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Résumé

L
e champ des communications mobiles sans �l se développe continuellement à
cause de la demande croissante pour les systèmes de communication sans �l à

haut débit. Cependant, l'un des problèmes majeurs de ce domaine est la disponi-
bilité limitée du spectre. Les dimensions temporelles et fréquentielles étant quasi-
pleinement exploitées, il ne reste que la dimension spatiale, à travers la technique
SDMA (Space Division Multiple Access) à exploiter. Un système de communication
sans �l dote de la technique SDMA à travers un réseau d'antennes est capable de
multiplier la capacité et d'améliorer l'e�cacité spectrale.

Ce travail traite l'impact des antennes intelligentes et les algorithmes associés
sur les systèmes de communication mobile sans �l. Après un survol sur les systèmes
d'antennes intelligentes et les algorithmes classiques associes, nous développons une
caractérisation détaillée du canal radio-mobile avec des simulations des réponses im-
pulsionnelles du canal pour plusieurs scénarios de transmissions. Nous étudions par
la suite les méthodes aveugles connues dans la littérature sous le non d'algorithme
de Godard ou algorithme à module constant (CMA), pour adapter et synthétiser le
diagramme de rayonnement utile du réseau. Ces méthodes ne nécessitent pas l'em-
ploi d'une séquence d'apprentissage, elles exploitent la propriété du module constant
de la plupart des types de modulation utilisés dans la communication mobile.

Nous proposons aussi une application de ces méthodes à la détection multi
utilisateurs aveugle dans un système MC-CDMA.

Mots clés : Détection, auto-adaptation, algorithme à module constant, an-
tennes intelligentes, détection aveugle multi-utilisateurs, système MC-CDMA.



Abstract

T
his work presents new framework for the development and analysis of blind
adaptive algorithms. An adaptive algorithm is said to be `blind' if it does not

require a known training sequence. The main focus is application of these algorithms
to adaptive antenna arrays in mobile radio communications. Adaptive antenna ar-
rays can reduce the e�ects of co-channel interference, multipath fading, and back-
ground noise as compared to more conventional antenna systems. For these reasons,
the use of adaptive antennas in wireless communication has received a great deal
of attention in the literature. The analysis framework introduced here is shown to

include the well-known Constant modulus algorithm (CMA). New results on the
behavior of the CMA, NCMA and LSCMA are presented here, including analytic
result on the convergence rate.

This framework is also used to propose a new blind multi-user detector in
multi-carrier code division multiple access (MC-CDMA) systems.

Keywords : Adaptive array, constant modulus algorithm, blind multi-user
detector, MC-CDMA systems.
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Introduction Générale

D
ans le cadre des communications sans �l, la demande en termes de débit et de
qualité de service ne cesse de croître depuis une dizaine d'années. Le besoin

d'instantanéité et d'interaction dans les échanges, l'intégration de services multi-
média (voix, données et vidéo) de débit variable et de haute qualité exigent des
systèmes de communication de plus en plus performants, pour lesquels la capacité
des réseaux sans �l doit être augmentée de manière signi�cative pour répondre à ces
attentes.

D'autre part, le nombre d'usagers ou plus généralement de terminaux sans �l
est constamment élargi, impliquant irrémédiablement la coexistence de ceux-ci dans
un même environnement. La multitude des standards et protocoles de communi-
cations font du spectre radio une ressource fortement congestionnée où le nombre
d'interférents augmente considérablement.

Les techniques actuelles associées à des modulations et des codages adaptés
mettant en ÷uvre un lien point à point permettent d'approcher la limite théorique
de Shannon. Cependant, l'e�cacité spectrale acquise par ces systèmes ne satisfait
pas aux contraintes de performances présentes et futures.

Depuis quelques années, une nouvelle approche améliore considérablement la
capacité théorique pour des canaux riches en di�useurs, ceux des réseaux locaux
sans �ls (WLAN) et des communications mobiles urbaines sans �l. Cette technique
novatrice se base sur une architecture constituée d'antennes dites intelligentes. Ces
architectures permettent d'atteindre une capacité théorique dépassant la limite de
Shannon pour un lien point à point et remarquable suivant la con�guration des
réseaux d'antennes. En même temps, elles constituent également un moyen e�cace
pour combattre les évanouissements du signal, améliorant en conséquence la qualité
de service.

L'intégration d'antennes intelligentes introduit une nouvelle dimension, la di-
mension spatiale qui, combinée avec la dimension temporelle classique, dé�nit un
domaine en pleine e�ervescence et prometteur, le domaine du traitement spatio-
temporel. L'apport pour les communications numériques sans �l est conséquent en
termes de débit et ceci sans accroissement de la largeur de bande. L'introduction
de cette technique novatrice pour les futures communications sans �l (4G) permet
d'envisager des débits dépassants les 500 Mbps pour les réseaux mobiles et le Gbps
pour des réseaux �xes.

Motivation et objectifs

La densi�cation des réseaux de radiocommunication, la pollution croissante de
l'environnement électromagnétique, l'optimisation de l'usage du spectre radiofré-
quence et la cohabitation des di�érents systèmes de télécommunication posent des
problèmes de brouillage relativement variés qui perturbent et limitent les perfor-
mances des récepteurs des di�érents services. Face aux problèmes de brouillage,
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l'emploi d'antennes adaptatives constitue une approche prometteuse pour améliorer
la qualité et la capacité des systèmes radio-mobiles.

Par rapport au traitement du signal classique, qui s'e�ectue généralement dans
le domaine temporel et\ou fréquentiel, l'utilisation d'un réseau d'antennes permet
d'accéder à la dimension spatiale. Cette dimension autorise une réjection d'interfé-
rences qu'il est très di�cile d'obtenir avec un récepteur mono-capteur. Cette capacité
est due au fait que chaque signal possède une signature di�érente. On peut donc
réaliser aisément une discrimination spatiale de ces signaux. Les réseaux adaptatifs
d'antennes construisent un �ltre spatial dont le gain dans la direction d'observation
désirée est égal à l'unité. L'algorithme d'adaptation s'e�orce de trouver un ensemble
de pondérations complexes qui va rejeter les sources de perturbations importantes
en les plaçant à proximité d'un zéro du diagramme de directivité.

La croissance très rapide du nombre d'abonnés et la diversi�cation des services
proposés nécessitent l'emploi de modulations et de techniques d'accès sans cesse plus
e�caces pour partager les ressources spectrales disponibles. Mais il apparaît que ces
seules améliorations ne seront probablement pas su�santes pour satisfaire toute la
demande : le facteur principal qui limite les performances et la capacité d'un système
radio-mobile est l'interférence entre les utilisateurs qui utilisent la même bande de
fréquences dans la même cellule ou dans des cellules voisines. Ce phénomène est clai-
rement observable dans le cas d'un système CDMA (Code Division Multiple Access),
où tous les utilisateurs utilisent la même bande de fréquences. En e�et, les signaux
des utilisateurs ne sont pas en général parfaitement orthogonaux du fait du choix des
séquences pseudo-aléatoires utilisées et des retards de propagation entre les signaux
des di�érents utilisateurs. Dans ce contexte, l'utilisation des techniques de traite-
ment d'antennes adaptatives (rebaptisées "antennes intelligentes") vise à introduire
un traitement complémentaire des signaux, dans le domaine spatial, en associant à
chaque utilisateur, ou groupe d'utilisateurs, un faisceau radioélectrique focalisé sur
une zone d'espace. La formation du diagramme de rayonnement de l'antenne doit
être adaptative pour prendre en compte la variation du canal de propagation due
essentiellement aux déplacements des utilisateurs. Ainsi, en plus de la séparation
usuelle des utilisateurs par la technique d'accès multiple, une séparation spatiale
des utilisateurs est alors obtenue (SDMA : Space Division Multiple Access).

L'objectif principal des techniques multi-capteurs est donc l'amélioration de la
capacité des systèmes cellulaires. Ces techniques peuvent aussi apporter d'autres
améliorations telles que la portée des systèmes, la réduction de la puissance d'émis-
sion des mobiles (et donc l'augmentation de l'autonomie énergétique) et l'amélio-
ration des performances de la liaison. La séparation spatiale des signaux peut être
appliquée indépendamment de la technique d'accès multiple utilisée. Cependant,
dans le cas du CDMA, ou du MC-CDMA, on peut appliquer conjointement le trai-
tement multi-capteurs et la détection multi-utilisateurs dans le but d'obtenir une
optimisation globale du système. La formation des voies est réalisée grâce à l'emploi
d'un réseau d'antennes de gains variables pilotées par des algorithmes de formation
des voies. A ce jour, les recherches ont surtout porté sur l'utilisation des techniques
de formation des voies au niveau des stations de base du fait du coût associé à la

2

Administrateur
Zone de texte 
Introduction générale



Liste des tableaux

modi�cation de chaque unité mobile qui est nettement supérieure au coût investi
pour la station de base. Un autre problème de taille est le faible espace disponible
sur l'unité mobile. Ces problèmes pourraient ne plus exister, car l'évolution rapide
de ces dernières années nous a montré que des produits qui étaient auparavant réser-
vés à des applications militaires dus à leurs coûts, peuvent maintenant être achetés
dans plusieurs magasins, spécialisés ou non. L'espace semblait un problème jusqu'à
tout récemment. Cependant, les nouveaux développements permettent maintenant
de placer plusieurs antennes sur l'unité mobile.

L'objet de cette thèse est l'étude et l'optimisation du phénomène de rayonnement
du réseau lorsque les sources sont pondérées, en particulier comment choisir la loi
de pondération optimale pour que la répartition spatiale de la puissance rayonnée
par le réseau considéré satisfait à des contraintes que l'on se �xe. Au préalable dans
le cadre de notre étude, on s'intéresse aux réseaux adaptatifs d'antennes (antenne
intelligente), ces réseaux d'antennes peuvent être situés dans un cadre général, des
réseaux dont l'alimentation est programmable. Nous avons donc e�ectué une étude
détaillée et un développement des algorithmes de détection des signaux utiles basés
sur des méthodes aveugles qui constituent une approche très e�cace dans le domaine
de détections par antennes intelligentes . Une analyse des performances de système
d'antennes intelligentes, traduite en termes de taux de rejection, de gain du réseau
(y compris l'interférence) a été e�ectuée pour plusieurs variantes des algorithmes
aveugles étudiés.

Dans ce contexte plusieurs travaux ont été réalisés :
• Synthèse sur les di�érentes méthodes d'adaptation des réseaux d'antennes
pour la résolution du problème de détection et annulation des interférences.
• Application des méthodes adaptatives aveugles, basées sur le principe de Go-
dard, à des réseaux d'antennes traditionnellement utilisées en association avec
des algorithmes déterministes pour la détection des signaux. Ces méthodes
aveugles présentent une évolution des algorithmes déterministes pour s'adap-
ter aux exigences des nouveaux systèmes.
• Implémentation de ces algorithmes dans un contexte multiutilisateurs où
multi-cibles.
• Application de méthodes d'adaptation aveugles pour la résolution du problème
de détection multi utilisateurs et l'annulation de l'interférence d'accès multiple
pour un système MC-CDMA. Ce choix vient du fait que la tendance générale
pour les systèmes mobiles de quatrième génération (4G) est l'adoption des
techniques de transmissions multiporteuses à accès multiple par répartition
en codes.

Pour répondre aux exigences des futurs systèmes mobiles, les techniques MC-
CDMA (" Multi-Carrier CDMA "), reposant sur la combinaison des modulations à
porteuses multiples de type OFDM et des techniques d'accès multiple par répartition
des codes CDMA s'a�rment de plus en plus comme des solutions à fort potentiel
pour ces futures générations de réseaux cellulaires. Elles béné�cient des propriétés
distinctes et complémentaires des deux techniques : l'e�cacité spectrale et la ro-
bustesse des modulations à porteuses multiples, qui ne sont plus à démontrer, et
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la souplesse dans le partage des ressources radio o�erte par les techniques d'accès
multiple par code.

Plan de la thèse

L'organisation de cette thèse se base sur quatre chapitres. Certains développe-
ments analytiques ont été placés en annexe a�n de simpli�er au maximum les idées
exposées dans le corps du document.

Le premier chapitre, o�re un panorama général sur la technologie des réseaux
d'antennes intelligentes et une vision sur la manière dont ils in�uent les systèmes
de télécommunications modernes. Dans ce cadre, nous présentons en premier lieu
le principe général des antennes intelligentes et nous introduisons dans cette partie
plusieurs termes utilisés par la suite. Nous donnons aussi un aperçu sur la théorie des
réseaux d'antennes, et nous terminons ce chapitre par un aperçu sur les di�érents
algorithmes utilisés pour le traitement d'antennes.

La compréhension du fonctionnement des antennes intelligentes et des phéno-
mènes qu'elles tentent d'atténuer se fait par l'étude de l'environnement dans lequel
elles se trouvent. Pour cette raison, le deuxième chapitre est consacré à l'étude ap-
profondie de la propagation dans un canal radio mobile. Nous présentons, dans ce
contexte un aperçu sur les mécanismes de propagation des ondes dans un canal
radio-mobile, ainsi qu'une comparaison entre les principaux modèles existants du
canal pour les antennes intelligentes. Des simulations des réponses impulsionnelles
du canal sont réalisées dans ce chapitre.

Dans le chapitre trois, nous abordons le problème de détection aveugle par des an-
tennes intelligentes. Nous étudions trois variantes des algorithmes de Godard connus
sous le non d'algorithme à module constant (Constant Modulus Algorithm), ces al-
gorithmes sont appliqués à l'adaptation des antennes intelligentes. Une extension
aux cas de détection de plusieurs cibles est réalisée pour les variantes les plus per-
formantes.

En �n, dans le chapitre quatre, Nous développons l'application de la détection
aveugle dans un système MC-CDMA, et nous proposons dans ce contexte un nou-
veau récepteur associant les antennes intelligentes à base d'algorithmes aveugles avec
une détection linéaire aveugle pour une transmission multiporteuses à accès multiple
par répartition en code.

Ce manuscrit se termine par une conclusion sur ce travail suivie de la présentation
des perspectives.
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Chapitre 1. Fondements des Antennes Intelligentes

1.1 Introduction

Beaucoup d'informations se rapportent aux systèmes d'antenne intelligente en
tant qu'antenne intelligente, mais en réalité l'antenne seule ne peut pas être intel-
ligente. Ce sont les possibilités de traitement numérique du signal, en association
avec les antennes, qui font que le système soit intelligent. Bien qu'il puisse sembler
que les systèmes d'antennes intelligentes sont une nouvelle technologie, les principes
fondamentaux sur lesquels ils sont basés ne sont pas nouveaux. En fait, pendant
les années 70 et les années 80 deux éditions spéciales des transactions d'IEEE sur
les antennes et la propagation ont été consacrées aux réseaux d'antennes adaptatifs
et aux techniques associées de traitement des signaux, [1], [2]. L'intérêt de l'utili-
sation des antennes adaptatives dans des systèmes de communication a attiré en
premier lieu les militaires [3]. En particulier, ces techniques ont été employées pen-
dant plusieurs années dans la guerre électronique comme contre-mesure à bloquer
électronique. Dans les systèmes de radar militaires, des techniques semblables ont
été déjà utilisées pendant la deuxième Guerre mondiale. Cependant, de nos jours et
en raison d'avancement des technologies de réalisation de microprocesseurs puissants
à faibles coûts, des circuits intégrés à application spéci�que (ASICs : Application
Speci�c Integrated Circuits) et des logiciels innovateurs de traitement du signal,
fait que les systèmes d'antennes intelligentes deviennent graduellement disponibles
dans le commerce. L'objectif de ce premier chapitre est la présentation générale
des systèmes d'antennes intelligentes ainsi que tous les concepts liés à ce type de
systèmes.

1.2 Nécessité des antennes intelligentes

Les systèmes de communication sans �l, par opposition aux systèmes câblés,
lancent quelques dé�s uniques :

� Le spectre assigné étant limité a comme conséquence une limitation de la
capacité du système.

� L'environnement de propagation radioélectrique et la mobilité des utilisateurs
provoquent l'évanouissement du signal ainsi qu'un étalement temporel, et fré-
quentiel.

� La durée de vie limitée de la batterie de l'appareil mobile pose des contraintes
de puissance.

En outre, les systèmes de communication sans �l cellulaire doivent faire face à
l'interférence entre utilisateurs dus à la réutilisation de fréquence. Durant les vingt-
cinq dernières années d'innombrables e�orts de recherche étudiants des technologies
e�caces pour atténuer de tels e�ets se sont développés à travers le monde [4, 5, 6],
Parmi ces technologies, les techniques d'accès multiples, le codage de canal, l'égali-
sation et l'emploi des antennes intelligentes.
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Chapitre 1. Fondements des Antennes Intelligentes

Figure 1.1 � Principe de la fonction auditive humaine

1.3 Con�guration des antennes intelligentes

1.3.1 Dé�nition

L'idée fondamentale sur laquelle les systèmes d'antennes intelligentes ont été
développés est souvent présentée avec un exemple intuitif simple qui corrèle leur
opération avec celle de l'appareil auditif humain. Une personne peut déterminer la
direction de l'arrivée (DDA) d'un bruit en utilisant un processus à trois étages :

� Chaque oreille agit comme un détecteur acoustique et reçoit le signal.
� En raison de la séparation entre les oreilles, chaque oreille reçoit le signal avec
un temps de retard di�érent.

