (rang inférieur à la dimension de H), ce
qui la réduit par rapport à la capacité SVD qui utilise un précodage à l’émission et un
postcodage à la réception (voire figure 2.2) pour réduire considérablement ou bien éliminer
la probabilité de la non inversion de la matrice H.

4.3 Les modèles PAS et la corrélation spatiale

La corrélation entre les antennes d’un système MIMO est dûe à la présence des diffé-
rents diffuseurs qui se situent entre la station de base (BS) et la station mobile (MS), dans
la plupart du temps on calcul le coefficient de corrélation afin de déterminer le degré de
corrélation à l’émission d’une part et en réception d’autre part. Le calcul de ce coefficient
prend en compte plusieurs facteurs à savoir l’espacement entre les antennes, le PAS, les
angles d’arrivée (AoA), le diagramme de rayonnement des antennes et l’étalement angu-
laire des signaux (AS).
Dans le chapitre 3, nous avons présenté trois modèles de canaux basés sur la distribution
du spectre de puissance azimutale (PAS). Cette famille de modéles analytiques s’appuie
sur la corrélation spatiale, dont le premier modèle est le modèle du PAS uniforme, le se-
cond est le modèle du PAS gaussien tronqué et le troisième est le modèle du PAS laplacien
tronqué. Chaqu’un de ces modèles est utilisés dans un environnement spécifique, résumer
dans le tableau suivant :

/ BS MS
Outdoor (Micro et Microcellule) LT, GT et uniforme Uniforme

Outdoor (Pico-cellule) Uniforme Uniforme
Indoor Uniforme Uniforme

- LT : laplacien tronqué.

- GT : gaussien tronqué.

Nous présenterons dans les tests ci-dessous, la répartitions du spectre angulaire défini par
la fonction P (φ) et la distribution des coefficients de corrélation définie par Rxx de chaque
modèle.

4.3.1 Le modèle PAS uniforme

Les figures 4.4 et 4.5 présente respectivement la distribution du PAS et les coefficients
de corrélation spatiale dans le modèle uniforme pour un angle d’arrivée nul (AoA = 00)
et des étalements angulaires de 100 et 300.

Nous remarquons sur les courbes représentées par la figure 4.5 que les valeurs des coeffi-
cients de corrélation spatiale diminuent lorsque la distance entre les antennes augmente.
Les coefficients de corrélation spatiale se rapprochent de zéros pour certains multiples
de la distance. Sur la même figure nous constatons qu’il faut espacer les antennes d’une
distance importante pour de faibles étalements angulaires. En revanche, si l’étalement
angulaire est suffisamment important tel que représenté sur la courbe en rouge pour un
AS de 300, la corrélation obtenu tend vers zéros plus rapidement que celle représentée en
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Figure 4.4 – Distribution de puissance du PAS uniforme

Figure 4.5 – Coefficients de corrélation spatiale du PAS uniforme

bleu pour un AS de 100, et elle devient presque nulle aux multiples des nombres 1, 25λ et
0, 6λ lorsque l’AS est de 100 et 300 respectivement.

Par ailleurs, pour maintenir le coefficient de corrélation inférieur à 0, 3, l’espacement entre
les antennes doit être supérieur à 1, 1λ pour un AS de 300 est de 2, 2λ pour un AS de 100.

La figure 4.4 montre la répartition de la puissance du modèle PAS uniforme qui suit
une distribution uniforme. Nous remarquons que la puissance s’étale lorsque l’AS aug-
mente tel que pour un AS de 30 représenté par la courbe en rouge, les déférents trajets
arrivent avec des angles déférents, ce qui entraine une faible corrélation entre les signaux.
Par contre, pour un faible AS, comme représenter sur la courbe en bleu pour un AS de
100, les déférents trajets arrivent presque avec un même angle, ce qui entraine une forte
corrélation entre les signaux.
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4.3.2 Le modèle PAS gaussien tronqué

Les figures 4.6 et 4.7 illustrent respectivement la distribution du PAS et les coefficients
de corrélation spatiale dans le modèle gaussien pour un angle d’arrivée nul (AoA = 0) et
des étalements angulaires de 100 et 300.

Figure 4.6 – Distribution de puissance du PAS gaussien

Figure 4.7 – Coefficients de corrélation spatiale du PAS gaussien

Nous remarquons sur les courbes représentées par la figure 4.7 que les valeurs des
coefficients de corrélation spatiale diminuent avec l’espacement entre les antennes. Nous
constatons que le coefficient de corrélation spatiale devient presque nul aux multiples du
nombre entier 0, 5λ quand l’AS est égale à 300. Pour maintenir le coefficient de corrélation
inférieur à 0, 1, l’espacement entre les antennes doit être supérieur à 0, 8λ pour un AS de
300 représenté par la courbe en rouge et de 2, 5λ pour un AS de 100 représenté par la
courbe en bleu.
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La figure 4.6 montre la répartition de la puissance du modèle PAS gaussien. Nous
remarquons que la puissance s’étale lorsque l’AS augmente tel que pour un AS de 300

représenté par la courbe en rouge, dans ce cas les déférents trajets arrivent avec des
angles diffÃ c©rents, ce qui entrâıne une faible corrélation entre les signaux. Par contre,
pour un faible AS, comme représenté sur la courbe en bleu pour un AS de 100, les déférents
trajets arrivent presque avec un même angle, ce qui entrâıne une forte corrélation entre les
signaux. C’est pour cette raison que le coefficient de corrélation décrôıt de façon monotone
avec la séparation des antennes.