� Le cerveau humain, avec un processeur spécialisé, fait un grand nombre de
calculs pour corréler l'information et calculer l'endroit du bruit reçu.

Pour bien assimiler le principe de fonctionnement des antennes intelligentes, ima-
ginons deux personnes discutaient à l'intérieur d'une salle comme c'est illustré sur
la �gure 1.1. Le cerveau, calcule la direction de la personne qui parle en s'appuyant
sur la di�érence du temps de retard reçu par les deux oreilles. Ensuite, le cerveau
ajoute la force des signaux de chaque oreille a�n de se concentrer sur le bruit de la
direction calculée. Utilisant un processus semblable, le cerveau humain est capable
de distinguer de multiples signaux qui ont des di�érentes directions d'arrivée. Les
systèmes d'antennes intelligentes fonctionnent de la même manière utilisant deux
antennes au lieu de deux oreilles, et un processeur de signaux numériques au lieu
du cerveau comme illustré sur la �gure 1.2.

Ainsi, basé sur les délais dus à l'empiétement du signal sur les éléments d'an-
tennes, le processeur calcule la direction d'arrivée (DA) du signal d'intérêt (SI), et
alors il ajuste les excitations (gains et phases des signaux), pour produire un dia-
gramme de rayonnement qui se focalise sur le SI tout en rejetant les interférences
ou signaux de non-intérêt (SNI) [7].
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Chapitre 1. Fondements des Antennes Intelligentes

Figure 1.2 � Antenne Intelligente à deux éléments.

1.3.2 Antenne classique ou sectorielle

Dans les systèmes de télécommunications sans �l, les antennes utilisées en ré-
ception sont jusqu'à présent soit omnidirectionnelles (�gure 1.3.a) soit sectorielles
(�gure 1.3.b). Ceci peut être considéré comme une "perte" de puissance car sa ma-
jeure partie sera rayonnée dans d'autres directions que vers l'utilisateur. En outre,
la puissance rayonnée dans d'autres directions sera vue comme interférence par les
autres utilisateurs.

Figure 1.3 � Antennes classiques pour télécommunications sans �l.

L'idée des antennes intelligentes est d'employer des types d'antennes de station
de base qui ne sont pas �xes, mais qui s'adaptent aux conditions radio mobiles
courantes. Elles peuvent être considérées comme des antennes dirigeant un faisceau
vers l'utilisateur qui communique seulement [8]. La di�érence entre le concept �xe
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Chapitre 1. Fondements des Antennes Intelligentes

et adaptatif est illustrée par la �gure 1.4 Les antennes intelligentes mèneront à
une utilisation beaucoup plus e�cace de la puissance et du spectre, augmentant la
puissance reçue utile aussi bien que réduisant l'interférence.

Figure 1.4 � Illustration de la di�érence entre un modèle de rayonnement tradi-
tionnel et un rayonnement d'antenne intelligente.

1.3.3 Types d'antennes intelligentes

Fondamentalement, il y a deux con�gurations importantes [9], pour mettre en
application les antennes intelligentes qui changent dynamiquement leur modèle de
rayonnement pour atténuer les interférences et détecter le signal d'intérêt. Ces deux
types d'antennes intelligentes sont :

� Réseaux d'antennes à commutation de faisceaux.
� Réseaux auto adaptatifs d'antennes.

L'approche par commutation de faisceaux est plus simple comparée à l'approche
entièrement adaptative. Elle fournit une augmentation considérable de la capacité
du réseau comparée aux antennes omnidirectionnelles ou sectorielles. Dans cette ap-
proche, un réseau d'antenne produit des faisceaux de recouvrement qui couvrent les
abords comme présentés sur la �gure 1.5.a. Quand un signal entrant est détecté, le
récepteur détermine le faisceau qui est le mieux aligné dans la direction du signal
d'intérêt et ensuite se commute à ce faisceau pour communiquer avec l'utilisateur.
Le système de réseaux auto-adaptatifs d'antennes est le plus 'intelligent' dans son
approche. Ce système dépiste l'utilisateur sans interruption en orientant le faisceau
principal vers l'utilisateur et en même temps annule le rayonnement dans les direc-
tions des interférences, comme il est représenté par la �gure 1.5.b. Le signal reçu
de chacun des éléments d'antennes distribués dans l'espace est multiplié par un
poids. Les poids sont complexes et à amplitude et phase ajustables. Ces signaux
sont combinés pour rapporter le rayonnement du réseau.
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a) Formation de faisceau pour le système b) Formation de faisceaux pour le système
à commutation de faisceaux à réseaux auto adaptatifs d'antennes

Figure 1.5 � Formation de faisceaux pour di�érents systèmes.

1.3.3.1 Antennes à commutation de faisceaux

Les systèmes à commutation de faisceaux utilisent un réseau d'antennes qui
rayonne plusieurs faisceaux �xes couvrant un secteur angulaire dé�ni. Ce secteur
est subdivisé en plusieurs faisceaux étroits. Chaque faisceau peut être traité comme
un secteur individuel servant un utilisateur individuel ou un groupe d'utilisateurs.
Si l'on considère une sectorisation classique, comme elle est représentée par la �gure
1.6, où la zone est divisée en trois secteurs angulaires de 120�, l'application du
système à commutation de faisceaux peut couvrir la zone avec six faisceaux étroits
pour chaque secteur. Cette division en faisceaux étroits va augmenter la possibilité
de réutilisation d'un canal en réduisant l'interférence potentielle [10].

Figure 1.6 � Modèle de couverture par une antenne à commutation de faisceaux.

Un système typique à commutation de faisceaux est représenté par la �gure 1.7,
il se compose :

� d'un réseau d'antennes, .
� d'un réseau de déphaseurs qui forme les faisceaux dans di�érentes directions de
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Figure 1.7 � Schéma fonctionnel des systèmes à commutations de faisceau.

la zone à couvrir. Di�érentes approches, peuvent, être employées pour fournir
ces faisceaux �xes, on peut citer à titre d'exemples [11] :
� Réseaux de matrice de BUTLER.
� Réseaux de BLASS.

� d'un commutateur RF, qui enclenche le bon faisceau dans la direction du
signal désiré,

� d'unité de traitement numérique (logic control), qui choisit le bon faisceau,
cette unité est commandée par un algorithme qui balaye tous les faisceaux et
choisit celui recevant le signal le plus fort basé sur une mesure faite par le
détecteur.

Cependant, même si ces systèmes sont à fonctions simples, ils restent non appro-
priés aux secteurs de grandes interférences. Par exemple dans le cas de propagation
par trajets multiples, il y a des chances que le système commute dans la direction
du signal indirect plutôt que dans la direction du signal directe. Malgré tous ces in-
convénients, l'approche à commutation de faisceau est moins compliquée (comparée
aux systèmes complètement adaptatifs) et fournit une augmentation signi�cative de
gamme, de capacité, et un rejet considérable d'interférences quand l'utilisateur désiré
est au centre du faisceau. En outre, elle est moins coûteuse et peut être facilement
mise en application dans des systèmes plus classiques.

1.3.3.2 Antenne adaptative

Des dé�nitions précédentes, il est tout à fait évident que les améliorations ap-
portées par les réseaux à commutation de faisceau sont très limitées comparées aux
systèmes conventionnels d'antennes dans les communications sans �l. Cependant, de
plus grandes améliorations d'exécution peuvent être réalisées en mettant en appli-
cation des techniques avancées de traitement des signaux pour traiter l'information
obtenue par le réseau d'antennes. A la di�érence des systèmes à commutation de
faisceau, les systèmes à réseaux auto adaptatifs d'antennes sont vraiment intelli-
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gents parce qu'ils peuvent réagir dynamiquement aux évolutions de l'environnement
[12]. Ils ont une multitude de modèles de rayonnement comparés aux modèles �xes
dans les systèmes à commutation de faisceau. Ces systèmes adaptatifs utilisent le
traitement des signaux pour diriger le lobe principal vers l'utilisateur désiré tout en
annulant le rayonnement dans les directions des interférences. Ceci est illustré dans
un diagramme simple représenté ci-dessous par la �gure 1.8.

Figure 1.8 � Diagramme de rayonnement d'un réseau auto adaptatif d'antennes.

Les performances du concept adaptatif sont nettement supérieures à celles des
antennes à commutation de faisceau et des antennes sectorielles, comme on peut le
voir sur la �gure1.9.

Figure 1.9 � Performances des trois types de systèmes .

12



Chapitre 1. Fondements des Antennes Intelligentes

1.3.4 Avantages des antennes intelligentes

La caractéristique principale des antennes intelligentes est le pouvoir d'élimina-
tion des interférences pour les applications radio-mobiles ce qui donne un meilleur
rapport signal sur bruit, donc, une augmentation de la capacité en nombre d'utili-
sateurs.

1.3.4.1 Augmentation de la capacité

Les prochaines générations des systèmes des communications sans �l devront
supporter un tra�c de plus en plus important ainsi qu'une multitude de services
de haute qualité (voix, données numériques . . . ). Supporter des services à haute
qualité sur des canaux dont le spectre est limité, implique qu'une augmentation de
la capacité par rapport aux systèmes actuels est nécessaire [13]. Pour atteindre ces
objectifs plusieurs techniques sont envisageables. Les techniques d'accès multiples,
les modulations à un grand nombre d'états et le découpage en cellule (cell splitting)
sont les techniques les plus utilisées. Une autre solution envisagée est de mettre en
÷uvre des antennes intelligentes. Plusieurs approches sont également envisagées. La
première est le RTM (Réduction de Taille Du Motif ou RCS, Reduced Cluster Size)
[14] qui consiste à diminuer le nombre de cellules par motif. Cette réduction est
rendue possible grâce à l'annulation des interférences co-canal. La seconde méthode
est l'AMRS (Accès Multiple par Répartition Spatiale ou SDMA Spatial Division
Multiple Access). Le principe est de permettre à plusieurs utilisateurs d'exploiter le
même canal temps� fréquence ou code à l'intérieur de la même cellule. La séparation
des sources est réalisée par �ltrage spatial.

Figure 1.10 � Augmentation de la capacité .

1.3.4.2 Réduction de la taille du motif (RTM)

Dans le but de recevoir un plus grand nombre d'utilisateurs, une utilisation ef-
�cace du spectre de fréquences est essentielle. Les systèmes cellulaires exploitent le
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Figure 1.11 � Illustration de la réduction de distance de réutilisation des fréquences
porteuses, a) cellule traditionnelle. b) Cellule à antennes adaptatives.

fait qu'une onde, qui se propage, s'atténue en fonction de la distance. Ainsi, à une
station de base (BTS) est associée une zone de couverture, appelée cellule, dont la
géométrie dépend de la puissance d'émission des mobiles, des gains des antennes
d'émission et de réception et des conditions de propagation. Les cellules utilisant
les mêmes fréquences sont appelées co-cellules. Celles-ci doivent être su�samment
éloignées les unes des autres jusqu'à ce que le niveau d'interférence co-canal dans
chacune d'elles soit su�samment bas pour ne pas dégrader la qualité des communi-
cations. Pour couvrir entièrement une zone donnée, on découpe celle-ci en motifs que
l'on juxtapose. On appelle " motif " le plus petit groupe de cellules contenant l'en-
semble des canaux une et une seule fois, (Figure 1.11). L'organisation des cellules au
sein du motif est telle qu'elle minimise l'interférence co-canal, chacune étant associée
à un sous-ensemble de fréquences. La capacité du système se rapporte à la quan-
tité de tra�c qu'un système donné peut manipuler. La capacité du système peut
être améliorée en utilisant les antennes intelligentes, suivant deux approches. La
première approche permet la réduction de motif. La totalité des ressources fréquen-
tielles seront utilisées dans un motif plus petit ce qui implique une augmentation de
la capacité du système (augmentation de nombre d'utilisateurs). Dans la deuxième
approche, une antenne adaptative de station de base peut être employée pour créer
les canaux additionnels dans la cellule, par le �ltrage spatial. En orientant des fais-
ceaux étroits vers des mobiles, les mobiles dans la cellule peuvent partager le même
canal, à condition qu'ils soient su�samment éloignés (en position angulaire) l'un de
l'autre. Cette technique s'appelle Division Spatiale à Accès Multiple (SDMA) [15].

1.3.4.3 Accès Multiple par Répartition Spatiale

La SDMA est une technique suscitant un intérêt croissant depuis quelques an-
nées. Elle repose sur le partage de l'espace en plusieurs régions (par techniques de
traitement de l'antenne) permettant d'obtenir un partage spatial du spectre. Cette
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technique découle directement du concept d'antenne intelligente. Elle peut être uti-
lisée avec toutes les méthodes d'accès conventionnelles (FDMA, TDMA et CDMA).
Les modi�cations nécessaires sont limitées aux stations de base et ne concernent
pas les mobiles, ce qui permet l'introduction de SDMA dans les systèmes existants.
La technique SDMA peut être considérée comme une technique de �ltrage spécial
obtenue en utilisant, au niveau de la station de base, une antenne adaptative. Une
structure identique est adoptée à l'émission. Ce système est composé par une an-
tenne réseau et par une DSP (digital Signal Processor) dont le rôle est de traiter
en temps réel les signaux reçus et ceux à émettre au niveau des antennes. Les N
signaux obtenus au niveau de N antennes du réseau sont envoyés à la DSP. En
contexte radio- mobile, les diagrammes des antennes doivent être adaptés a�n que
le faisceau pointant vers un mobile puisse suivre ses mouvements. Cette technique
porte le nom de SDMA adaptatif (A-SDMA pour adaptative-SDMA)[15], [16]. Cette
approche comporte les principaux avantages suivants :

� Réutilisation des porteuses et donc de la bande de fréquences dynamiquement
et de façon adaptative à l'intérieur de la zone de couverture (plusieurs utilisa-
teurs peuvent donc être desservis par la même bande de fréquences),

� Les faisceaux étant dirigés vers les utilisateurs, la propagation par multi tra-
jets est considérablement réduite et l'interférence entre canaux est également
réduite,

� la consommation d'énergie est réduite si elle est concentrée vers l'usager, avec
une pollution électromagnétique réduite,

� La con�dentialité des communications est augmentée par la directivité des
faisceaux.

1.4 Théorie des réseaux d'antennes

Une antenne réseau est un système constitué d'antennes élémentaires, réparties
dans l'espace, dont les sorties sont pondérées en amplitude et/ou en phase avant
d'être sommées entre elles. Un dispositif d'alimentation permet de commander les
amplitudes et/ou les phases relatives de ces sources. L'intérêt de l'utilisation des
réseaux d'antennes plutôt que d'une seule source réside dans le fait que l'élément
isolé a un rayonnement �gé dans l'espace (sauf si on le fait tourner mécaniquement).
En disposant de plusieurs sources rayonnantes dans l'espace, et en pondérant chacun
de ces éléments, on peut jouer sur les retards entre les signaux émis par les di�érentes
antennes pour obtenir une répartition spatiale de la puissance rayonnée variable avec
la loi de pondération de l'alimentation [17]. Grâce à cette commande des sources en
amplitude et (ou) phase, les antennes réseaux peuvent produire des diagrammes de
rayonnement ayant une forme voulue dans les directions désirées. Il sera notamment
possible de les conformer localement, par exemple par la création de plusieurs lobes
simultanément ou par la création d'un lobe dans la direction du signal incident et
un zéro dans la direction d'une interférence (antennes adaptatives) ou globalement
en modelant leur enveloppe (antennes à faisceaux conformés, Switched Beam). La
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détermination de ces coe�cients (amplitude et (ou) phase) nécessite l'utilisation
d'un outil numérique de contrôle et de traitement [18]. Les signaux incidents sur le
réseau sont de natures diverses. Nous distinguerons trois types de sources :

� La source utile S0(t) que l'on souhaite isoler
� Les interférents Si(t), i = 1 . . . k, qui peuvent être directifs et posséder une
signature spatiale ou être di�us. Les interférents dans notre étude seront les
autres utilisateurs du réseau et/ou les trajets multiples de la source d'intérêt,

� Le bruit additif (thermique et environnant) n(t), qui ne présente pas de direc-
tions d'incidence particulière.

Nous considérons, dans ce qui suit, disposer d'un ensemble de m capteurs plongés
dans un champ électromagnétique et recevant des ondes progressives provenant de
di�érentes sources réparties dans l'espace. Ce type de dispositif se rencontre dans les
domaines sonar, radar ou communications et sert au traitement spatial de signaux
dans le but, par exemple,de détecter et de localiser dans l'espace les sources émet-
trices,d'améliorer la réception et l'estimation des signaux provenant d'une direction
donnée. Notons que le système peut être passif (antennes en réception, sonar. . .)
ou actif comme dans le cas du radar où l'antenne émet des signaux et récupère les
échos provenant des cibles présentes dans le champ de vue du radar. Dans cette
partie, nous cherchons en premier temps à développer un modèle des signaux reçus
pour que dans un deuxième temps, l'appliquer sur une topologie dé�nie de réseau
d'antennes [18].

1.4.1 Topologies de réseaux d'antennes

1.4.1.1 Réseau unidimensionnel

Le réseau unidimensionnel est le plus utilisé, d'une part pour ses possibilités
extrêmement intéressantes et d'autre part, du fait que son étude est relativement
accessible par les calculs et la simulation. Il existe, pour cette topologie, deux types
de réseaux [19] :

� Réseau rectiligne non uniforme, dans cette topologie la répartition des élé-
ments sur l'axe n'est pas uniforme mais choisie suivant l'application. (�gure
1.12).