4.3.3 Le modèle PAS laplacien tronqué

Les figures 4.8 et 4.9 illustrent respectivement la distribution du PAS et les coefficients
de corrélation dans le modèle laplacien pour un angle d’arrivée nul (AoA = 00) et des
étalements angulaires de 100 et 300.

Figure 4.8 – Distribution de puissance du PAS laplacien

Figure 4.9 – Coefficients de corrélation spatiale du PAS laplacien

D’aprés la figure 4.9, il est clair que l’espacement des antennes doit être suffisamment
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grand pour réduire la corrélation spatiale. Par exemple, pour assurer que le coefficient de
corrélation spatiale soit inférieur à 0, 1 lorsque l’AS est égale à 300 l’espacement des an-
tennes doit être réglé pour qu’il soit légérement supérieur à 1, 3λ. Lorsque l’AS est réduit
à 100, l’espacement des antennes doit encore être augmenté au-delà de 4λ pour assuré
que le coefficient de corrélation spatiale soit inférieur à 0, 1. Nous constatons aussi que
le coefficient de corrélation spatiale devient presque nul aux multiples du nombre entier
0, 6λ quand l’AS est égale à 300 représenté par la courbe en rouge. Pour un AS de 100, il
devient presque nul aux multiples du nombre entier 0, 7λ représenté par la courbe en bleu.

Par ailleurs, pour la répartition de la puissance du modèle PAS laplacien représenté par la
figure 4.8, nous remarquons que la puissance s’étale lorsque l’AS augmente. Tel que repré-
senté par la courbe en rouge d’un AS de 300, dans ce cas les déférents trajets arrivent avec
des angles déférents, ce qui entrâıne une faible corrélation entre les signaux. Par contre,
pour un faible AS, comme représenter sur la courbe en bleu pour un AS de 100, les défé-
rents trajets arrivent presque avec un même angle, ce qui entrâıne une forte corrélation
entre les signaux. C’est pour cette raison que le coefficient de corrélation décrôıt de façon
monotone avec la séparation des antennes.

4.3.4 L’effet de la variation de l’AoA moyen sur la corrélation
spatiale

Le figure 4.10 illustre les coefficients de corrélation dans le modèle gaussien pour un
étalements angulaires de 300 et déférents angles d’arrivée.

Figure 4.10 – Coefficients de corrélation spatiale pour déférents AOA moyen

D’aprés la figure 4.10, nous constatons que pour réduire la corrélation spatiale, l’espace-
ment entre les antennes doit être suffisamment grand. Par exemple, pour assurer que le
coefficient de corrélation spatiale soit inférieur à 0, 2, l’espacement entre les antennes doit
être supérieure respectivement à 0, 9λ, 1, 8λ et au-delà de 6lambda, pour un AoA de 00,
300 et 600. Nous constatons aussi que le coefficient de corrélation spatiale devient presque
nul à des multiples de nombre entier de d/λ. Il est à noter aussi que les effet induit sur
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la corrélation spatiale avec la variation de l’AoA sont généralisés pour le cas d’un PAS
uniforme ou laplacien tronqué.

4.4 Le modèle d’Alamouti

Dans cette partie, nous étudions les performances des systèmes MIMO à diversité de
transmission incluent le codage d’Alamouti STBC vu en chapitre précédent (section 3.7 ).
Ce modèle sera ensuite comparé à des systèmes à diversité de réception MRC (voir annexe
D), ayant le même ordre de diversité que les systèmes d’Alamouti.

4.4.1 Comparaison entre un système d’Alamuoti STBC 2× 1 et
2× 2

Dans cette simulation présentée sur la figure 4.11 nous comparons le système d’Ala-
muoti qui emplois deux antennes à l’émission et une antenne à la réception (Alamuoti
STBC 2 × 1), et un système avec deux antennes à l’émission et la réception (Alamuoti
STBC 2× 2).