� Réseau rectiligne et uniforme, caractérisé par un espacement, �xe entre élé-
ments adjacents (�gure 1.13).

Nous porterons dans la suite de notre étude une attention toute particulière aux
réseaux linéaires uniformes. Soit donc, un réseau dont tous les éléments sont, par
exemple, sur l'axe (O, z). Dans ce cas, nous avons [20] :

ak = ei
2.π
λ
Zk sin θ (1.1)

L'observation que nous pouvons faire est qu'un réseau linéaire ne permet pas
de localiser la source dans l'espace puisque le vecteur directionnel est invariant sur
le cône d'axe (O, z) et de demi-angle θ ; seul ce dernier angle est repérable. Par
contre, dans le plan réseau source la localisation est plus pertinente, d'où l'utilité
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Figure 1.12 � Con�guration d'un réseau linéaire non uniforme.

Figure 1.13 � Con�guration d'un réseau linéaire uniforme.
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des réseaux bidimensionnels, qu'on verra après. Pour le réseau rectiligne uniforme
(�gure 1.13), le vecteur directionnel est donné par [20] :

a(θ) =


1

eiωs

...
ei(m−1)

 (1.2)

ωs = ωc
d sin θ

c
= 2π

d

λ
sin θ = 2πfs (1.3)

Par analogie avec le domaine temporel, on appelle fs la fréquence spatiale. De plus,
la fonction ωs 7→ a(θ) est univoque si et seulement si [20] :|ωs 6 π| ⇒ d 6 λ

2 .
d peut être vu comme la période d'échantillonnage spatiale et la condition d 6 λ

2

correspondent au théorème de Shannon spatial. Notons que la forme de a(θ) dans
(1.2) est très proche du modèle (temporel) exponentiel complexe ; par conséquent,
de nombreuses techniques d'analyse spectrale pourront s'appliquer à la localisation
ou à la détection de sources au moyen d'un réseau linéaire uniforme.

1.4.1.2 Réseau bidimensionnel

Dans cette topologie, les éléments sont répartis sur un plan. Les deux architec-
tures les plus utilisées dans cette topologie sont [21] :

� Le réseau plan représenté par la �gure 1.14 : où les éléments sont disposés aux
sommets d'une grille rectangulaire. Un tel réseau peut être considéré comme
un réseau linéaire de réseaux linéaires. Toutes les propriétés établies pour un
réseau rectiligne peuvent être facilement extrapolées à ce type de réseaux plan.

� Le réseau circulaire représenté par la �gure 1.15 : où les m éléments sont placé
dans le plan (0, x, y) et uniformément répartis sur un cercle de rayon r.

Alors, le kième élément du vecteur directionnel s'écrit [20] :

a(θ) = ei
2π
λ

cos θ[cos θ cos kγ+sinφ sin kγ]

= ei
2π
λ

cos θ cos(φ−kγ)
(1.4)

1.4.2 Modèle des signaux reçus

Le modèle bande étroite que nous utiliserons donc dans la suite de nos travaux
est le suivant :

y(t) = a(θ)s(t) + b(t) (1.5)

où a(θ) dépend d'un ou de plusieurs angles selon la géométrie du réseau ; θ est donc
soit un scalaire θ soit un vecteur,θ} = [θ φ]T.

s(t) est l'enveloppe complexe du signal émis par la source (incluant la fonction
de transfert des capteurs en ωc, i.e.H(ωc) ) et b(t) désigne le bruit additif. Si on
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Figure 1.14 � Con�guration d'un réseau plan.

Figure 1.15 � Con�guration d'un réseau circulaire uniforme.
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suppose les capteurs linéaires, par le principe de superposition, la sortie du réseau
en présence de sources de directions respectives θ1, θ2, . . . , θp s'écrira [22] :

y(t) =

p∑
k=1

a(θk)sk(t) + b(t) (1.6)

soit, en notation matricielle

y(t) = A(θ)sk(t) + b(t) (1.7)

avec
θ =

[
θT1 , θ

T

2 , . . . , θ
T

p

]
, (1.8)

s(t) = [s1(t), s2(t), . . . , sp(t)] , (1.9)

b(t) = [b1(t), b2(t), . . . , bp(t)] , (1.10)

La matrice A, de dimension (m×p), contient la réponse en phase due uniquement à
la géométrie du réseau des capteurs, pour chacune des sources. Chacun des éléments
de A est par conséquent un complexe dont le module est égal à l'unité et dont
l'argument est le retard de phase lié au temps de propagation τ(θm). La description
mathématique de cette matrice est donc la suivante :

A(θ) = [a(θ1), a(θ1), . . . , a(θp)] (1.11)

où a(θ) est dé�nie par (1.2).
On dé�nit la matrice de covariance comme :

R = E[y(t)yH(t)] (1.12)

Ainsi, pour le modèle (1.12), on obtient, en supposant que les sources soient décor-
rélées :

R =

p∑
k=1

Pka(θk)a
H(θk)s(t) + σ2I

= A(θ)SAH(θ) + σ2I.

(1.13)

avec :
Pk = E[|sk(t)|2] et S = diag(P1, P2, . . . , Pp)

On a également admis que le bruit additif était blanc spatialement, non corrélé
d'un capteur à l'autre. L'élément (k, l) de la matrice R(k, l) mesure la corrélation
spatiale entre les signaux reçus sur les capteurs k et l, c'est-à-dire la corrélation du
front d'onde en deux points de l'espace. Pour un réseau linéaire uniforme et une
source provenant d'une direction θ on a :

R(k, l) = ei2π
d
λ
sin θ (1.14)

Cette matrice de covariance est très importante, car la plupart des méthodes
(sinon toutes) de �ltrage spatial ou de localisation sont fondées sur celle-ci.

Remarque
Le développement du modèle des signaux reçus est donné en détail sur l'annexe A.
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1.4.2.1 Remarques sur le modèle des signaux

Il est bien évident que le modèle présenté précédemment est grandement simpli�é
et que, dans la réalité, de nombreux facteurs viennent le perturber. Nous donnons
ici une liste de facteurs permettant de cerner les limitations, du modèle introduit.

� Nous avons supposé que le milieu de propagation est homogène. Si cette hy-
pothèse n'est plus véri�ée, on observe une perte de cohérence du front d'onde.
Ceci se traduit par des variations d'amplitude et de phase le long de la traversée
du réseau. En première approximation, on peut modéliser un tel phénomène
par :

yk(t) = αk(t)e
iψk(t)ak(θ)s(t) + b(t) (1.15)

où les variations d'amplitude αk(t) de phase ψk(t) sont aléatoires.
� Dans la suite, nous utiliserons l'hypothèse que le bruit additif est blanc spa-
tialement et temporellement, c'est-à-dire que :

E[b(t)bH(t)] = σ2I(t, s)

Cette supposition peut ne pas être valide. En particulier, une corrélation spa-
tiale peut être présente, c'est-à-dire que :

E[b(t)bH(t)] = Qδ(t, s)

Lorsque Q est connu, nous pouvons revenir au modèle de bruit blanc par "blan-
chiment" des données, en considérant Z(t) = Q−1/2y(t) Par contre, quand Q est
inconnue, le problème s'avère plus compliqué.

1.5 Modélisation des réseaux auto adaptatifs d'antennes

La technologie des antennes intelligentes est basée sur l'utilisation de réseaux
auto-adaptatifs d'antennes à rayonnement contrôlé par ajustage des amplitudes et
des phases relatives aux di�érents éléments du réseau d'antennes. Pour cela, le prin-
cipe de fonctionnement des réseaux auto-adaptatifs d'antennes est exposé dans le
paragraphe suivant.

1.5.1 Principe de fonctionnement

Le diagramme de fonctionnement du réseau d'antennes auto-adaptatives, de la
�gure 1.16, présente l'organe principal du système à antennes intelligentes. Le pro-
cessus basé, sur cette technique, consiste à contrôler la loi d'alimentation complexe
w qui permet simultanément de minimiser la puissance globale des bruits reçus avec
une modi�cation totale ou partielle de la directivité du réseau dans le temps et dans
l'espace [23, 24].

Sachant que la réponse du réseau est donnée par :

Y =
N∑
1=1

ωixi (1.16)
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Figure 1.16 � Principe de fonctionnement d'un réseau auto-adaptatif d'antennes.

avec :
ωi = Aie

jφ (1.17)

Toute modi�cation de poids de pondération entraîne une nouvelle con�guration
du gain relatif au réseau dans l'espace. A l'aide de la technique d'adaptation sché-
matisée par la �gure 1.16 devient alors possible d'adapter les signaux de l'acquisition
e�ectuée par le réseau pour qu'elle puisse mieux s'accommoder aux spéci�cités de
l'environnement. En e�et, dès que le système n'arrive plus à exploiter le signal ac-
quis, à cause de nouvelles interférences, alors l'algorithme d'adaptation fonctionnant
en temps réel, ajustera les pondérations ωi de façon à permettre au système d'amé-
liorer ses performances (détection du signal utile en bonnes conditions). La �gure
1.17, Illustre le principe de rejection d'interférence par adaptation du diagramme de
rayonnement.

La rejections obtenue est fonction des paramètres suivants [25] :
� La géométrie du réseau d'antennes.
� La séparation angulaire entre interférence et signal utile.
� Les caractéristiques des interférences.
� La précision de la réalisation de la pondération.
Le problème de rejection d'interférences posé ici, ou autrement dit le problème de

détection d'une liaison de communication, revient à déterminer (par calcul itératif)
le vecteur de pondération W qui permet d'atteindre les objectifs suivants :

� maximisation du rapport signal sur bruit plus interférence (RSBI),
� minimisation de l'erreur quadratique moyenne (MSE),
� maximisation du gain du réseau,
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Figure 1.17 � Comportement d'un réseau adaptatif d'antennes en présence d'une
interférence.

� minimisation des distorsions du signal utile.

1.5.2 Formulation mathématique du problème d'adaptation

En reprenant les hypothèses énoncées dans le premier chapitre, et en introdui-
sant les notations couramment utilisées dans le domaine des antennes adaptatives,
nous allons développer dans ce qui suit le formalisme mathématique adopté pour le
traitement du problème d'adaptation des réseaux d'antennes.

1.5.2.1 Description du signal de réseaux adaptatifs

Dans la plupart des applications considérées ici, les signaux utilisés sont carac-
térisés par une fréquence porteuse modulée et se mettent sous la forme [26] :

s(t) = m(t) cos(ωpt+ φ) (1.18)

Dans ce cas, m(t) constitue l'enveloppe du signal modulé et contient toutes les
informations. De façon à ne pas faire apparaître la fréquence porteuse commune, on
utilise couramment, en traitement du signal, la notion d'enveloppe complexe s̃(t) du
signal s(t). L'enveloppe complexe est dé�nie par l'équation [26] :

s̃(t) = Re[s(t)ejωpt] (1.19)

Généralement dans le traitement d'antennes, on utilise directement les quantités
complexes pour avoir des notations plus légères. Nous considérons donc dans ce
qui suit, que chaque signal est représenté par son enveloppe complexe. Par ailleurs,
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comme noté précédemment, on suppose que les signaux complexes considérés sont
des processus stochastiques du second ordre, c'est-à-dire que pour s(t), fonction
aléatoire du temps :

E[s(t)] = 0

E[s∗(t1)s(t2)] = E[s∗(t)s(t+ τ)] ∀t1, t2

avec τ = t2 − t1, la fonction d'auto-corrélation est stationnaire.

1.5.2.2 Formalisme adopté

Si l'on reprend la �gure 1.16 de la réception, et pour des signaux réels, y(t) est
une combinaison linéaire des di�érents signaux, nous avons :

y(t) =
N∑
i=1

ωixi(t) (1.20)

Cependant, si nous utilisons des enveloppes complexes des signaux et en confon-
dant les notations, nous avons :

y(t) =

N∑
i=1

ω∗i xi(t) (1.21)

Dans l'espace vectoriel des signaux complexes, la fonction, qui associé le signal y(t),
est une fonction multilinéaire. C'est pourquoi l'emploi des notations vectorielles et
des concepts propres aux espaces vectoriels est particulièrement bien adapté au
problème de l'antenne adaptative.
Ainsi, nous pouvons dé�nir un vecteur signal reçu x(t) et un vecteur poids w tel
que :

x(t) =


x1(t)

x2(t)
...

xi(t)

 (1.22)

w =


w1

w2
...
wi

 (1.23)

La relation 1.21 s'écrit alors :
y(t) = ωHx(t) (1.24)

Pour l'antenne adaptative, nous utiliserons souvent la matrice d'autocorrélation du
signal reçu, qui s'écrira [2] :

Rxx = E[x∗xt] =

E[x∗1(t)x1(t)] . . . E[x∗1(t)xN (t)]
...

. . .
...

E[x∗N (t)x1(t)] E[x∗N (t)xN (t)]

 (1.25)
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1.5.2.3 Décomposition du signal reçu

Dans le cas général, nous pouvons décomposer le signal présent sur le canal i en
trois composantes :

xi(t) = si(t) + bi(t) + ni(t) (1.26)

Où :

si(t) représente le signal utile reçu dans la direction utile déterminée par le couple
angulaire (θi, φs),

bi(t) représente les signaux parasites éventuels (brouilleurs, propagation multi tra-
jets), reçus dans des directions(θk, φk) :

bi(t) =
∑
k

bki (t) (1.27)

ni(t) représente le bruit propre dans le énième canal (bruit dû aux équipements,
. . . ).

Le vecteur signal X(t) peut donc s'écrire :

X(t) = S(t) +
∑
k

Bk(t) +N(t) (1.28)

où :

S(t) =


s1(t)

s2(t)
...

sN (t)

 (1.29)

Bk(t) =


bk1(t)

bk2(t)
...

bkN (t)

 (1.30)

N(t) =


n1(t)

n2(t)
...

nN (t)

 (1.31)

Nous pouvons par ailleurs formuler plus précisément les signaux si(t). Dans le
cas idéal (propagation non dispersive,. . .), les signaux si(t) di�èrent uniquement
par un retard de propagation τ subi par le signal utile émis s(t) depuis l'antenne
d'émission jusqu'à la source i En considérant que le champ correspond à une onde
plane provenant de la direction(θs, φs) ,et en s'appuyant sur la �gure 1.18, on peut
exprimer les retards τi par :

τi =

−−−−−−−→
om(θs, φs).

−→os
c

(1.32)
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Figure 1.18 � Con�guration spatiale pour le calcul de τi.

Pour une antenne linéaire, nous avons simplement :

τi =
i.dsinθs

c
(1.33)

Ce qui permet d'écrire :

si(t) = s(t)ej
2πisinθ
λs (1.34)

De même, nous pouvons écrire :

bki (t) = sk(t)e
j 2πisinθ

λk (1.35)

Le vecteur signal utile s(t) s'exprime alors par la relation

S(t) = s(t).a (1.36)

où :
a =

[
ejωτ1 , ejωτ2 , . . . , ejωτN

]
(1.37)

De même,
Bk(t) = bk(t).Bk (1.38)

où Bk présente le vecteur d'espace dans la direction du kème brouilleur.
En�n, nous admettons que les di�érents bruits propres ni(t)sont non corrélés et
uniformément répartis en puissance dans tous les canaux du réseau d'antenne [27] ;
ni(t) est représenté par un processus stochastique stationnaire du second ordre. Nous
avons donc :

E[ni(t)] = 0

E[n∗i (t)nj(t)] = δijPq
où Pq est la puissance apparente du bruit.
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1.6 Algorithmes d'adaptation

L'auto-adaptation des réseaux d'antennes représente un problème majeur dans
la détection des signaux et elle peut être e�ectuée de plusieurs manières. Dans ce
document, nous nous intéressons uniquement à l'auto-adaptation en gain et en phase
des pondérations du réseau. La plupart des algorithmes existants se basent sur la
maximisation du rapport signal/bruit.
On se basant sur le dispositif d'adaptation de la �gure 1.16, le vecteur de pondéra-
tion ω est calculé on utilisant les statistiques du signal incident x(t), un processus
adaptatif minimise l'erreur e entre le signal désiré et la sortie du réseau y(t).

Les méthodes d'adaptation se basent sur plusieurs critères existant et le choix de
l'un ou de l'autre sera guidé par la connaissance que l'on peut avoir du canal et/ou
du signal émis. Les di�érentes méthodes d'adaptation peuvent être divisées en deux
classes principales :

� Méthodes non aveugles.
� Méthodes aveugles.

1.6.1 Méthodes non aveugles

. Dans les méthodes non aveugles, nous somme dans l'obligation d'utiliser un
signal de référence d(t) pour ajuster le vecteur de pondération. Le signal d(t) est
connu par l'émetteur et le récepteur. Il est envoyé par l'émetteur pendant une période
de référence au récepteur. L'algorithme formateur de faisceau utilise le signal de
référence pour calculer le vecteur de l'alimentation optimal. Parmi les algorithmes
non aveugles les plus utilisés :

1.6.1.1 Méthode des moindres carrés (LMS)

La méthode des moindres carrés est dérivée de la méthode très connue de la
descente rapide. Soit une estimation du gradient du vecteur J [28] :

∆̂J(k) = 2x(t)e∗(k) (1.39)

où e(t) représente l'erreur entre le signal de sortie et le signal de référence. En
appliquant la méthode de la descente rapide, on aboutit au vecteur d'adaptation
des pondérations, donné par :

ω(k + 1) = w(k) + µ(x(k)e∗(k)) (1.40)

Nous pouvons décrire l'algorithme LMS par les trois équations suivantes :

y(t) = ωH(k)x(k)

e(k) = d(k)− y(k)

ω(k + 1) = w(k) + µ(x(k)e∗(k))

(1.41)

Les performances de l'algorithme LMS ont été démontrées dans plusieurs travaux
et elles dépendent de trois facteurs essentiels :
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� le pas de convergence µ.
� Les nombres d'éléments d'antennes.
� Les valeurs propres de la matrice de corrélation.