Figure 4.11 – Comparaison entre Alamouti STBC 2× 1 et 2× 2

D’aprés les résultats obtenus sur la figure 4.11, nous remarquons que les performances sont
meilleures avec un système d’Alamouti 2 × 2. Par exemple à un SNR= 20dB le nombre
de bits erronés est de 1 bit sur 2964 bits transmit pour le système Alamouti 2×2, et il est
de 1 bit sur 27 bits pour le système Alamouti 2× 1. Cela est dû au fait que l’ajout d’une
antenne à la réception nous a permis de gagner en diversité d’une part et la diminution
de la probabilité d’erreur d’autre part.
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4.4.2 Comparaison entre la technique de diversité en réception
et en émission

La technique de diversité en réception est développée pour combattre les effets de
l’évanouissement au niveau du récepteur, Alamouti propose un modèle de diversité de
transmission qui offre des gains de diversité semblables, en utilisant plusieurs antennes à
l’émissions. D’un point de vue pratique ce modèle exigerait à la fois des antennes multiples
à la station de base et mobile dans un système de communications cellulaire.
Les performances d’un système de communication MIMO sont basées sur la comparaison
entre la diversité de transmission et/ou réception. Dans la diversité de transmission on
utilise un système à deux antennes émettrices et une réceptrice ( Alamouti 2× 1), tandis
que dans la diversité de réception on utilise un système à une antenne émettrice et deux
antennes réceptrices (MRC 1 × 2), en utilisant une modulation BPSK dans un canal de
Rayleigh et on suppose que le canal est connu ou estimé par le récepteur.

La figure 4.12 décrit les résultats que nous avons obtenus pour une châıne de transmis-
sion MIMO, elle montre une comparaison d’un système de diversité de transmission qui
a une complexité de calcul très semblable à celle d’un système de diversité de réception.

Figure 4.12 – Comparaisons entre le modèle de diversité d’Alamouti et MRC

Les résultats obtenus sur la figure 4.12 montrent que les systèmes du même ordre de
diversité donnent les mêmes performances, en utilisant un code STBC à l’émission (vu
au chapitre 3.7). De plus, nous remarquons que la diversité de transmission est désavan-
tageuse par rapport à la technique maximum Rapport combiné (MRC) de 3 dB, ce-là
peut être expliqué par le fait que la diversité de réception (MRC 1 × 2) exige moins de
puissance d’émission par rapport à la diversité de transmission (Alamouti 2 × 1). Cela
est dû à la division de la puissance totale sur le nombre d’antennes utilisé à l’émission. Si
nous supposons que la puissance totale transmise par l’antenne émettrice du schéma de
diversité de réception (MRC) est égale à Pt, alors la puissance de transmission de chaque
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antenne émettrice du schéma de diversité à l’émission (Alamouti) devrait être la moitié
de la puissance totale. Ce qui mène à une dégradation de 3dB dans le calcul du taux
d’erreur, justifiait ainsi le décalage de 3dB entre la technique d’Alamouti et la technique
MRC. Cependant, il est possible d’obtenir pour les chémas d’Alamouti les mêmes perfor-
mances du schéma de MRC, cela en faisant rayonner la même énergie sur chaque antenne
émettrice en installant des amplificateurs de puissance sur chaque branche.
Les courbes théorique et simulée du chemas d’Alamouti fournissent des résultats plus per-
formants car elles sont associées à un système de diversité de transmission qui normalise
toute la puissance à travers chaque branche, et cela est confirmé par leurs superpositions.

4.4.3 Comparaison entre le schémas d’alamouti (2 × 1, 2 × 2) et
MRC (1× 2, 1× 4)

En générale, le schéma d’Alamouti avec deux antennes émettrices et M antennes récep-
trices est comparé à un schéma qui utilise la technique MRC avec une antenne émettrice
et 2×M antennes réceptrices, car les deux schémas donnent le même ordre de diversité.
Sur la figure 4.13 nous comparant les performances des schémas d’Alamouti (2× 1, 2× 2)
et le schéma MRC (1× 2, 1× 4).

Figure 4.13 – Comparaison des performances entre la technique MRC et Alamouti

Les résultats obtenus sur la figure 4.13 montrent que l’utilisation de la technique de codage
d’Alamouti (STBC) et MRC donne une meilleure estimation du BER par rapport au sys-
tème SISO. D’aprés la même figure,il nous semble que les résultats obtenu respectivement
par la technique MRC 1×2 et 1×4 sont meilleurs que celle d’Alamouti 2×1 et 2×2, et cela
est dù à la différence de 3 dB, mais cette différence na aucun effet sur les performances du
systéme d’Alamouti, parce que la puissance avec laquelle rayonne ce dernier est la moitié
de la puissance total. Finalement, nous pouvons conclure que le schéma d’Alamouti avec
deux antennes émettrices et M antennes réceptrices est équivalent au schéma MRC avec
une antenne émettrice et 2×M antennes réceptrices car les performances sont identiques.
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4.5 La chaine de transmission MIMO-STBC-OFDM

Le but de cette partie est de présenter une chaine de transmission MIMO basée sur
la modulation OFDM utilisant le code d’Alamouti (STBC), puis la tester sous Matlab.
On considére dans un premier temps le schéma proposé par Alamouti, qui utilise deux
antennes à l’émission et une à la réception, dans un second temps nous allons généraliser
au système MIMO défini par deux antennes à l’émission et à la réception.
La figure 4.14 représente l’architecture du premier système MISO-STBC-OFDM.
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Figure 4.14 – Chaine de transmission MISO-STBC-OFDM