Le pseudo-code pour l'algorithme des moindres carrées LMS est donné dans le Ta-
bleau 1.1.

Table 1.1 � Algorithme des moindres carrées
Algorithme LMS

Pour chaque k
{

e(k) = d(k)− wH(k)x(k)

w(k + 1) = w(k) + µe∗(k)x(k)

}

Cet algorithme a été programmé et simulé sous Matlab, pour un réseau rectiligne
d'antennes à 8 éléments espacés uniformément par une distance d = λ/2, et pour 2

interférences localisées dans les directions −50◦ et 30◦. Le diagramme de rayonne-
ment adapté du réseau d'antennes généré par la méthode des moindres carrés LMS
est illustré sur la �gure 1.19.

Figure 1.19 � Rejections de 2 interférences par le LMS pour un réseau à 8 éléments.
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1.6.1.2 Méthode des moindres carrés récursive (RLS)

L'algorithme RLS utilise la méthode des moindres carrés pour la mise à jour
du vecteur de pondération. Son principe consiste à minimiser une fonction coût
présentée par l'expression suivante [29] :

ξ(k) =

k∑
i=1

ζ(i−1)|e(i)|2 (1.42)

Cette fonction présente la somme des erreurs quadratiques pendant un intervalle de
temps, ζ est une constante positive inférieure à 1. L'algorithme RLS a pour bu la
minimisation de cette fonction. Il peut être décrit par les équations suivantes :

K(k) =
ζ−1p(k − 1)x(k)

1 + ζ−1xH(k)p(k − 1)x(k)
(1.43)

α(k) = d(k)− ωH(k − 1)x(k)

ω(k) = ω(k − 1) +K(k)α∗(k)

p(k) = ζ−1p(k − 1)− ζ−1K(k)xH(k)p(k − 1)

p(0) = δ−1.I

(1.44)

δ est une constante positive petite.
Le pseudo-code pour l'algorithme des moindres carrées récursif (RLS) est donné
dans le Tableau 1.2.

Table 1.2 � Algorithme des moindres carrées
Algorithme RLS

R−1(0) = δ−1.I, δ petite constante positive et
I est la matrice identité de dimensions N ×N

Pour chaque k {
κ(k) = R−1(k − 1)x(k)

κ(k) = K(k)
λ+xH(k)K(k)

R−1(k) = 1
λ [R−1(K − 1)− K(k)KH(k)

λ+xH(k)K(k)
]

e(k) = d(k)− wH(k)x(k)

w(k + 1) = w(k) + e∗(k)κ(k)

}

Cet algorithme a été programmé et une adaptation d'un réseau rectiligne et
uniforme à 8 éléments espacés de λ

2 , a été simulé sous MATLAB. Le résultat obtenu
est donné sur la �gure 1.20.

1.6.2 Méthodes aveugles

Le terme aveugle vient du fait que ces méthodes dites aussi autodidactes ont
pour but de restituer directement la séquence d'informations transmise sans néces-
sité ni l'accès à une séquence d'apprentissage, ni l'identi�cation préalable du canal.
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Figure 1.20 � Adaptation d'un réseau rectiligne à 8 éléments par l'algorithme RLS
pour un signal utile à 0◦ et deux interférences à −50◦ et 30◦.

Les détecteurs aveugles exploitent la connaissance de la signature temporelle de
l'utilisateur désiré. Cette connaissance est également utilisée pour estimer la signa-
ture spatiale (réponse du réseau antennes) de l'utilisateur en question. Les méthodes
aveugles exploitent plutôt deux structures di�érentes :

� Structures spatiales,
� Structures temporelles.

Le premier groupe utilisant la structure spatiale est généralement basé sur l'esti-
mation de la direction d'arrivée DOA. Ces méthodes angulaires ne peuvent pas
être appliquées lorsque le nombre de signaux incidents est supérieur à M − 1 (M
est le nombre d'élément du réseau d'antennes) où la dispersion angulaire est très
importante. Parmi ces méthodes :

� MUSIC (MUltiple SIgnal Classi�cation)�
� ESPRIT (EStimation of Parameters via Rotational Invariance Technique).

Le deuxième groupe comporte les techniques aveugles qui ne nécessitent plus d'esti-
mer les directions d'incidence des ondes ou l'emploi d'une séquence d'apprentissage.
Elles exploitent la connaissance des propriétés de la forme d'onde du signal transmis,
par exemple, le type de modulation. L'un de ces algorithmes largement utilisés dans
les systèmes de télécommunications sans �l est l'algorithme du module constant
connu sous le nom de CMA (Constant Modulus Algorithm). Il appartient à la
tranche d'algorithmes de Godard qui sera traité avec plus de détails dans le chapitre
suivant.
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1.7 Conclusion

Ce chapitre présente une introduction au traitement d'antennes, c'est-à-dire au
traitement de données multidimensionnelles reçues sur un réseau d'antennes à des
�ns de traitement spatial du signal. Nous avons tout d'abord présenté un modèle
simpli�é des signaux reçus. Celui-ci ne prend pas en compte de nombreux phéno-
mènes tels que la non calibration du réseau (antennes + électronique de réception),
la non-homogénéité du milieu de propagation, etc. . . ., Néanmoins, il constitue un
point de départ pas trop éloigné de la réalité des communications mobiles.

Nous avons montré comment ce modèle simpli�é porte l'information sur la po-
sition des sources dans l'espace. Cette dernière relation peut être mise à pro�t pour
privilégier certains secteurs de l'espace, en contrôlant le diagramme de rayonnement
du réseau d'antenne. Dans ce contexte, nous avons présenté la théorie des antennes
auto adaptatives et le formalisme adopté.

Cependant, le formalisme adapté à notre étude doit forcément passer par l'étude
du canal de propagation qui présente notre support de transmission, pour cela, le
chapitre suivant sera consacré à l'étude de plusieurs modèles de canaux de trans-
mission.
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Chapitre 2. Caractérisation du Canal Radio Mobile

2.1 Introduction

Comprendre le fonctionnement des antennes adaptatives (intelligentes) et des
phénomènes qu'elles tentent d'atténuer se fait par l'étude de l'environnement dans
lequel elles se trouvent. Les performances d'une antenne adaptative sont hautement
dépendantes des caractéristiques du canal et la compréhension des mécanismes de
propagation qui prévalent dans ce canal est donc essentielle dans l'analyse de ces
dernières. Nous pouvons trouver un grand nombre de modèles du canal dans la lit-
térature [30] et si l'objectif est l'analyse des performances des antennes adaptatives,
il est important d'utiliser un modèle du canal qui inclut l'angle d'arrivée, ainsi que
le temps d'arrivée du signal, bien que cela ne soit pas nécessairement vrai pour les
systèmes de diversité. Pour des raisons pratiques qui seront explicites au fur et à me-
sure dans ce texte, un seul type de modèle de canal a été étudié plus en détails, soit
le modèle statistique géométrique à simple rebond. Ce modèle est dé�ni par la distri-
bution des nombreux ré�ecteurs, avec la connaissance de la densité de probabilité de
la distribution de ces ré�ecteurs, il est possible de trouver la fonction de densité de
l'angle d'arrivée (AOA), du temps d'arrivée (TOA), ainsi que la puissance du signal,
ce modèle est associé à une modélisation statistique des évanouissements. Ce cha-
pitre est consacré plus particulièrement aux modèles géométriques à simple rebond
basé sur les travaux [30] -[31] . Toutefois, nous avons apporté une modi�cation au
modèle avec l'association d'une modélisation statistique des évanouissements. Ces
modèles ont été implémentés sous Matlab. Bien que ce type de modèle soit simple, il
donne néanmoins de l'information sur l'angle d'arrivée du signal, paramètre essentiel
pour les travaux reliés aux antennes intelligentes.

2.2 Dé�nition du canal radio-mobile

Par dé�nition, un système de transmission radioélectrique permet de transformer
un signal électrique émis e(t) en un signal électrique reçu s(t) par l'intermédiaire
d'ondes électromagnétiques. Le canal de propagation correspond au système qui fait
passer du signal e(t) au signal s(t) et tient donc compte des interactions entre les
ondes électromagnétiques et leur environnement. La �gure 2.1 représente un exemple
de scénario typique de propagation radio-mobile en milieu rural, de la station de base
vers le mobile. Les mécanismes de propagation qui se produisent, en communication
sans �l [32] :

� La ré�exion : elle se produit lorsqu'une onde électromagnétique rencontre des
surfaces lisses de très grandes dimensions par rapport à sa longueur d'onde,
comme par exemple la surface de la terre, les bâtiments et les murs.

� La di�raction : elle se produit lorsqu'un obstacle épais et de grande dimen-
sion par rapport à sa longueur d'onde obstrue l'onde électromagnétique entre
l'émetteur et récepteur. Dans ce cas, des ondes secondaires sont générées et se
propagent derrière l'obstacle ("shadowing").

� La di�usion ("scattering") : elle se produit lorsque l'onde rencontre un obs-
tacle dont l'épaisseur est de l'ordre de grandeur de sa longueur d'onde, comme
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Figure 2.1 � Scénario typique de propagation radiomobile.

par exemple les lampadaires et les feux de circulation. Dans ce cas, l'énergie
est dispersée dans toutes les directions.

Le signal transmis doit faire face aux pertes de propagation dues à la distance,
aux atténuations induites par les obstacles qu'elles trouvent sur son parcours et
aux évanouissements (Fading) suscités par l'existence de trajets multiples. De ce
fait, le signal reçu est une combinaison de plusieurs trajets dont les amplitudes, les
déphasages, les décalages Doppler et les retards di�érents. Ces e�ets seront expliqués
par la suite dans ce chapitre.
Dans ce contexte la réponse impulsionnelle du canal en bande de base pour un
utilisateur stationnaire peut être écrite [32] :

h0 (t) =

L−1∑
i=0

αiδ(t− τi) (2.1)

Où αi est l'amplitude complexe du énième trajet et τi le énième délai du trajet.
Le paramètre L représente le nombre de trajets.
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2.3 Variations du canal de propagation

En raison des di�érentes interactions des ondes radioélectriques avec leur milieu
de propagation, on observe des variations signi�catives des caractéristiques du canal
à di�érentes échelles. Outre les pertes par propagation en espace libre, les phéno-
mènes de variation à grande échelle sont principalement dus à l'e�et de masquage. En
e�et, les nombreuses obstructions présentes dans l'environnement génèrent une atté-
nuation supplémentaire pour les ondes transmises. Généralement, cette atténuation
est fonction de la distance d entre l'émetteur et le récepteur et elle est caractérisée
par le coe�cient de perte par propagation α, la puissance du signal reçu décroissant
de façon proportionnelle à d−α. La valeur du paramètre α est de 2 en espace libre,
et varie entre 2 et 5 en con�guration sans visibilité directe. En visibilité directe,
les e�ets de guidage d'onde peuvent conduire à une valeur de α inférieure à 2. Les
déviations de l'ordre du dB de la puissance reçue par rapport à la tendance en d−α

sont dues à des masquages ponctuels et sont dénommées variations lentes ou e�et
de masque [32], [33].

2.3.1 Étalement angulaire (Dispersion spatiale)

L'étalement angulaire est un paramètre qui décrit la dispersion des directions
des trajets au départ ou à l'arrivée respectivement de l'émetteur ou au récepteur. A
la station de base, l'étalement des angles d'arrivée est généralement faible. La dif-
fusion locale autour du mobile est le principal facteur de propagation multi-trajets.
Comme le rapport entre la distance séparant le mobile de la station de base (plu-
sieurs kilomètres) et le rayon des di�useurs (à peu près 100 longueurs d'onde) est
souvent grand, le secteur angulaire dans lequel les signaux multi-trajets arrivent est
petit. Par contre, l'étalement angulaire dans un milieu fermé (indoor en anglais) est
relativement grand à cause des multiples ré�exions et de la faible distance entre le
mobile et la station de base.
La dispersion spatiale génère un fading (évanouissement) sélectif en espace. La sépa-
ration spatiale pour laquelle les signaux reçus sur deux antennes restent fortement
corrélés. Cette distance de cohérence est inversement proportionnelle à l'étalement
angulaire, plus l'étalement angulaire est grand, plus la distance de cohérence est
petite [34].

2.3.2 Étalement des retards (Dispersion temporelle)

Dans un environnement à multi trajets, les ondes radio se propagent suivant des
chemins de longueurs variables. Cette di�érence de marche implique une di�érence
en temps d'arrivée. La combinaison des versions, temporellement décalées, de l'onde
émise crée de l'interférence entre trajets. L'Écart Quadratique Moyen (EQM) de
l'étalement des retards est un paramètre communément utilisé pour évaluer l'éta-
lement temporel des signaux. A partir de la connaissance de ce paramètre, nous
pouvons déduire si le canal est sélectif en fréquence ou non. En e�et, la largeur de
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la bande de cohérence Bc, bande de fréquences où le canal est considéré comme non
sélectif, est directement dérivée de ce paramètre. Celle-ci est dé�nie par [35] :

Bc =
1

50σt
(2.2)

où σt est l'EQM (erreur quadratique moyenne) de l'étalement des retards. Il faut
noter qu'il ne s'agit pas de dé�nition exacte. C'est juste un paramètre de mesure
statistique utilisé pour estimer la sélectivité du canal en fréquence. On dit qu'un
canal est sélectif en fréquence si le rapport entre la largeur de la bande de cohérences
et la largeur de bande du signal transmis est petit. Si ce rapport est grand, le canal
de propagation est non sélectif.

2.3.3 Pertes de propagation

Les pertes de propagation ou Power Loss (PL) traduisent l'atténuation moyenne
subite par un signal transmis lorsqu'il arrive au niveau du récepteur [36]. On le dé�nit
en dB par :

PLdB = log10 (
Pt
Pr

) (2.3)

avec : Pt la puissance transmise et Pr la puissance reçue.
En bande étroite, la puissance reçue par l'antenne de réception en fonction de la
distance d est donnée en espace libre par :

Pr =
Pt(f)Gt(f)Gr(f)λ2

(4π)2 L(f)d2
(2.4)

� Gt(f) et Gr(f) sont respectivement les gains des antennes de transmission et
de réception.

� L(f) correspond aux pertes supplémentaires de propagation autres que l'es-
pace libre.

� λest la longueur d'onde du signal (en mètres).
Le plus souvent, la puissance reçue à une distance nulle n'est pas considérée. Pour
cette valeur, Pr(0) est indé�nie. On choisit une distance proche qui est considérée
comme une distance de référence d0. Elle est généralement choisie à 1m.
Dans un canal radio réel, l'atténuation en fonction de la distance peut s'écarter
de la situation en espace libre. On introduit le paramètre ν, pour traduire la loi
d'atténuation de la puissance en fonction de la distance séparant l'émetteur et le
récepteur. α est le facteur d'atténuation [37].

PLdB (d) = PLdB (d0) + 10α log10

(
d

d0

)
+ χσ (2.5)

Pour α = 2, la con�guration d'une propagation est en espace libre. Dans la
relation 2.5, χσ correspond à une variable aléatoire gaussienne centrée d'écart-type
σ. Elle donne une indication de la variation moyenne de la puissance reçue.
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2.3.4 Di�érents types d'évanouissements

Le type d'évanouissement (ou fading) a�ectant un signal qui se propage dans
un canal radio dépend de la nature du signal et des caractéristiques du canal. Les
mécanismes de dispersions temporelle et fréquentielle dans un canal radio peuvent
entraîner deux grands types d'e�ets [38], à savoir : l'évanouissement à petite échelle
et l'évanouissement à grande échelle.

2.3.4.1 Évanouissement à petite échelle ou Slow fading

Les �uctuations à petite échelle sont observées sur un intervalle de temps ou un
déplacement spatial su�samment petit pour négliger les variations à grande échelle
(Figure 2.2). A l'origine de ces phénomènes, la présence d'objets dans l'environne-
ment de propagation engendre, au niveau du récepteur, l'apparition de plusieurs
répliques du signal transmis interférant de manière constructive ou destructive. Les
principales conséquences sur le signal sont les variations de l'enveloppe du signal
reçu, la modulation de fréquence aléatoire due aux changements des conditions de
propagation et la dispersion temporelle du signal liée au retard temporel des échos.
On parle de propagation à trajets multiples [39].

Figure 2.2 � Le signal décroît dans le canal mobile en fonction de la distance à la
station de base

2.3.4.2 Évanouissement à grande échelle ou Fast fading

Les évanouissements à grande échelle dé�nissent les �uctuations de la puissance
moyenne mesurées sur un déplacement (Figure 2.2) ou sur un intervalle de temps
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su�samment grand. Les deux phénomènes à l'origine des variations à grande échelle
sont les pertes en distance et les e�ets de masquage [40].

L'a�aiblissement de propagation avec la distance s'explique par la dispersion
isotrope de l'énergie transmise suivant les trois dimensions spatiales et la faible
surface e�ective du capteur utilisé en réception. Le niveau moyen reçu varie en
fonction de la distance comme d−α , où α est le facteur d'atténuation.

Le masquage est dû à la présence d'obstacles incontournables entre l'émetteur et
le récepteur. Il se traduit par une atténuation supplémentaire fonction de la nature
des matériaux traversés par l'onde électromagnétique.

A�n de décrire le changement d'amplitude du signal reçu avec l'e�et de l'éva-
nouissement, un modèle statistique est employé. Pour un très grand nombre de fronts
d'onde recouvrant avec des phases di�érentes, En absence d'une ligne de vue directe
et avec l'application du théorème de la limite centrale 1 de calcul de probabilité,
l'enveloppe complexeγ(t) 2 du signal reçu peut être représentée en tant qu'un pro-
cédé stochastique gaussien caractérisé par les Fonctions de Densité de Probabilité
(F.D.P)[41] :

fα(αi) =
1√

2.πσ
e
− α2

i

2σ
2 (2.6)

fβ(βi) =
1√

2.πσ
e
− β2

i

2σ
2 (2.7)

Avec
� α etβ partie réelle et imaginaire de γ
� le terme 2.σ2 présente la variation archivée du signal reçu.
Pour r = |γ| l'enveloppe complexe suit une distribution dite distribution de

Rayleigh avec la fonction de densité [42] :

fr (ri) =

{
ri
σ2 e
− α2

2σ2 pour r ≥ 0

0 ailleurs
(2.8)

La valeur de l'amplitude moyenne du signal reçu est présentée comme étant une
espérance qui résulte de la distribution de l'équation (2.8).

La phase du signal reçu φ = arg(γ) est uniformément distribuée sur l'intervalle
0 ≤ φ ≤ 2π , c'est-à-dire [42] :

fφ(φi) =

{
1
2π pour 0 ≤ φ ≤ 2π

0 ailleurs.
(2.9)

Si le signal reçu comporte une composante directe, l'enveloppe complexe γ est
décrite par des valeurs moyennes a�ectées par un processus gaussien complexe.

1. Le théorème central limite est un résultat sur la convergence en probabilités d'une suite de

variables aléatoires.

2. γ(t) = α+ jβ
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Pourr = |γ|, l'enveloppe complexe suit dans ce cas la dite distribution de RICE avec
la FDP [43] :

fr(ri) =

 ri
σ2 e

r2i
2σ2 J0

(
r(|s|)
σ2

)
pour r > 0

0 ailleurs
(2.10)

J0représente ici la fonction de Bessel modi�é de première espèce ordre 0. C'est
la composante directe. Le rapport entre les composantes directes et les composantes
des trajets multiples est donné par le facteur de RICE, qui se calcule par [44] :

K =
|s|2

2σ2
(2.11)

La phase du signal reçu n'est plus distribuée uniformément mais change avec l'aug-
mentation du facteur de RICE.

2.3.5 Étalement de fréquence (étalement Doppler)

Le déplacement du mobile introduit des décalages Doppler sur les di�érentes
composantes fréquentielles du signal émis. Chaque trajet possède un décalage Dop-
pler fréquentiel de la forme [32], [33], [34] :

∆f = fdcos(ξ) (2.12)

Où ξ est l'angle entre la direction du mobile et la direction du trajet considéré, avec :

fD =
ν

λ
(2.13)

Où ν représente la vitesse du mobile, et λ la longueur d'onde de la porteuse.

Figure 2.3 � Formation de l'e�et Doppler.
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Le décalage Doppler peut être positif ou négatif selon la valeur de ξ Les deux
valeurs extrêmes ±fD sont obtenues lorsque l'onde se propage dans la direction du
mobile ou dans la direction opposée. Dans les environnements multi-trajets, chaque
trajet du signal subit un décalage Doppler di�érent caractérisé par l'angle ξ. Par
conséquent, le signal reçu est formé de composantes, possédant des décalages fré-
quentiels di�érents compris entre fc − fD et fc + fD, dont la combinaison crée un
élargissement du spectre. L'étalement Doppler est dé�ni comme étant la largeur
du spectre de puissance, obtenu par transformée de Fourier de la fonction d'auto-
corrélation de la réponse impulsionnelle du canal. Si nous considérons des di�useurs
uniformément distribués en direction d'arrivée sur [0, 2π], alors le spectre de puis-
sance du champ électrique vertical a la forme suivante [34] :

S(∆f) =


A√

1−(∆f
fD

)
pour |∆f | < fD

0 ailleurs
(2.14)

avec

A =
PD
πfD

(2.15)

Où fm est le décalage Doppler maximum, et Pm est la puissance moyenne du
signal reçu par une antenne isotrope. Le spectre Doppler décrit par cette équation
est représenté par la �gure 2.4. On appelle la densité spectrale dé�nie dans l'équation
(2.14) également le spectre classique d'après le modèle Jakes [33]. Il est valide pour
le cas sans visibilité directe (NLOS), c'est-à-dire avec évanouissement de Rayleigh.

Figure 2.4 � Spectre classique de Doppler d'après Jakes.
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Si le signal reçu contient une composante directe (évanouissement de RICE), le
spectre de la densité de puissance du signal devient :

SRice(∆f) = S(∆f) + Psδ(∆f − fDs) (2.16)

Ps désigne ici la puissance du signal et fDs l'étalement Doppler pour le trajet
direct. δ(.) est la fonction de Dirac. A partir des remarques introduites dans le
paragraphe 2.3.4.2, et de l'équation (2.16) le procédé stochastique avec évanouisse-
ment de RICE apparait comme étant le résultat d'une simple superposition d'un
procédé de Rayleigh et d'une composante directe de densité de puissance égale à
Psδ(∆f − fDs).

La valeur moyennefD sur le spectre de Doppler décrit l'e�et Doppler Moyen.
L'écart type sur S(∆f) devient un étalement de fréquence (étalement Doppler), BD
marque l'élargissement de fréquence moyen d'un signal traversant le canal radio-
mobile [39].

En même temps le spectre S(∆f) de densité de puissance détermine également
les caractéristiques dynamiques du processus d'évanouissement.

L'étalement fréquentiel cause une variation temporelle de l'atténuation du signal
(Time Selective Fading) [45]. Comme le canal change rapidement, on peut déter-
miner un temps de cohérence Tc pour lequel le canal est considéré stable et il est
donné par [34] :

Tc ≈
1

BD
(2.17)

2.4 Modélisation du canal

2.4.1 Aperçu

Après avoir présenté brièvement les propriétés du canal de propagation dans les
sections précédentes de ce chapitre, nous introduisons dans cette partie, la modé-
lisation du canal radio mobile ainsi que quelques remarques sur ces modèles. Nous
considèrons dans ce qui suit que les signaux utilisés sont déjà en band de bas. L'enve-
loppe complexe d'un signal HF est utilisée. La description de l'enveloppe complexe
HF en band-base est détaillée dans [46]. Comme nous l'avons déjà mentionné, le ca-
nal radio-mobile est très infecté par les e�ets des trajets multiples. Par conséquent,
le signal x(t) dépend donc de plusieurs voies de propagation, dont le nombre et les
caractéristiques peuvent changer temporellement.

Si l'on désigne l'enveloppe complexe de la radiodi�usion du signal à travers le
canal par s(t), alors la relation entre s(t) et x(t) reçue sur une antenne omnidirec-
tionnelle est donnée par :

x(t) =

L∑
i=1

αi(t)e
jφi(t)s(t− τi(t)) (2.18)

41



Chapitre 2. Caractérisation du Canal Radio Mobile

Le signal reçu x(t) se présente donc comme la somme de plusieurs versions dépha-
sées et décalées dans le temps du signal émis s(t). Le paramètre L librement choisi
détermine ici le nombre de trajets considérés et ainsi le modèle du canal correspon-
dant. τi est le temps de propagation du ième trajet. αi représente l'a�aiblissement
du chemin et dépend de la perte moyenne de propagation. Les déphasages angulaires
des signaux des di�érents trajets sont marqués par φi, qui introduit en même temps
le déphasage de la porteuse ainsi que le déphasage angulaire de Doppler, il est donné
par :

φi(t) = 2π(∆fit− fcτi(t)) (2.19)

∆fi représente ici l'étalement Doppler pour le ième trajet, calculé suivant l'équa-
tion (2.12). Pour étudier les réseaux d'antennes adaptatives, la relation (2.18), indi-
quée en haut pour une antenne omnidirectionnelle n'est pas su�sante. Nous avons
plutôt besoin d'une relation entre le signal envoyé s(t) et le signal x(t) reçu sur le
réseau.

En utilisant la modélisation matricielle donnée dans la partie 1.4.2 du premier
chapitre, l'expression (2.18) peut être étendue, pour un réseau linéaire uniforme, à
[47] :

x(t) =


x1(t)

x2(t)
...

xN (t)

 =
L∑
i=1

a(θi)(t)αi(t)e
jφi(t)s(t− τi(t)) (2.20)

Comme on peut le voir dans cette relation, le signal x(t) reçu sur le réseau dépend
maintenant des angles d'incidences des vecteurs directionnels a(θi) de chaque trajet.
Le vecteur directionnel peut être calculé suivant l'équation (1.2). De l'équation (2.20)
peuvent être lu toutes les caractéristiques utiles pour l'investigation des algorithmes
d'adaptation, dont le modèle du canal doit les fournir pour chaque trajet L. Ces
paramètres sont :

� Les angles d'incidence θi(t).
� L'a�aiblissement pour chaque trajet αi(t).
� les retards introduits par chaque trajet τi(t).
� les déphasages angulaires φi(t) compte tenu du déphasage de Doppler ∆fi.
Dans la littérature, il existe di�érentes approches de modélisation du canal. Leurs

e�cacités se mesurent par leurs capacités de générer aussi parfaitement que possible
les paramètres spéci�és ci-dessus. Généralement on distingue deux modèles :

� Le modèle statistique scalaire,
� le modèle vectoriel.
Vue le grand nombre de modèles vectoriels exposés dans la littérature, nous nous

limitons au modèle vectoriel le plus utilisé, le modèle GBSB (Geometrically Based

Single Bounce Models), qui permet une simulation e�cace des canaux sélectifs.
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2.4.1.1 Modèle statistique scalaire

Il est particulièrement approprié pour la reproduction de l'e�et de variation
temporelle, causé par le mouvement continu de l'émetteur, du récepteur ou des
di�useurs dans un environnement à trajets multiples. Le développement des modèles
stochastiques scalaires est basé sur les rapports stochastiques de l'évanouissement
de l'amplitude et/ou de l'étalement Doppler. Ils utilisent la fonction de densité de
probabilité (par exemple les équations (2.8) ou (2.10)) ou la densité de puissance
spectrale (par exemple (2.16)), a�n de générer des processus stochastiques [48].

2.4.1.2 Modèle vectoriel

Ce modèle est basé sur des distributions bien connues ou admises des statis-
tiques des di�useurs autour de la station Mobile et autour de la station de base. En
plus, il emploi le principe dit d'acceptation du seul rebond [49]. Cette acceptation
signi�e que les multiples trajets sont constitués par l'unique ré�exion optique (ré-
�exion Spéculaire) de l'onde électromagnétique pour chaque di�useur. La position
de ces di�useurs est déterminée par processus stochastiques, qui répondent aux dis-
tributions des données statistiques. Quelques exemples de distribution peuvent être
trouvés dans [49], [50]. Une fois les coordonnées des di�useurs �xés, toutes les carac-
téristiques nécessaires pour chaque chemin, comme l'angle d'incidence, la longueur
du chemin, l'absorption, la durée . . . etc., peuvent être déterminées en raison des
connexions géométriques.

Ainsi, le modèle GBSB du canal est en principe approprié pour l'investigation
des réseaux d'antennes intelligentes. Toutefois, il a un point défavorable lors de la
reproduction d'e�et d'évanouissement réaliste, où un besoin d'un très grand nombre
de chemins et de di�useurs est nécessaire, en particulier avec la simulation en temps
réel d'émetteur et de récepteurs en mouvements. Dans ce cas les transmetteurs sont
constamment en situations géométriques di�érentes, qui doivent être déterminées et
incluses dans le modèle de calcul. Donc, avec ces modèles, les calculateurs sont très
rapidement poussés à leurs frontières de capacité de calcul et de temps de calcul.

Il serait souhaitable d'utiliser un modèle de canal, qui regroupe les avantages du
modèle scalaire stochastique et du modèle GBSB. Un tel modèle de canal est présenté
dans la section suivante. Il sera désigné comme modèle vectoriel de canal avec

simulations stochastiques des évanouissements.

2.4.2 Modèle vectoriel de canal avec simulations stochastiques des
évanouissements

Pour le développement de ce modèle, le scénario représenté sur la �gure 2.5, qui
approche l'environnement radio-mobile survenant dans la réalité est accepté.

1. La station mobile est étroitement entourée (à quelques centaines de longueurs
d'ondes) par de nombreux petits objets, c'est la di�usion locale, [51], elle
entraîne la formation de plusieurs trajets avec presque les mêmes retards τi
et les mêmes angles d'incidences θi mais avec des phases φi di�érentes. Si
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Figure 2.5 � Scénario pour le développement du modèle vectoriel du canal.

l'on suppose aussi que les di�useurs locaux sont répartis uniformément sur
l'ensemble des angles variant de 0 à 2π et que les mouvements de la station
Mobile variant dans le temps, mais n'apportent pas de sélectivité fréquentielle
du signal aux sens de Rice ou de Rayleigh. Nous pouvons simuler ce genre de
processus par un modèle de canal stochastique scalaire.

2. A des positions plus lointaines de la station mobile se trouvent de grands
objets ré�ecteurs, par exemple de grandes maisons ou montagnes. De tels
objets sont désignés comme ré�ecteurs dominants éloignés [51]. Ils couplent
l'énergie de la structure locale du di�useur à la station de base. De ce fait, se
développent des trajets multiples, pour lesquels le principe d'acceptation du
seul rebond est valide, montrant des di�érences substantielles dans les retards
et les angles d'incidence. Ainsi, ils causent une sélectivité de fréquence et une
dispersion des angles d'incidences lors de la propagation dans le canal. Pour
la modélisation de ces e�ets, un nombre restreint de trajets et su�sant, dont
les caractéristiques peuvent être produites par un modèle GBSB approprié du
canal.

Les conditions �xées précédemment, génèrent la structure du modèle vectoriel
présenté dans la �gure 2.6. Le modèle GBSB fournit les absorptions moyennes, les
retards et les angles d'incidences des L trajets dominants. Chaque trajet dominant
se compose de sous trajets qui se recouvrent toutefois avec des phases di�érentes,
mais sinon presque avec des caractéristiques identiques et cause ainsi une variation
temporelle rapide du signal. Les di�érents processus d'évanouissements pourront
être produits par un modèle scalaire stochastique, et puisque eux-mêmes ne sont
pas sélectifs en fréquence. Ils appliquent des distorsions multiplicatrices aux trajets

44



Chapitre 2. Caractérisation du Canal Radio Mobile

dominants.
Une modélisation de canal de ce genre donne quelques avantages cruciaux :
� Les e�ets d'évanouissement sont copiés e�cacement en plus des procédés gaus-
siens stochastiques �ltrés, et non pas par une superposition complexe de plu-
sieurs trajets.

� Avec de la simulation stochastique d'évanouissement, on obtient des résul-
tats e�caces avec un faible nombre de modèle de trajets. Cela se répercute
positivement sur le temps de calcul.

� La modélisation des mouvements continue fournit une con�guration des ca-
ractéristiques dynamiques des processus d'évanouissement.

� D'autres caractéristiques du canal sont considérées avec l'addition du modèle
GBSB comme la sélectivité fréquentielle et directionnelle.

Figure 2.6 � Modèle vectoriel de canal avec simulation stochastique de l'évanouis-
sement.

Après avoir présenté le modèle vectoriel du canal avec simulation stochastique
de l'évanouissement, nous allons détailler les composantes individuelles, à savoir la
GBSB et l'évanouissement.
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2.5 Modèle GBSB

Comme nous l'avons déjà expliqué, les modèles GBSB se basent sur des distri-
butions statistiques, bien connues ou admises, de di�useurs fournissant la situation
des ré�ecteurs dominants relatifs au mobile et à la station de base. Sous la condition
dite du rebond unique, toutes les caractéristiques importantes des trajets multiples,
comme les angles d'incidences, la distance des trajets et les temps de retard (�gure
2.7), peuvent être déterminés par l'utilisation des relations géométriques. Selon la
distribution statistique de di�useur et/ou l'arrangement géométrique, les di�érents
modèles sont plus ou moins appropriés à la reproduction de certains scénarios. Par
conséquent, deux modèles distincts ont été choisis pour modéliser di�érents scéna-
rios :

� i. Modèle GBSB d'après Liberti (modèle de Liberti) pour la modélisation
des environnements micro-cellulaires [52], et

� ii un modèle exponentiel de di�useur (modèle de Lohse) pour la modélisation
des environnements macro-cellulaires[53].

Figure 2.7 � Modèle de canal GBSB.

2.5.1 Modèle GBSB d'après Liberti

Ce modèle est basé sur l'hypothèse d'une distribution uniforme des di�useurs
dans un secteur limité par deux ellipses, choisies de telle manière que la station de
base et la station Mobile soient dans chaque cas à ces foyers (voir la �gure 2.8).