La figure 4.15 illustre une chaine de transmission MIMO (2× 2) basé sur une modulation
OFDM et un code STBC d’Alamouti, pour estimer les performances de ce système nous
utilisons la notion du BER.
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Figure 4.15 – Chaine de transmission MIMO-STBC-OFDM

Les caractéristiques du système sont :
- Le modulateur OFDM possède 128 sous-porteuses avec un préfixe cyclique de 32 sym-
boles numériques.
- Les symboles numériques sont issues d’une modulation QPSK.
- Chaque trame contient 10 symboles OFDM, et un symbole OFDM contient 128 symboles
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numériques plus le préfixe cyclique.
- nT =2, Nombre d’antennes en émission
- nR =2, Nombre d’antennes en réception

4.5.1 La structure de la chaine de transmission

La modulation QPSK et le codage STBC

Les éléments d’entrée de notre châıne est un train binaire qui est généré aléatoirement.
Les données binaires rentrent en série au bloc de modulation QPSK, à la sortie nous
obtenons des symboles complexes qui sont quantifiés sur 4 bits (2 bits pour la partie réelle
et 2 autres pour la partie imaginaire). La dernière étape avant l’envoi sur les deux antennes
d’émission est l’utilisation d’un code espace-temps (code d’Alamouti STBC). Ce codage
permet d’exploiter à la fois la diversité spatiale et la diversité temporelle en créant des
combinaisons linéaires entre les différents symboles.

Le bloc IFFT

Afin de pouvoir appliquer l’IFFT, les symboles passent par le bloc de conversion de
série à parallèle. Ensuite, un bloc assure la modulation OFDM, ce bloc applique une IFFT
qui permet de passer du domaine fréquentiel au domaine temporel. à la sortie de l’étage,
les symboles OFDM obtenus sont reconvertis en série.

L’insertion du Préfixe Cyclique

Aprés avoir dépassé le bloc IFFT, un préfixe cyclique est inséré avant chaque symbole.
Comme le montre la figure 2.7 vu au chapitre 2, une partie de chaque symbole OFDM est
recopiée au début de ce même symbole. Dans notre cas, nous choisirons un CP (Cyclic
Prefix) de longueur 1/4 de la trame OFDM, ce qui correspondra à 32 symboles à recopier
de la partie utile du symbole. Une fois que toutes ces opération sont effectuées, les antennes
émettrices sont prêtes à transmettre les données.

4.5.2 La structure de la chaine de réception

Comme le montre la figure 4.15, le bloc récepteur effectue les opérations inverses réalisé
au niveau de l’émetteur. Les données reçus sur chaque antenne sont filtrées. Un bloc de
conversion de paralléle à série détecte le début de chaque trame, une fois que les trames
sont reconstruites, le bloc suivant supprime le préfixe cyclique.

Le bloc FFT

A la sortie du bloc de suppression du préfixe cyclique, les données sont remises en pa-
rallèle puis passés dans le bloc FFT, cette fonction permet de passer du domaine temporel
au domaine fréquentiel.
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L’estimation du canal

Le but de la présence de ce bloc dans la châıne est d’estimer la fonction de transfert
du canal de propagation à travers les symboles pilotes envoyés par le bloc d’émission.

Le décodeur STBC

Le décodeur espace temps est un décodeur d’Alamouti basé sur le principe du décodage
à Maximum Likelihood (ML voire annexe C). Cette méthode estime les symboles émis
en calculant les distances euclidiennes entre chaque symbole reçu et tous les points de la
constellation. Le point de la constellation qui forme la plus petite distance euclidienne
avec le symbole reçu est retenue comme étant l’estimation du symbole émis.

La démodulation QPSK

Le bloc de démodulation est la dernière étape de la châıne de transmission. Cette étape
permet de remettre les données à leur état initial, sous forme de bits de données.

4.5.3 Comparaison d’un système MISO-STBC-QPSK et MIMO-
STBC-QPSK

La figure 4.16 montre la variation du taux d’erreur binaire (BER) en fonction du SNR
pour un système MIMO (2× 2) et MISO (2× 1). Avec l’utilisation d’un code d’Alamouti
(STBC) associé à une modulation QPSK.

Figure 4.16 – Comparaison des performances entre un système MISO-STBC-QPSK et
MIMO-STBC-QPSK

Nous remarquons dans les deux cas MIMO et MISO que le BER diminue avec le SNR.
Il est clair que les performance du système MIMO sont meilleures que celle du système
MISO. Pour un SNR de 10 dB, le système MIMO a un BER faible à celui du système
MISO, il est de 10−5 (un bit erroné sur 100000 bit transmis ) par rapport au système
MISO qui est légèrement superieur à 10−3 (un bit erroné sur 1000 bit transmis). Cette
variation est dû au fait que l’ajout d’une antenne à la réception nous a permi de gagner
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en diversité et ainsi diminuer la probabilité d’erreur à la recéption.
Cette simulation est réalisée dans le but de le comparer dans la suite à des systèmes
utilisant la modulation OFDM.

4.5.4 Comparaison d’un système MISO-STBC-OFDM et MIMO-
STBC-OFDM

Le test de la châıne de transmission MIMO-STBC-OFDM est représenté dans la figure
4.17 ci-desous, nous étudions la variation du taux d’erreur binaire (BER) en fonction du
SNR pour un système MIMO (2×2) qui est détaillé par le schémas de la figure 4.15 et un
systeme MISO (2× 1) qui est détaillé par le schémas de la figure 4.14. Ces deux systèmes
utilisent un code d’Alamouti (STBC) associé à une modulation OFDM.

Figure 4.17 – Comparaison des performances entre un système MISO-STBC-OFDM et
MIMO-STBC-OFDM

Nous remarquons que les performances du système MIMO sont meilleures que celles du
système MISO. Dans le cas d’un SNR de 10 dB, le système MIMO a un BER supérieur à
10−6 (un bit erroné sur plus d’un million de bit transmis ) et qui est très faible

rapport à celui du système MISO, qui est de 10−4 (un bit erroné sur 10000 bit trans-
mis).
Par ailleurs, en comparant ces résultats à ceux obtenus sur la figure 4.16 avec l’utilisa-
tion d’une modulation QPSK, nous remarquons que l’utilisation de la modulation OFDM
améliore considérablement les performances du système. Ceci parce qu’elle permet d’éli-
miner la sélectivité du canal de transmission, ce qui réduit le phénomène d’interférence à
la réception.
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4.6 Conclusion

Nous constatons à travers les mesures de la capacité du canal MIMO que l’influence
des techniques de diversité améliore considérablement la capacité de la transmission ainsi
que la technique SVD. En effet, une grande amélioration de la capacité est observée par
rapport aux systèmes classiques SISO. Ce gain de capacité des systèmes MIMO est dû
principalement à l’exploitation des trajets multiples.

Par ailleurs, les tests fait sur l’effet de la corrélation spatiale, montrent que dans le cas
d’un milieu de propagation avec diffuseurs, la corréelation spatiale entre les antennes varie
en fonction de la dispersion angulaire (AS) et de l’AoA moyen des trajets. La corrélation
spatiale devient plus importante lorsque les dispersions angulaires sont faibles et aussi
lorsque les angles d’arrivé moyen des trajets sont élevés. Dans les deux cas un espacement
plus important entre les antennes sera requis pour pouvoir réduire la corréelation spatiale.

Finalement, l’utilisation dans les systèmes MIMO d’un code d’alamouti améliore consi-
dérablement ces performances. Ce codage nous permet de multiplexer l’information dans
l’espace et dans le temps. Ces derniers deviennent encore plus performant avec l’ajout
d’une modulation OFDM pour éliminer la sélectivité du canal.
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Conclusion générale

En conclusion, le travail que nous avons mené dans ce mémoire a été composé de
trois parties essentielles. La première partie consistait à présenter les systèmes de com-
munication basés sur la technique MIMO et l’évaluation de ses performances en terme de
capacité, qui se révéle un atout majeur pour ces systèmes. de plus, l’association du MIMO
avec la modulation OFDM se manifeste comme une technique simple à implémenter et
capable de réduire les effets néfastes du canal. La deuxième partie était consacrée à l’étude
du modèle statistique du canal MIMO, où différents modèles ont été étudié. Les modèles
PAS qui décrivaient parfaitement la corrélation spatiale entre antennes et le modèle d’Ala-
mouti basé sur un codage espace temps (STBC) qui améliore les performances du BER
des systèmes MIMO ont été passé en revu.

La troisième partie, est expérimentale et elle a été consacré à la simulation. Grâce à la di-
versité d’antennes des systèmes MIMO, nous avons obtenu une amélioration considérable
des capacités par rapport aux systèmes classique SISO. Ensuite, dans la simulation des
modèles PAS, nous avons constaté que plus un environnement est excessifs en diffuseurs,
plus la corrélation spatiale entre ses antennes est affaiblie et nécessite de faible distance
entre elles. En ce qui consterne le modèle d’Alamouti, nous avons constaté qu’avec l’utili-
sation d’une diversité d’antennes à l’émission et à la réception associée à un code STBC,
améliore les performances des systèmes de transmission, comparés aux systèmes SISO.
Enfin, dans la dernière partie de la simulation, nous avons jumelés dans une châıne de
transmission, la diversité d’antennes en utilisant deux antennes à l’émission et à la ré-
ception (MIMO 2x2), la modulation OFDM pour combattre la sélectivité du canal et un
code d’alamouti STBC pour réduire les ISI. Ces trois techniques associées ensemble ont
permis d’obtenir des performances qui surpassent de loin les performances des systèmes
classique SISO.