Tous les di�useurs, qui sont sur une telle ellipse, cause des trajets multiples avec
les mêmes temps de retard τi. De la distribution statistique des di�useurs et avec
l'utilisation des fonctions de répartition géométriques, on déduit les temps de retard
et les angles d'incidences.
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Figure 2.8 � Modèle géométrique du canal d'après Liberti [52].

Comme on peut le voir sur la �gure 2.8 les di�useurs à proximité de la station de
base peuvent se produire avec la même probabilité que les di�useurs proches de la
station mobile. Ce cas est typique des environnements micro-cellulaires. Le modèle
de Liberti est ainsi particulièrement approprié à la reproduction de tels scénarios.

Les di�useurs sur l'ellipse sont dé�nis par des temps de retard τi par rapport
à l'hypothèse de l'unique rebond. L'adaptation du modèle à di�érents scénarios est
faite par la sélection de la durée maximale normalisée du temps de retard.

rmax =
τmax
τ0

(2.21)

Dans la �gure 2.9 (a), les temps de propagation multi-trajets moyen (Mean
Excess Delay) τ e produits par le modèle sont représentés en fonction des temps
de propagations multi-trajets maximal (Maximum Excess Delay),τemax , pour une
simulation moyenne de 100 trajets. Les distances considérées (50m, 150m, 300m)

sont choisies de telle sorte qu'une comparaison soit e�ectuée.
La �gure 2.9(b) illustre la variation de l'étalement de l'angle d'incidence ∆θ à

des distances di�érentes en fonction du temps de propagation multi trajets maximal.
Nous pouvons déjà voir ici que des petits temps de propagation multi trajets sont ac-
compagnés d'un grand étalement angulaire. Cet e�et est typique des environnements
micro-cellulaires.

2.5.2 Modèle de Canal avec distribution exponentielle des di�u-
seurs

Dans ce modèle, le mobile est supposé être entouré par des di�useurs qui sont
répartis uniformément dans un cercle, les distances Ri entre di�useurs et station
Mobile sont soumises statistiquement à une distribution exponentielle, tandis que
les pertes angulaires ψi sont réparties uniformément dans l'intervalle [0, 2π].
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a)

b)

Figure 2.9 � Caractéristiques du canal pour le modèle Liberti.
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Figure 2.10 � Modèle géométrique exponentiel du canal.

Si l'on considère les distances Ri et les pertes angulairesψi comme variables
aléatoires, les densités de probabilité composées peuvent être indiquées par [53] :

fR,ψ(Ri, ψi) =
1

2π︸︷︷︸
fψ(ψi)

.
1

R
e−

Ri
R︸ ︷︷ ︸

fR(Ri)

(2.22)

R dénote ici la distance moyenne des di�useurs est le résultat d'espérance de
toutes les valeurs des distances Ri. C'est le paramètre géométrique du modèle. Vu
l'indépendance des variables aléatoires R et ψ, les densités limites fR(Ri) et fψ(ψi)

peuvent être directement tirées de l'équation (2.22).
Pour la mise en ÷uvre de ce modèle GBSB une autre approche est suggérée.

Comme pour le modèle Liberti, on décrit là, des fonctions de distribution statistique
des di�useurs. En utilisant les di�érentes relations géométriques des fonctions de
distribution les caractéristiques du canal sont déduites, a�n de générer par la suite
les processus stochastiques, qui fournissent les réalisations concrètes de ces variables
aléatoires.

Nous cherchons à produire les procédés stochastiques, qui fournissent les coor-
données �dèles Ri et les réalisations de ψi, alors, pour cela des fonctions de réparti-
tion pour R et ψ sont établis. Celles-ci peuvent être déterminées à partir des densités
fR(Ri) et/ou fψ(ψi) par intégration :

FR(R) =

{
1− e

Ri
R pour Ri > 0

0 ailleurs
(2.23)

Fψ(ψi) =
ψi
2π

(2.24)

Un exemple de calcul des caractéristiques de di�useur à distance R, à partir de
distribution de variables aléatoires est donné. D'abord on génère des réalisations
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xi uniformément réparties sur l'intervalle [0 1] de variable aléatoire x, à l'aide des
générateurs des nombres aléatoires, Ces derniers existent dans multiples langages
de programmation, y compris MATLAB. Le calcul des distances Ri des di�useurs
à-partir des données xi , est accompli par une transformation de variable aléatoire.
Où :

FR(Ri) = Fx(xi) = xi (2.25)

Après l'insertion des transformations dans les équations (2.23) et (2.24) :

Ri = F−1R (xi) = −Rln(1− xi) 0 < xi < 1 (2.26)

Par une approche analogique, les étalements angulaires ψi sont reproduits et
obtenus :

ψi = 2πyi (2.27)

Une fois,Ri et ψi déterminées, les autres caractéristiques du canal sont facilement
déduites par les relations géométriques. De là l'étalement temporel de propagation
est donné par :

τi =
li
c

=
1

c
(Ri(

√
R2
i +D2 − 2Ricos(ψi) (2.28)

Avec li la longueur du trajet, c la vitesse de la lumière et D la distance entre la
station de base et la station mobile. Pour l'angle d'incidence θi , on a :

θi =

 arctan
(

Risin(ψi)
D−Ricos(ψi)

)
pour Ricos(ψi) 6 D

arctan
(

Risin(ψi)
D−Ricos(ψi)

)
+ π pour Ricos(ψi) > D

(2.29)

L'a�aiblissement du chemin , causé par la perte moyenne de propagation, peut être
donné par :

αi = 10
Pe−Pt

20 (2.30)

Où Pe est la puissance du signal émis, et Pt la puissance transmise, calculées à
partir :

Pe =

 Pi − 10νlog
(

1
li

)
pour le trajet direct

Pi − 10νlog
(

1
li

)
− Lr pour le trajet ré�échis

(2.31)

ν > 2 est l'indice d'absorption,Lr perte de ré�exion moyenne du chemin et Pi
est donnée par :

Pi = Pt − 20log

(
4πlifc
c

)
(2.32)

On considère li = τi.c.

La �gure 2.11 représente les résultats de simulation des caractéristiques du canal
de propagation pour le modèle considéré dans cette partie, les étalements temporels
moyens de propagations τ i ainsi que les étalements des angles d'incidences ∆θi sont
représentés en fonction du paramètre géométrique R du modèle. Les paramètres et
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a)

b)

Figure 2.11 � Caractéristiques du canal en fonction des distances moyennes R̄ des
di�useurs.
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les fonctions simulées ainsi que les distances utilisées, sont choisies à partir de l'étude
de M.Bronzel référenciée par [54] et qui donne des mesures réelles pour un modèle
vectoriel. La �gure 2.12 donne une comparaison des caractéristiques pour un canal
exponentiel et un canal GBSB d'après Liberti, dans les deux cas des étalements de
l'angle d'incidence ∆θ ainsi que des étalements temporels de propagations τe.

Il est à noter que les étalements des angles d'incidence engendrés par le modèle
exponentiel (contrairement au modèle Liberti) restent relativement petits même
pour des grands délais de propagations moyennes. Cet e�et est typique pour le
scénario macro-cellulaire, où les antennes de la station de base se trouvent compa-
rativement à la station de Mobile fortement au-dessus de l'environnement, et les
di�useurs sont essentiellement plus de l'ordre de cette dernière. Ce cas est exacte-
ment reproduit par le modèle GBSB et clari�é dans la �gure2.12.

2.5.3 Ajustement du modèle GBSB à l'environnement de simula-
tion

En considérant les équations (2.22) et (2.26), il est intéressant de noter que les
réalisations Ri de la distance R des di�useurs, et les délais de propagation τi des
trajets générés par le modèle exponentiel peuvent être grands. Pour l'intégration
du modèle du canal dans l'environnement de simulation, il est impératif de limiter
les temps d'exécution pour chaque trajet, avec des temps d'exécution en hausse le
nombre de valeurs qui peuvent être stockées, augmentent.

Toutefois, La dé�nition du délai de propagation maximum τmax comme limite
du temps de fonctionnement, ne doit pas avoir lieu sans la prise en considération
des paramètres du modèle géométrique.

La dérivation d'une expression analytique exacte de la probabilité P (τi ≤ τmax)

des durées d'arrivée τi plus grandes que τmax comme une fonction de la distance
moyenne R est mathématiquement très complexe.

L'approximation introduite par la suite permet toutefois d'estimer ces pro-
babilités. De cette façon, on réussit à �xer une frontière pour le retard maximal
des trajets τmax en fonction de R , à prendre en considération par le système de
simulation. En outre, les hypothèses suivantes doivent être valides :

1. Nous ne considèrons que le cas des limites géométriques, avec lequel l'angle de
perte est égale à ψi = 180◦. Pour cette valeur la durée de propagation pour
chaque trajet découle directement de l'équation 2.28 :

τ =
1

c
(D + 2R) pour ψ = 180◦ (2.33)

2. La limitation des durées de propagation τ s'e�ectue sur la base des probabilités
conditionnelles,

p = P (τ < τmax|ψi = 180◦) (2.34)

Pour des trajets avec un angle de perte ψi = 180◦, et des retards de propagation
supérieurs à τmax, et compte tenu de la relation 2.33, on peut montrer que :
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Modèle Liberti

Modèle exponentiel

Figure 2.12 � Comparaisons des caractéristiques du canal pour le modèle Liberti
et le modèle exponentiel.
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p = P (Ri < Rmax) = 1− FR (Rmax) (2.35)

Avec la distance maximale du di�useur :

Rmax =
cτmax −D

2
(2.36)

En insérant les équations (2.23) et (2.36) dans la relation (2.35) et avec quelques
transformations fondamentales, nous obtenons une relation entre le délai maximum
de propagation τmax et le paramètre R du modèle :

R =
cτmax −D

2ln
(
1
p

) (2.37)

Toutefois, dans les routines de Simulation τmax n'apparait pas comme paramètre du
canal, mais en s'inspirant de la référence [52], on dé�nit le retard maximum relatif
du trajet :

rmax =
τmax
c

(2.38)

où le délai de propagation multi trajets maximal est :

τemax = τmax − τ0 = (rmax − 1)τ0 (2.39)

La variable τ0 = D
c , représente ici le délai de propagation du trajet direct (trajet

LOS). Compte tenu des équations (2.38) et (2.39), on obtient la forme modi�ée de
l'équation (2.37), qui est mise en ÷uvre dans l'environnement de simulation :

R =
(rmax − 1)D

2ln
(
1
p

) (2.40)

ou
R =

τrmaxc

2ln
(
1
p

) (2.41)

La �gure 2.13 donne une représentation graphique de l'équation (2.41), où
on peut voir l'évolution de la relation entre la distance moyenne R et le délai de
propagation maximal multi-trajets τrmax pour plusieurs valeurs de la probabilité p.
En �xant la distance du di�useur R et la probabilité d'occurrence p, le délai de
propagation maximal multi-trajets peut être facilement déduit de ce diagramme ou
de l'équation (2.41).

Cela signi�e pour la simulation du canal, que toutes les voies dont les propa-
gations multi-trajets dépassent la valeur τrmax ne sont pas prises en considération
par le système de simulation. La probabilité p de tels chemins est majorée par une
valeur supérieure.
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Figure 2.13 � Relation entre la distance moyenne R̄ et le délai de propagation
maximal multi-trajets en fonction de la probabilité d'occurrence p.

2.5.4 Adaptation du modèle du canal à des scénarios réels

Nous allons montrer, à présent, comment peut-on adapter le modèle exponentiel
à travers ces paramètres géométriques à des scénarios réels, et comment s'e�ectue
l'ajustement du modèle en se basant sur des mesures réelles. Une telle procédure
est dite "procédure de paramétrage du canal". Dans notre travail on se base sur les
mesures réelles données dans la référence [54].

1. Les caractéristiques résultantes du canal sont [54] :
� La distance entre la station mobile et la station de base : D = 150m

� le délai de propagation multi-trajets moyen :τ e = 130ns

� l'étalement de l'angle d'incidence moyen : ∆θ = 8◦

� le délai de propagation multi-trajets maximal : τemax = 200ns

2. Les paramètres recherchés du modèle :
� Distance moyenne des di�useurs R.
� La probabilité d'occurrence p.

3. Le paramètre R du modèle est estimé sur la base des diagrammes de la �gure
2.11 par les étapes suivantes :

(a) Lecture d'une estimation R̂1 de la distance moyenne d'un di�u-
seur pendant un délai de propagation τe donnée, en tenant compte de

la distance D = 150m de la �gure 2.11(a) : R̂1(τ e = 130ns) ≈ 33m.

(b) Lecture d'une deuxième estimation R̂2 pour un étalement de

l'angle d'incidence ∆θ, de la �gure 2.11(b) : R̂2(∆θ = 8◦) ≈ 21m.
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(c) Calculer le paramètre R comme étant la moyenne arithmétique

des deux estimations : R ≈ R̂2−R̂1
2 ≈ 27m ,

On peut avoir d'autres valeurs de R̂1 et R̂1 suivant le délai de pro-
pagation et l'étalement angulaire dé�nis.
(d) Véri�er les paramètres estimés et les valeurs du modèle données
(toujours sur la �gure 2.11) :

Table 2.1 � comparaison des paramètres du modèle
comparaison des paramètres du modèle.

Données de mesure obtenues à partir des Données produites par les paramètres
paramètres du canal [II.20] : du modèle R ≈ 27m

τ e = 130ns τ e = 100ns

∆θ = 8◦ ∆θ = 11◦

4. Maintenant, on peut déterminer la probabilité conditionnelle p, pour un délai
de propagation multi-trajets maximal τemax , et y utiliser la valeur R estimée
dans l'équation.
En �xant τemax et en considérant la valeur estimée R , la probabilité d'oc-
currence p est déduite de la �gure (2.13) ou est déterminée de l'équation (2.41) :

p(τemax = 200ns) = e
τemax .c

2.R ≈ 0.33

Dans ce cas, la probabilité p est une pure mesure de la qualité d'adaptation du
modèle du canal aux valeurs mesurées caractérisant l'environnement et quanti�ant
la limite supérieure de la probabilité d'occurrence pour les trajets avec des délais de
propagation τemax .
Si aucune "valeur mesurée" n'existe pour τemax , on peut déterminer des frontières
appropriées pour ajuster le modèle exponentiel à la simulation de l'environnement
selon les estimations de R et d'une probabilité d'occurrence p qui peut donner τemax
pour une propagation multi-trajets. Pour p = 0.3, R = 27m , et d'après l'équation
(2.41) :

τemax(p = 0.3) =
2Rln

(
1
p

)
c

≈ 217ns.

2.5.5 Modélisation des évanouissements

Comme nous l'avons déjà décrit dans le paragraphe (2.4.2), la structure des di�u-
seurs locaux cause une variation temporelle sur le signal suivant le mouvement de la
station mobile, mais n'apporte pas de sélectivité fréquentielle du signal aux sens de
Rice ou de Rayleigh. Cela peut être modélisé par un processus stochastique scalaire
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pour chacun des chemins L dominant. il faut donc des systèmes qui génèrent des
réalisations de tels processus aléatoires. D'après ce qui a été rapporté dans la section
(2.3.4.2) l'évanouissement de Rayleigh est un processus Gaussien stochastique com-
plexe, avec une partie réelle et une partie imaginaire de Gausse indépendantes, un
spectre de densité de puissance et un spectre de Doppler ; correspondant à l'équa-
tion (2.16). C'est pour cette raison qu'on peut utiliser le modèle bande de base pour
représenter le processus de Rayleigh [55],

Figure 2.14 � Modélisation de l'évanouissement de Rayleigh en bande de base.

Comme on peut le voir, on génère deux bruits blancs gaussiens indépendants
n1(t) et n2(t). Leurs spectres de densité de puissance constante sont générés par
un �ltre de Doppler (Doppler �ltre sous Matlab). En considérant les parties réelle
et imaginaire ; du bruit résultant des processus complexes aléatoires ; on obtient
l'évanouissement de Rayleigh. On utilise un �ltre à réponse impulsionnelle �nie
(RIF) du huitième ordre sous Matlab, pour simuler l'e�et Doppler. Le spectre de
Doppler généré est de fréquence d'échantillonnage fA, avec une fréquence de Doppler
normalisée fD = fD

fA
. L'adaptation à l'e�et Doppler requis est e�ectuée par le taux

de conversion d'échantillonnage, c'est-à-dire par décimation où interpolation. Cette
méthode pour générer le spectre Doppler est décrite dans [32],[46],[55]. La variance
des processus n1, n2 et le gain en puissance du �ltre Doppler sont choisis de telle
sorte que la puissance moyenne de l'évanouissement Rayleigh en bande de base ra(k)

soit égale à 1. Ceci nous assure que la puissance moyenne de la voie dominante n'est
pas modi�ée par la superposition multiplicative avec ra(k) .

De la même manière, le système utilisé pour générer l'évanouissement de Rice

en bande de base ri(k), est donné sur la �gure (2.15).
On peut clairement voire que ce système met en ÷uvre la superposition addi-

tive du processus de Rayleigh avec une composante directe. Une telle superposition
produit ; conformément au paragraphe 2.3.4.2 ; un évanouissement de Rice. fDs est
le décalage Doppler de la composante directe. Il est calculé à partir de l'équation
(2.13). K est le facteur de Rice, dé�nit dans l'équation (2.11), il établit le rapport de
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Figure 2.15 � Modélisation de l'évanouissement de Rice en bande de base.

puissance entre l'évanouissement de Rayleigh et la composante directe. La pondé-
ration de ces deux éléments est telle que la puissance moyenne de l'évanouissement
de Rice ri(k) est aussi égale à 1.