Ce mémoire ouvre de multiples perspectives, entre autre :

- La corrélation spatiale est meilleure lorsque les antennes sont suffisamment espacées.
Comme les antennes d’un mobile sont fixes après leurs implémentations, et que ce der-
nier change d’environnement en permanence, ce qui fait varier la corrélation entre ces
antennes. Nous proposons une technique qui consiste à désactivé et activé des antennes
afin de garder la corrélation inférieur à un seuil donné.
- Les performances de la chaine MIMO-OFDM-STBC peuvent être améliorées en uti-
lisant d’autres codes tels que les Turbo codes et modulations telles que la 16QAM, la
64QAM,...,etc.
- La construction d’une châıne de transmission basé sur le modèle I-METRA.
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Annexes

Annexe A :

Les diversités d’un canal de transmission

A.1 La diversité spatiale

Le mécanisme le plus connu et probablement le plus simple pour réaliser de la diversité
est la diversité spatiale. En utilisant deux antennes ayant des diagrammes de rayonnement
identiques et suffisamment espacées, la différence de phase fait que les signaux arrivant sur
les antennes réceptrices ont peu de chance de s’évanouir en même temps. L’inconvénient
majeur de la diversité spatiale est l’encombrement car en théorie les antennes doivent étre
espacées d’au moins 0, 5λ pour que les signaux puissent étre indépendants l’un de léautre.

A.2 La diversité de polarisation

Nous parlons de diversité de polarisation quand le même signal est émis et reçu si-
multanément sur des ondes polarisées orthogonalement et dont les caractéristiques de
propagation sont indépendantes. Ce type de diversité est trés pratique dans le cas d’an-
tennes de petites tailles. Contrairement à la diversité spatiale, il n’y a pas de contrainte
sur l’écartement relatif des antennes.

A.3 La diversité de diagramme

La diversité de diagramme peut être utilisée quand les diagrammes des deux antennes
sont différents. En utilisant deux antennes ayant des diagrammes de rayonnement diffé-
rents, les signaux parvenant aux antennes seront de directions différentes et donc proba-
blement indépendants. La diversité en diagramme n’est jamais appliquée seule, elle est
généralement combinée avec la diversité spatiale.

A.4 La diversité angulaire

On peut faire une rotation du diagramme de rayonnement de deux antennes similaires
du système pour que les signaux reçus proviennent de directions différentes. Dans le cas
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des terminaux mobiles, la diversité angulaire peut étre réalisée en utilisant deux antennes
omnidirectionnelles agissant comme des éléments parasites à angles différents l’une par
rapport à l’autre.

A.5 La diversité fréquentielle

Elle est efficace lorsque les évanouissements du canal sont sélectifs en fréquence, la
diversité fréquentielle revient à émettre le même signal sur plusieurs fréquences porteuses,
dont l’écartement fréquentiel est d’au moins la bande de cohérence du canal Bc La diversité
fréquentielle peut être exploitée par l’utilisation d’une modulation multiporteuse.

A.6 La diversité temporelle

Elle est utilisée pour combattre l’évanouissement sélectif en temps, la diversité tempo-
relle consiste à émettre plusieurs répliques du signal dans des intervalles temporels séparés
d’au moins le temps de cohérence du canal Tc. Le principal désavantage de ce procédé est
bien sûr le retard induit par la diversité, et la baisse de débit correspondant.
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Annexe B :

Les distributions de puissance et

les corrélations spatiale

B.1 Le PAS uniforme

Le PAS uniforme décrit dans l’équation 3.20 (section 3.4.2) peut ètre écrit sous une
autre forme comme suite :

p(φ) =
Nc∑
k=1

Qk {ε [φ− (φ0,k −∆φk)]− ε [φ− (φ0,k + ∆φk)]} (4.1)

où ε(φ) est la fonction échelon, et Nc est le nombre de clusters. Le premier échelon nor-
malise le PAS tels qu’il peut être considérée comme une distribution de probabilité. Les
constantes Qk sont des facteurs de normalisation de PAS qui remplit les conditions d’une
fonction de répartition de probabilité suivante :

π∫
−π

p(φ)dφ =
Nc∑
k=1

φ0,k+∆φk∫
φ0,k−∆φk

Qkdφ = 1 (4.2)

où ∆φk représente la moitié du domaine de définition du PAS (le domaine de propagation
présente une symétrie). Un PAS uniforme à deux clusters (Nc = 2) (φ0 ∈ {−900, 900},
AS = 300,∆φ = 600), peut être donnée par :

2
Nc∑
k=1

Qk∆φk = 1 (4.3)

Les fonctions Rxx et Rxy représente respectivement la corrélation spatiale entre la partie
réel-réel et la partie réel-imaginaire des signaux qui arrivent aux différente antenne ,elle
sont données par :

Rxx(D,φ) = Eφ{Reha(φ).Rehb(φ)}
et

Rxy(D,φ) = Eφ{Reha(φ).Imhb(φ)}
(4.4)

sachant que :

Eφ[h(φ)] =

π∫
−π

h(φ)P (φ)dφ (4.5)
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et

ha(φ)hb(φ) = αejβαej(β+D sin(φ))

=| α |2 ej(2β+D sin(φ))

=| α |2 {cos(2β +D sin(φ)) + j sin(2β +D sin(φ))}
(4.6)

lorsque φ = φ0, ce qui implique que β = 0, ont aura :