2.6 Simulation des mouvements

Le mouvement continu de l'émetteur et/ou du récepteur cause une variation
temporelle avec un e�et d'évanouissement rapide, modélisé par le modèle statis-
tique scalaire. Pour étudier les propriétés dynamiques des algorithmes adaptatifs
la modélisation des évanouissements rapides (fast fading) ne su�t pas. Il faut en
outre spéci�er les changements temporels survenus à la suite de mouvement lent
dans les caractéristiques des trajets du modèle GBSB, tels que l'angle d'incidenceθi
, les atténuations αi et les délais de propagation τi.

Cependant, la modélisation d'un mouvement continu dans un système de simu-
lation à temps discret ne peut être approchée qu'avec une résolution temporelle très
élevée et cela entraine un énorme e�ort de calcul. Pour maintenir l'e�ort de calcul
dans des limites raisonnables, nous devons réduire la résolution temporelle et dans
ce cas nous ne pouvons pas simuler un changement brusque dans la position de
l'émetteur ou du récepteur. Ce changement de position abrupte n'existe pas réel-
lement, toutefois il cause une grande instabilité dans la réponse impulsionnelle du
canal.

Pour une simulation de mouvements e�cace à un coût de calcul acceptable et
avec une limitation de l'instabilité dans la réponse impulsionnelle du canal mentionné
ci-dessus, la procédure suivante est proposée :

� La modélisation de l'évanouissement rapide est e�ectuée pour chaque chemin
d'accès par un modèle stochastique scalaire. Les e�ets des mouvements conti-
nus du récepteur et/ou d'émetteur seront pris en compte par les propriétés
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dynamiques des processus d'évanouissements stochastiques.
� Les changements de position de l'émetteur ou du récepteur sont compris dans
certains intervalles de temps Tint en tant que petits sauts, et les e�ets de
ces modi�cations locales sont d'abord examinés par un nouveau calcul des
caractéristiques du trajet direct (LOS). Les caractéristiques de tous autres
trajets restent pour le moment stables. L'intervalle Tint devrait être supérieur
de plusieurs fois de celui qui est spéci�é par le spectre Doppler, l'équation
(2.17) dé�nie le temps de cohérence, et donc :

Tint > n.Tc ≈ n.
1

Bd
avec n ≥ 2 (2.42)

BD désigne l'étalement de fréquence (étalement Doppler) (� 2.3.5).
� On procède à un contrôle des �uctuations rapides des puissances moyennes P i
normalisé pour chaque trajet P̃i = Pi(t)

Pi
. Si pour une voie, P̃i(t) est inférieur

à un seuil prédéterminé PTr , de tel sorte que le signal reçu pour cette voie
n'est guère modi�é, alors les caractéristiques de cette voie ; à savoir le délai
de propagation τi , l'angulaire θi et l'atténuation αi sont calculés suivant le
modèle GBSB en tenant compte des nouvelles positions de l'émetteur et du
récepteur.

Par la méthode décrite ci-dessus, la simulation du mouvement est obtenue par
le remplacement progressif des anciens trajets ; qui n'existe plus ; par les nouveaux.
Cela mène à une réduction de l'instabilité de la réponse impulsionnelle du canal
durant les changements brusques des positions. Le respect de la condition (2.42)
garanti (à un seuil de puissance adapté PTr , exemple PTr = −15dB.), entre deux
changements successifs de position de l'émetteur ou du récepteur, que toutes les
caractéristiques des trajets multiples soient recalculées.
L'intervalle Tint, le seuil de puissance PTr et la taille du changement de l'empla-
cement (des émetteurs et récepteurs) doivent être choisis soigneusement selon le
scénario et le but de la simulation, a�n de réaliser des résultats de simulation signi-
�catifs et pertinents.

2.7 Résultats et discussions des Simulations

Pour conclure ce chapitre, l'approche du cas réel par le modèle vectoriel avec

évanouissements stochastiques est démontrée à travers quelques résultats de simula-
tions. Dans les diagrammes représentés par la suite, la puissance du signal reçu est
donnée en fonction du temps (en ns) sur une bande de fréquence de 100MHz, pour
les di�érents Scénarios appliqués. On peut voir à travers ces simulations, les e�ets
du canal sur le signal (sélectivité fréquentielle et temporelle) ainsi que les propriétés
du canal lui-même.
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2.7.1 Implémentation des scénarios de simulation

Le modèle vectoriel avec évanouissements stochastiques a été programmé, dans
le cadre de cette thèse, d'une façon à pouvoir manipuler plusieurs scénarios de
propagations multi trajets. Ces programmes comportent plusieurs entrées et sorties.
Les scénarios générés dépendent par exemple du milieu (urbain, rural, . . . .), de la
vitesse de déplacement de l'émetteur, de la position de ce dernier ainsi que de celle
du récepteur, les positions des di�useurs, leurs nombre etc.

Les routines de simulation ont été développées en respectant les conditions ci-
tées dans les paragraphes précédants. Nous allons présenter plusieurs scénarios de
propagation entre un émetteur de vitesse variable (mobile) et un récepteur immobile
(station de base).

2.7.1.1 Scénario n�1

Les premières simulations sont réalisées pour un espace libre (facteur d'atténua-
tion α = 2) sans obstacles entre l'émetteur et le récepteur. Les paramètres de ce
scénario sont :

Nombre de signaux utiles 1
Type du signal utile MC (module constant)
Distance entre MS et BS 150 m
Angle d'incidence moyen θ (angle LOS) 0◦

Nombre de trajets 75
Perte moyenne par ré�exions Lr 6dB

Fréquence d'échantillonnage fA 40Khz

Fréquence de la porteuse fc 5Ghz

En revanche on varie :
� Le modèle GBSB utilisé (modèle de Liberti ou Exponentielle)
� La vitesse du mouvement de la station mobile
Le scénario généré est illustré sur la �gure 2.16. On peut voir l'émetteur (Tx), le

récepteur (Rx) ainsi que les di�érents di�useurs. Après compilation du programme,
les trajets sont calculés et tracés sur la �gure 2.17. On peut clairement voir la
présence d'un trajet direct entre l'émetteur et le récepteur ainsi que plusieurs trajets
dus aux di�érents di�useurs.

La �gure 2.18 représente la réponse du canal (modèle GBSB exponentiel), à
la propagation d'un signal à module constant avec un utilisateur immobile (ν =

0km/h) et avec τemas .
Pour cette situation, tous les trajets dominants arrivent au récepteur avec les

mêmes temps de retards et les mêmes angles d'incidences. Il en résulte une dispersion
des retards Td et des étalements angulaires ∆θ nulles. Comme on peut le voir sur
le diagramme de la �gure 2.18, l'a�aiblissement du signal n'est pas causé par le
manque de di�usion angulaire locale, mais dépend seulement du temps.
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a) Vue latérale de la con�guration du scénario

b) Vue en 3 dimensions de la con�guration du scénario

Figure 2.16 � Con�guration spatiale du premier scénario.

Figure 2.17 � Tracés des trajets entre l'émetteur et le récepteur.
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Figure 2.18 � Réponse du canal pour un modèle GBSB exponentiel avec τemax =

0ns, ν = 0km/h.

Figure 2.19 � Réponse du canal pour un modèle GBSB de Liberti avec ns τemax =

0ns, ν = 0km/h.

Pour un deuxième cas de �gure, on exploite les mêmes conditions de simulation,
mais avec un canal de Liberti. Les résultats (�gure 2.19) obtenue sont similaires avec
un évanouissement plus signi�catif puisque il atteint −20dB.

A partir des deux simulations précédentes, on peut conclure que :
� l'immobilté de l'émetteur ne provoque qu'un évanouissement temporel du si-
gnal

� Les résultats obtenus suivant le modèle exponentiel et le modèle de Liberti
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sont similaires, de ce fait, dans ce qui suit on exploite juste le modèle GBSB
exponentiel.

2.7.1.2 Scénario n�2

Pour le deuxième scénario on introduit la mobilité de l'émetteur dans les mêmes
conditions. Pour cela, la vitesse de l'émetteur est �xée à 2m/s (vitesse moyenne d'un
piéton), avec un trajet droit. Le scénario de simulation est donné sur ci-dessous.

Figure 2.20 � Con�guration spatiale du deuxième scénario.

Après compilation du programme, les trajets sont calculés et tracés sur la �gure
2.21. On peut clairement voir le trajet de l'émetteur, les trajets directs et les trajets
à bond unique. Il est à noter que la �gure 2.21 représente les tracés des trajets
générés à l'instant initial.

La �gure 2.22 illustre la réponse impulsionnelle du canal pour les conditions
du deuxième scénario. On peut clairement voir, par rapport aux simulations précé-
dentes, l'existence d'évanouissements temporelles ainsi que celui d'évanouissements
fréquentielles. Cela est du principalement au mouvement de l'émetteur. Mais, comme
on peut le constater sur la �gure, vu la vitesse de déplacement relativement faible
ainsi que l'absence d'obstacles entre l'émetteur et le récepteur, les évanouissements
provoqués sont faibles.
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Figure 2.21 � Tracés des trajets entre l'émetteur et le récepteur.

Figure 2.22 � Réponse impulsionnelle du canal sans obstacles.
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Figure 2.23 � Illustration des évanouissements.

2.7.1.3 Scénario n�3

Dans ce troisième scénario, nous allons simuler la propagation du signal émis
par un utilisateur évoluant dans un milieu urbain (facteur d'atténuation α = 3), où
il existe plusieurs obstacles entre cet émetteur et la station de base. Les conditions
de simulation sont :

Nombre de signaux utiles 1
Type du signal utile MC (module constant)
Distance entre MS et BS 150 m
Angle d'incidence moyen θ (angle LOS) 0◦

Nombre de trajets 75
Perte moyenne par ré�exion Lr 6dB

Fréquence d'échantillonnage fA 40Khz

Fréquence de la porteuse fc 5Ghz

Le modèle GBSB utilisé Exponentielle
Vitesse du mobile 2m/s

Nombres d'obstacles 1

Le scénario proposé, généré par le logiciel développé est donné sur la �gure 2.24.
L'obstacle de forme rectangulaire plein est placé entre l'émetteur et le récepteur.

Le tracé des trajets entre l'émetteur et le récepteur (�gure 2.25), montre la
disparition de plusieurs trajets avec rebonds uniques dûs à la présence de l'obstacle,
mais le trajet direct existe toujours.
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Figure 2.24 � Con�guration spatiale du troisième scénario.

Figure 2.25 � Tracés des trajets entre l'émetteur et le récepteur..

On remarque sur les �gures 2.26 et 2.27, par rapport à la �gure 2.22, l'aug-
mentation et l'accentuation des évanouissements dus à la diminution du nombre de
trajets, engendrée par la présence de l'obstacle entre l'émetteur et le récepteur.
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Figure 2.26 � Réponse impulsionnelle du canal pour.

Figure 2.27 � Illustration des évanouissements.

2.8 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons développé une étude détaillée du canal radio mobile
pour les systèmes d'antennes intelligentes. Le but de cette étude est la mise en
÷uvre d'un ensemble de programmes capables de fournir des bases de données pour
plusieurs scénarios d'émission et de réception de signaux dans un canal réel. Ces
bases de données vont servir à implémenter des algorithmes développés, dans un
contexte réel d'un milieu urbain ou rural avec mobilité de l'émetteur.
Dans le chapitre suivant, nous développons une classe d'algorithmes dits aveugles,
qui seront appliqués en liaison avec les systèmes à antennes intelligentes.
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3.1 Introduction

L'exploitation de la dimension spatiale du canal sans �l est la solution clé pour
le développement des nouvelles interfaces radios des futurs systèmes de communica-
tion mobile. Dans les systèmes multi-utilisateurs, les antennes intelligentes utilisent
e�cacement cette dimension pour séparer les utilisateurs et augmenter la capacité
du système. Dans ce chapitre, nous allons étudier une classe d'algorithmes connue
sous le nom d'Algorithmes du Module Constant (CMA). Ces algorithmes peuvent
être utilisés pour la formation des voies adaptatives, la suppression d'interférences
inter-symboles (égalisation) et d'autres applications quand le signal d'intérêt a une
enveloppe constante, telle que les signaux de communications à modulation de fré-
quence (FM : Frequency modulation), à modulation numérique en phase (PSK :
Phase Shift keying), et la modulation numérique de fréquence FSK (Frequency Shift
keying). Les CMA peuvent être aussi utilisés pour plusieurs signaux à enveloppe non
constante (par exemple : modulation d'amplitude en quadrature QAM), cependant
les performances de ces algorithmes pour de telles modulations se dégradent relati-
vement par rapport au cas où le signal est à enveloppe constante. Dans ce chapitre
les performances (vitesse de convergence, stabilité et erreur �nale) des di�érents
algorithmes CMA sont analysés sous Matlab pour des scénarios de transmission
entre mobiles et stations de bases, en se basant sur la caractérisation du canal radio
développé dans le chapitre précédent. Nous terminerons ce chapitre par une généra-
lisation de l'étude au cas des systèmes multi-utilisateurs. L'analyse par simulation
des performances des Algorithmes CMA multi-étages est proposée.

3.2 Algorithmes du Module Constant

3.2.1 Généralités

Les algorithmes du module contant (CMA), généralement connus sous le nom
d'algorithme de Godard, font partie des algorithmes dits aveugles, puisqu'ils ne né-
cessitent pas de signal de référence, mais exploitent les caractéristiques intrinsèques
du signal utile. Cette tranche d'algorithmes peut être aussi bien utilisée pour l'ajus-
tage des poids des �ltres adaptatifs (pour une égalisation aveugle) qu'à la formation
des voies adaptatives (Blind Beamforming). Le présent travail est consacré, exclusi-
vement au second cas, pour lequel ces algorithmes ont été développés à l'origine par
l'américain Godard [56]. Les algorithmes du module constant utilisent certaines qua-
lités des signaux ayant des enveloppes complexes constantes ou presque constantes.
Ils tentent de reconstituer aussi bien que possible l'enveloppe complexe constante
du signal émis, qui a subi des �uctuations dues au canal de propagation, à la sortie
du système. De cette manière, nous avons une amélioration du rapport signal sur
interférences plus bruit (SNIR) à la sortie.
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3.2.2 Contrainte du module constant

Les algorithmes du module se basent sur la propriété des modules constants pour
la détection, et dépendent largement de la qualité du signal émis, par conséquent
ils sont en relation avec les modulations de phase et de fréquence (par exemple :
FM, PM, FSK, PSK . . .), mais ils sont aussi suggérés pour des signaux qui n'ont
pas d'enveloppe constante. Pour savoir si l'algorithme du module constant peut être
appliqué pour une certaine classe de signaux ou de modulations, une condition peut
être indiquée par le dit Kurtosis κ (ce terme indique la contrainte sur le module)
qui doit être inférieur à 2.
Pour un signal complexe s(t) , cette condition est exprimée par [57] :

κs =
E[|s(t)|4]
E[|s(t)|2]2

< 2 (3.1)

Les signaux qui remplissent cette condition, sont quali�és de signaux sub-
gaussiens et conviennent parfaitement à l'application des algorithmes du module
constant quelque soit leur modulation. Toutefois, la qualité de la pente de conver-
gence du CMA dépend d'une façon décisive du Kurtosis du signal émis qui peut
être largement plus grand pour des signaux à modulation d'amplitude que pour des
signaux à modulation de fréquence. Dans le cas des signaux à enveloppe constante
κ = 1, et plus ce terme s'écarte de cette valeur plus la convergence du CMA et moins
évidente. Une qualité supplémentaire des CMA, qui peut être particulièrement at-
tirante par rapport à d'autres algorithmes d'adaptation, est la facilité de mise en
oeuvre et d'implémentation de ces algorithmes sur les systèmes

3.2.3 Fonction coût des CMA

L'algorithme du module constant se base sur une fonction coût Jp,q(w), , qui
dépend de la sortie du réseau d'antennes y(t) ainsi que d'une constante Rp qui
exprime la contrainte du module constant. Cette fonction coût est exprimée par
[58][59] :

Jp,q(w) = E{||y(k)|p −RPp |q} (3.2)

Pour : (
p, q ∈ N ; p, q ∈ N
Rp ∈ <; Rp > 0

)
(3.3)

avec le signal de sortie y(t) donné par :

y(k) = wH(k).x(k) (3.4)

Le CMA e�ectue l'ajustage des poids de pondération de telle sorte que la fonction
Jp,q(w) soit minimale.
La constante Rp dans l'équation (3.2) est dite constante de dispersion. Elle est
donnée par :

Rp =
E[|s(k)|2p]
E[|s(k)|p]

(3.5)
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où s(k)représente le signal émis.
Le Rp ainsi dé�ni dans (3.5) n'in�uence que légèrement la convergence de l'algo-
rithme et pour la plus part des applications est pris égal à 1.