Eφ{ha(φ)hb(φ)} = Eφ{| α |2 {cos(2β +D sin(φ)) + j sin(2β +D sin(φ))}}
= Eφ{| α |2}Eφ{{cos(2β +D sin(φ)) + j sin(2β +D sin(φ))}}
= Rxx(D,φ) + jRxy(D,φ)

(4.7)

pour ainsi dire :

Rxx(D,φ) =

π∫
−π

cos(D sin(φ))P (φ)dφ

Rxy(D,φ) =

π∫
−π

sin(D sin(φ))P (φ)dφ

(4.8)

en remplaçant P (φ) et Q, nous obtenons :

Rxx(D,φ) =

π∫
−π

cos(D sin(φ))P (φ)dφ

=

π∫
−π

cos(D sin(φ))
Nc∑
k=1

φ0,k+∆φk∫
φ0,k−∆φk

Qkdφ

= J0(D) + 4
Nc∑
k=1

Qk

∞∑
m=1

J2m(D)

2m
cos(2mφ0,k) sin(2m∆φk)

(4.9)

et de même :

Rxy(D,φ) =

π∫
−π

sin(D sin(φ))P (φ)dφ

=

π∫
−π

sin(D sin(φ))
Nc∑
k=1

φ0,k+∆φk∫
φ0,k−∆φk

Qkdφ

= J0(D) + 4
Nc∑
k=1

Qk

∞∑
m=0

J2m+1(D)

2m+ 1
cos((2m− 1)φ0,k) sin((2m+ 1)∆φk)

(4.10)
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B.2 Le PAS gaussien tronqué

Dans le cas d’une distribution gaussienne de multi-cluster vu en section 3.4.3, son
modèle est présentée comme suit :

P (φ) =
Nc∑
k=1

Qk√
2πσk

e
(φ−φ0)2

2σ2
k {ε [φ− (φ0,k −∆φk)]− ε [φ− (φ0,k + ∆φk)]} (4.11)

La normalisation des constants Qk est données par :

Nc∑
k=1

Qkerf(
∆φk√

2σk
) = 1 (4.12)

Les fonctions de corrélation sont déduites à partir de la définition et l’état de normalisa-
tion comme suite :

Rxx(D) = J0(D) +
Nc∑
k=1

Qk

∞∑
m=1

J2m(D)e−2σ2
km

2

cos(2mφk)

·
[
erf

(
∆φk√

2σk
− jm

√
2σk

)
− erf

(
− ∆φk√

2σk
− jm

√
2σk

)] (4.13)

et

Rxy(D) =
Nc∑
k=1

Qk

∞∑
m=1

J2m+1(D)e−2σ2
k(m+ 1

2
)2

sin((2m+ 1)φk)

·
[
erf

(
∆φk√

2σk
− jm

√
2σk(m+

1

2
)

)
− erf

(
− ∆φk√

2σk
− jm

√
2σk(m+

1

2
)

)] (4.14)

B.3 Le PAS laplacian tronqué

Le troisième type de PAS à considérer est la distribution Laplacian qui est vu en sec-
tion 3.4.4, il s’écrit de la forme suivante :

P (φ) =
Nc∑
k=1

Qk√
2πσk

e
−
√

2(φ−φ0)2

σ2
k {ε [φ− (φ0,k −∆φk)]− ε [φ− (φ0,k + ∆φk)]} (4.15)

La normalisation des constants Qk est donnée par :

Nc∑
k=1

Qk(1− e
√

2∆φk
σk ) = 1 (4.16)

Les fonctions de corrélation sont déduites à partir de la définition et l’état de normalisa-
tion comme suite :
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Rxx(D) = J0(D) + 4
Nc∑
k=1

Qk

∞∑
m=1

J2m(D)

(
√

2
σk

)2 + (2m)2
cos(2mφk)[√

2

σk
+ e

−
√

2∆φk
σk

{
2m sin(2m∆φk)−

√
2

σk
cos(2m∆φk)

}] (4.17)

et

Rxy(D) = 4
Nc∑
k=1

Qk

∞∑
m=0

J2m+1(D)

(
√

2
σk

)2 + (2m+ 1)2
sin((2m+ 1)φk)[√

2

σk
+ e

−
√

2∆φk
σk

{
(2m+ 1) sin((2m+ 1)∆φk)−

√
2

σk
cos((2m+ 1)∆φk)

}] (4.18)
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Annexe C :

La technique ML

Les meilleurs performances en termes de taux d’erreur sont obtenues par le récepteur
utilisant le maximum de vraisemblance (ML Maximum Likelihood). Après avoir estimé
en réception la matrice du canal, le récepteur génère la constellation de tous les symboles
possibles et recherche la distance minimale entre le symbole reçu et les symboles générés :

Ŝ = arg min ‖ y −Hs ‖2 (4.19)

où :
- ‖ · ‖ est La norme euclidienne.
- Ŝ est le symbole estimé.
- y est le symbole reçu.
- H la matrice des coefficients du canal de propagation.
- s est le symbole émis.

Le récepteur est optimal si les symboles sont équiprobables et si les nT (Nombres d’an-
tennes d’émission) voies parallèles sont indépendantes. Cette méthode devient complexe
lorsque le nombre de points de la constellation est grand et quand le nombre d’antennes
augmente. En effet, si M représente la taille de la constellation, le récepteur doit calculer
(M)nT distances, ce qui devient rapidement prohibitif en terme de calcul : pour une QAM-
256 avec 2 antennes en émission, il y a 65536 distances à calculer.

C.1 La règle de discision du ML

Lorsque deux signaux sont transmis simultanément sur deux antennes à un instant
donné, voir figure 3.9. Le signal transmit de l’antenne Tx1 est défini par s1 et celui de l’an-
tenne Tx2 est défini par s2. Durant le deuxième instant donné, le signal −s∗2 est transmit
de l’antenne Tx1 et le signal s∗1 est transmit de l’antenne Tx2. Les canaux au temps t sont
définis par h1(t) pour l’antenne Tx1 et h2(t) pour l’antenne Tx2. En faisant l’hypothèse
que l’atténuation est constante durant une période donnée, on peut écrire :

h1(t) = h1(T + t) = h1 = α1e
jβ1

h2(t) = h2(T + t) = h2 = α2e
jβ2

(4.20)

où :
- T est la durée entre le premier et le deuxième instant donné.
- hi représente les coefficients du canal.
- αi et βi représente l’amplitude et la phase de chaque trajet.
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Les signaux reçus peuvent donc être définis comme suit :

y1 = y1(t) = h1s1 + h2s2 + n1

y2 = yt+T = −h1s
∗
2 + h2s

∗
1 + n2

(4.21)

où n1 et n2 représentent le bruit.

On peut aussi définir les signaux reçus sous forme matricielle comme dans le tableau
3.3 en section 3.7.3. En faisant l’hypothèse que n1 et n2 sont complexes et suit la loi
de Gausse de moyenne nul et de variance unitaire, la règle de décision de vraisemblance
maximale est donnée comme suite :

d2(y1, h1s1) + d2(y2, h2s1) ≤ d2(y1, h1sk) + d2(y2, h2sk) (4.22)

où d2(x, z) représente la distance euclidienne au carré entre le signal x et z donnée par
d2(x, z) = (x − z)(x∗ − z∗). Le module de combinaison forme les deux signaux suivants
qui sont ensuite envoyé au détecteur :

ŝ1 = h∗1y1 + h2y
∗
2

ŝ2 = h∗2y1 − h1y
∗
2

(4.23)

Aprés l’éstimation des symboles reçus le récepteur génére toutes les constellations possibles
afin de cherche la distance minimale entre le symbole estimé et le symbole généré.
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Annexe D :

La technique MRC

Les systèmes à diversité de réception nécessitant des techniques de recombinaison des
signaux afin d’obtenir un signal sans évanouissement qui sont dûs aux multi-trajets. Plu-
sieurs techniques de recombinaisons sont développées dans ce domaine, nous avons choisi
de détailler la technique de combinaison par rapport maximal (MRC) car elle est la plus
adapté pour les systèmes de diversité. Cette technique permet de récupérer tous les si-
gnaux indépendants arrivant aux récepteurs pour les combiner. Pour empécher certains
phénomènes observés sur quelques branches qui sont liées aux déphasages et la diminution
de la puissance des signaux, chaque signal doit être multiplié par un co-phaseur pour que
les signaux ne soient plus déphases, et un coefficient de pondération Wi est appliqué sur
chaque branche avant que tous les signaux ne soit combiner (voir figure 4.18), le combi-
neur choisi des signaux qui ont un coefficient de pondération élevé, ou un SNR élevé afin
de maximiser le signal à la sortie.

w
1

w
2

w
N

e-jθN

e

e

-jθ2

-jθ1

Σ

pondératio co-phaseur

1

2

N

Figure 4.18 – Schémas du combineur par rapport maximal (MRC)

Le SNR estimé par la technique de la combinaison par rapport maximal (MRC) est donné
par :

γ = E[| s(t) |2]
N∑
n=1

| Vn |2

σ2
b,n

=
N∑
n=0

γn (4.24)

avec :

γn = E[| s(t) |2]
VnV

∗
n

σ2
b,n

(4.25)
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où :
- γ : est le SNR.
- S(t) : le signal transmis.
- Vn : la réponse du canal.
- σb,n : le bruit gaussien de la n-ème antenne réceptrice.
- N : nombre d’antenne utilisé à la réception.
- γ : est le SNR de chaque branche avant la combinaison.
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Annexe E :

La fonction de Bessel

Les fonctions de Bessel sont les solutions particulières de l’équation différentielle :

y
′′

+
y
′

x
+ (1− n2

x2
) · y = 0 (4.26)

dont les solutions sont de la forme :

Jn(x) =
∞∑
k=0

(−1)k(
x

2
)2k+n

k!(k + 1)!
(4.27)

la représentation des cinq premìres fonctions de Bessel est donnée sur la figure ci-dessous :

Figure 4.19 – Représentation des cinq premières fonctions de Bessel
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