3.2.3.1 Détermination de p et q

Les deux paramètres p, q sont deux entiers qui vont déterminer la surface erreur
de la fonction coût et de là les nombres de solutions possibles fournies par l'algo-
rithme CMA. Pour pouvoir �xer les deux entiers, nous avons simulé la fonction coût
pour des valeurs p et q entre un et deux. Les résultats de simulation sont indiqués
sur la �gure 3.1.Nous pouvons clairement voir que pour p = q = 2 le nombre de
solutions possibles sur la surface est de quatre, mais pour p = 1 et q = 2 ou p = 2

et q = 1 le nombre de solutions se réduit à un.
Notre choix s'est porté sur le premier cas dans le but d'augmenter la probabilité
d'avoir une solution pour plusieurs intervalles. Ceci ne va pas éliminer une conver-
gence locale possible. De là, la fonction coût se réduit à [59] :

Jp,q(w) = E[(|y(k)|2 − 1)]2 (3.6)

3.3 Algorithme du Module constant à gradient stochas-

tique

3.3.1 Développement par la méthode de descente

Le premier algorithme qui a été développé dans cette classe est un algorithme qui
exploite la technique de descente du gradient stochastique pour minimiser la fonction
coût. Il est généralement connu sous le nom d'algorithme du module constant (CMA)
ou algorithme du Module constant à gradient stochastique (SGCMA).
Dans ce cas, l'équation récursive de mise à jour du vecteur de pondération est donnée
par [60] :

w(k + 1) = w(k)− µ∇J(w) (3.7)

L'application du gradient à la fonction coût exprimée dans (3.6), donne :

∇J(w) = 2E[(|y(k)|2 − 1)∇(wHxH(k)w)]

= 2E[(|y(k)|2 − 1)∇(x(k)xH(k)w)∗]

= 2E[(|y(k)|2 − 1)x∗(k)y(k)]

(3.8)

En exploitant la propriété :

|y(k)|2 = y(k)y∗(k) = wHx(k)xH(k)w (3.9)
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CMA surface erreur (q = 2, p = 2) CMA surface erreur (q = 2, p = 1)

CMA surface erreur (q = 1, p = 2) CMA surface erreur (q = 1, p = 2)

Figure 3.1 � Variation de la surface CM en fonction de (p, q)

où x(t) est le signal incident sur le réseau à l' instant k, il inclue les interférences et
bruits, il est donné par :

x(k) =
N∑
i=1

xi(k) + n(k) (3.10)

L'équation de mise à jour du vecteur de pondération devient alors :

w(k + 1) = w(k)− µx(k)
(
|y(k)|2 − 1)

)
y∗(k) (3.11)

où µ est désigné comme étant le pas de progression et/ou paramètre de conver-
gence. Il détermine la vitesse de convergence de l'algorithme et in�uence de façon
décisive sa stabilité.

3.3.2 Initialisation du vecteur de pondération

La fonction coût J(w) de l'algorithme du module constant a un minimum local
dans l'endroit où y(k) = 0. La valeur du gradient estimé atteint ici zéro, de sorte que
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l'algorithme CMA continue à faire l'adaptation tant que le vecteur de pondération
n'est pas nul [61] :

w(k) 6= 0 (3.12)

Ce point est non critique, puisqu'il ne présente pas un état stable de la procédure
du gradient stochastique. Une petite modi�cation du vecteur d'entrée (ex. : par
l'in�uence des bruits) su�ra pour quitter cet état. Toutefois la condition (3.12)
devrait être considérée lors de l'initialisation du vecteur de pondération. On ne peut
pas choisir ainsi, comme par exemple dans l'algorithme LMS, le vecteur nul comme
vecteur de pondération initiale, puisque l'algorithme ne démarre d'ailleurs pas du
tout. Au moins un élément de devrait être non nul.

Pour initialiser le vecteur w, on a considéré la sortie y(k) donnée par (1.16) :

y(k) = x(k)wH(k)

En notation matricielle on a :
Y = X.wH

En supposant que le signal utile correspond à la première colonne de la matrice
x, on peut donner comme vecteur initial [61] :

w(0) = [1 0 0 . . . , 0]T (3.13)

Nous allons voir que le choix du vecteur initial w(0) est cruciale pour la convergence
des algorithmes CMA ainsi que pour leur vitesse de convergence. Une autre méthode
pour le calcul du vecteur initial sera proposée plus loin dans ce chapitre.

3.3.3 Détection aveugle par SGCMA

3.3.3.1 Formulation du problème

En s'appuyant sur le principe des antennes intelligentes et en exploitant l'équa-
tion (3.7), de mise à jour du vecteur de pondération, qui peut être écrite sous la
forme

w(k + 1) = w(k)− µx(k)ε (3.14)

où
ε = (|y(t)|2 − 1)y∗(k) (3.15)

On peut résumer le problème de la détection aveugle SGCMA, par une antenne
intelligente au système suivant :

y(k) = w(k)Hx(k)

ε = (|y(k)|2 − 1)y∗(k)

w(k + 1) = w(k) + µx(k)ε

(3.16)

L'implémentation de cet algorithme (SGCMA) pour l'antenne intelligente est
résumée dans l'organigramme de la �gure 3.2 [62].
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Figure 3.2 � Organigramme de détection aveugle par SGCMA.
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3.3.3.2 Critères de performance

Pour pouvoir analyser les performances des algorithmes programmés, nous avons
dé�ni des critères de performance :

� Ces algorithmes seront jugés sur leur vitesse de convergence,
� sur la précision de pointage du lobe principal ainsi que les niveaux des lobes
secondaires,

� et sur la qualité des signaux captés, évaluée par l'évolution du rapport signal
sur interférences plus bruits (Annexe C).

Une visualisation de l'enveloppe du signal détecté ainsi que l'évolution de l'erreur
quadratique est proposée pour la validation des algorithmes. Cependant, le code
développé au cours de cette thèse donne la possibilité d'analyser les di�érents para-
mètres du signal, du canal, des antennes, etc.

3.3.4 Simulation et résultats

3.3.4.1 Cas d'un canal idéal

Pour l'analyse de l'algorithme SGCMA, nous proposons, en premier lieu, d'étu-
dier la détection d'un signal numérique BPSK (Annexe C), se propageant dans un
canal idéal par une antenne intelligente de 8 éléments rayonnants uniformément
espacés de λ/2. Ce signal a une direction d'incidence de 30◦. On considère aussi l'in-
cidence d'un brouilleur gaussien de même niveau que notre signal utile de direction
−10◦. Pour exprimer les bruits thermiques dus aux composantes du système, on a
ajouté un bruit additif de niveau 0 dB uniformément réparti sur toutes les antennes.

La réponse de l'antenne intelligente est représentée par la �gure 3.3, où on peut
voir la formation d'un lobe principal dans la direction du signal utile, ainsi qu'une
réjection de l'interférence et cela est con�rmé par le tracé du rapport signal sur
interférences plus bruit (SNIR : signal to noise plus interferences ratio) (�gure 3.4).
Le développement du SNIR est donné en détail dans l'annexe C.

Dans le cas où le canal est supposé idéal avec trajet simple, l'algorithme ne
présente aucune di�culté à détecter le signal utile.
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Figure 3.3 � Réponse de l'antenne intelligente dans un canal idéal.

Figure 3.4 � Evolution du SNIR.

3.3.4.2 Cas d'un canal réel

Pour une meilleure évaluation de l'algorithme SGCMA, la simulation précédente
est reproduite dans les conditions de propagation réelle générées par les programmes
du chapitre 2 et décrites par le scénario de la section 2.6.1.3 avec une mobilité de
l'émetteur égale à 2m/s. La présence d'un obstacle entre le mobile et la station de
base est aussi introduite. Le nombre des multi-trajets est �xé à 20 trajets.
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Figure 3.5 � Réponse de l'antenne intelligente dans un canal avec multi-trajets.

Figure 3.6 � Atténuation du niveau du signal utile.

On peut voir sur la �gure 3.5, la présence des trajets multiples pour le signal utile
et l'interférence, il est clair que l'algorithme SGCMA n'arrive pas, dans ces condi-
tions, à détecter le signal utile. Le lobe principal pointe dans la direction d'incidence
d'un trajet perturbé par l'interférence.

Le tracé du rapport SNIR (3.6)démontre l'in�uence de l'interférence sur le signal,
on peut voir d'après le tracé du module de l'enveloppe du signal reçu (�gure 3.7)que
celui-ci disparait après les 600 itérations.

Des deux simulations réalisées sur l'algorithme SGCMA, on peut conclure que
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Figure 3.7 � Evolution de l'enveloppe du signal utile.

l'utilisation de cet algorithme pour la détection aveugle par antenne intelligente n'est
pas possible, vus ces performances très médiocres dans un environnement réel de
propagation multi-trajets.

3.4 Discutions des résultats obtenus

Lors des simulations e�ectuées sur l'application du SGCMA à la détection
aveugle par antenne intelligente, plusieurs problèmes ont surgies :

� Comme remarque générale le SGCMA présente une grande instabilité.
� La convergence locale est fréquemment présente dans les simulations et les
résultats sont obtenus après plusieurs essais,

� Les résultats obtenus pour des canaux réels (scénarios du chapitre 2) sont
médiocres.

Ces di�érents problèmes rencontrés nous conduisent à dire que l'application du
SGCMA tel qu'il est dé�ni ne présente aucun intérêt d'application de détection par
antenne intelligente. Ceci nous a poussé à étudier des varientes de l'algorithme CMA
pour résoudre les problèmes d'instabilité, de convergence locale et d'incapacité dans
des scénarios de propagation multi-trajets.
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3.5 Algorithme du module constant normalisé (NCMA)

3.5.1 Généralités

L'algorithme du module contant normalisé (NCMA) se présente comme étant
une variante de l'algorithme du module constant (SGCMA). Il est distingué en même
temps par une stabilité globale et une vitesse de convergence élevée. Ces qualités sont
obtenues par la variation du pas de convergence µ en fonction du vecteur d'entrée
x(t) et du vecteur de pondération ω(k) . Cet algorithme développé par Hilal et
Duhamel [63], était destiné à la correction du canal adaptatif par l'application de
la technique du gradient stochastique sur la fonction coût du CMp, 2 :

y(k) = w(k)Hx(k)

ε = (|y(k)|2 − 1)y∗(k)

w(k + 1) = w(k) + µx(k)ε

(3.17)

Rp est choisi ici aussi égale à 1, si on exige en plus que l'erreur ε(k) soit nulle à
chaque échantillon, c'est-à-dire qu'on a :

ε(k) = |wH(k + 1)x(k)|p − 1 = 0 ∀ k (3.18)

Ce qui permet de déduire le vecteur de pondération dit vecteur de pondération

normalisé.

3.5.2 Vecteur de pondération normalisé

Avec ces conditions, et après quelques transformations mathématiques et l'ajus-
tement des paramètres p et q à 1 et2 respectivement, on a l'équation récursive de
mise à jour du vecteur de pondération de l'algorithme NCMA donnée par [64][65] :

w(k + 1) = w(k) +
1

xH(k)x(k)
x(k)y∗(t)

[
1− 1

|y(k)|

]
(3.19)

Une forme légèrement plus générale du NCMA existe, et est donnée par :

w(k + 1) = w(k) +
µ̃

xH(k)x(k)
x(k)y∗(t)

[
1− 1

|y(k)|

]
(3.20)

Comme on le voit, un paramètre supplémentaire µ̃ a été inséré dans la dispo-
sition d'adaptation. Ce paramètre quali�é de pas de convergence normalisé permet
d'in�uencer la vitesse de convergence sur la surface d'erreur CM et permet donc
d'avoir des convergences dans certaines frontières de la surface d'erreur.
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Remarque

• Le NCMA reste absolument stable tant que le pas de convergence normalisé µ̃

respecte la condition :

0 < µ̃ < 2 (3.21)

• La vitesse de convergence maximale du NCMA est atteinte pour µ̃ = 1 [66].

• Pour des pas de convergences normalisés plus petits que 1, on peut avoir sous

certaines conditions (environnement su�samment stationnaire, initialisation

du vecteur de pondération favorable) une diminution de l'erreur �nale sur le

module et de là une augmentation sur la valeur du SNIR en sortie.

3.5.3 Implémentation et résultats

Vue l'intérêt des applications des algorithmes aveugles pour des antennes intelli-
gents dans des cas réels, l'implémentation de l'algorithme NCMA a été e�ectuée sous
MATLAB pour des canaux de propagations réels générés par les routines dévelop-
pées dans le chapitre 2. Les simulations sont réalisées sous les conditions suivantes :
• L'antenne intelligente formée par 8 éléments rayonnants espacés de d = λ/2

• Un signal utile à module constant de direction d'incidence 30◦.
• Une interférence gaussienne de direction −10◦.
• Le SNR est 20 dB.
• Le SIR est 0 dB.

Les simulations sont réalisées pour deux cas :

1. Propagation dans un espace libre (ex. : milieu rural).

2. Propagation dans un espace obstrué (ex. : milieu urbain).

3.5.3.1 Cas de propagation en espace libre ('free space')

Dans ce cas l'indice de perte lié au trajet est �xé à 2 [67]. La mobilité de l'émet-
teur est de 2m/s avec un nombre maximum de multi-trajets limité à 20 pour raison
de capacité de calcul. Il est à noter qu'il n'existe pas d'obstacle dans ce cas. Les
résultats obtenus sont présentés sur les �gures suivantes.

Comme on peut le voir sur le diagramme de rayonnement du réseau (�gure 3.8),
l'algorithme NCMA arrive à concentrer l'énergie sur la direction du signal utile le
plus puissant qui se propage sur le trajet direct. De la même manière, la rejection des
interférences générée par les trajets multiples du signal interférent est bien réalisée
autour de −10◦. Cette rejection nous permet d'avoir un signal utile de bon niveau à
la sortie du système. Ceci est con�rmé par la représentation du SNIR sur la �gure
3.9.

Les �gures 3.10 et 3.11 donnent une idée sur la convergence de l'algorithme.
On peut voir que le module de l'enveloppe du signal détecté tend vers la valeur
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Figure 3.8 � Réponse de l'antenne intelligente dans un espace libre avec multi-
trajets.

Figure 3.9 � Evolution du SNIR de sortie.

normalisée, l'algorithme arrive donc à minimiser l'erreur sur le module constant, ceci
est bien visible sur la représentation de l'évolution de l'erreur quadratique moyenne.
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Figure 3.10 � Evolution du module de l'enveloppe.

Figure 3.11 � Evolution de l'erreur quadratique moyenne.
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3.5.4 Cas de propagation en milieu urbain ('urban area')

Dans ce cas l'indice de perte lié au trajet est �xé à 3 [67]. La mobilité de l'émet-
teur est de 2m/s avec un nombre maximum de trajet limité à 20 pour raison de
capacité de calcul. Les résultats obtenus sont présentés sur les �gures suivantes.

Figure 3.12 � Réponse de l'antenne intelligente dans un espace urbain avec multi-
trajets.

Figure 3.13 � Evolution du SNIR de sortie.

L'algorithme arrive à détecter le signal utile, mais on remarque la formation des
lobes secondaires importants dus à la présence de ré�ecteurs proches dans le milieu
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Figure 3.14 � Convergence du Module de l'enveloppe du signal.

urbain et la formation de trajets multiples forts avec un retard de propagation très
faible. Les répliques du signal utile qui arrivent sur ces trajets sont, des signaux
utiles probables pour le récepteur.

En comparant les �gures 3.9 et 3.13 de l'évolution du rapport signal sur bruit
plus interférences, nous constatons un a�aiblissement de ce rapport pour le cas de
la propagation en milieu urbain.

Figure 3.15 � Erreur quadratique moyenne.

Cette a�aiblissement est dû à la présence de composantes multi trajets fortes,
générées par les obstacles proches. Les mêmes remarques sont portées sur le module
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et l'erreur quadratique moyenne présentés sur les �gures 3.14 et 3.15.

3.5.4.1 Cas de propagation en milieu urbain avec présence de brouilleurs
à module constant

Pour cette simulation les mêmes conditions précédentes sont reproduites avec
l'introduction d'un brouilleur d'enveloppe constante. La réponse de l'antenne intel-
ligente est donnée sur la �gure 3.16.
On peut voir que l'algorithme arrive à détecter le signal utile, mais on remarque la
formation d'un lobe secondaire d'égale importance dans la direction du brouilleur.
A ce niveau le signal détecté est corrélé avec l'interférence, ce qui in�ue la puissance
utile. La représentation du SINR (�gure 3.17) con�rme la présence d'importante
interférence, puisque le rapport de sortie est moyen.

Figure 3.16 � Réponse de l'antenne intelligente dans un espace urbain avec multi
trajets avec brouilleur à module contant.
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Figure 3.17 � Evolution du SNIR de sortie.

Figure 3.18 � Convergence du Module de l'enveloppe du signal.

3.5.5 Discussions des résultats

L'application de l'algorithme du module constant normalisé pour l'adaptation
des réseaux d'antennes donne de bons résultats. On remarque lors de ces essais
une grande stabilité par rapport à l'algorithme SGCMA ainsi qu'une convergence
globale assurée. Les temps de convergence sont nettement plus cours que lors des
simulations avec le SGCMA, et ne dépassent pas 60 secondes.

Cependant lors de la présence d'interférence à module constant, l'algorithme a
tendance à détecter un mélange du signal utile et de l'interférence et donc un signal
di�cile à exploiter. Nous pouvons remédier à ce problème par le changement du
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Figure 3.19 � Erreur quadratique moyenne.

vecteur de pondération initial.

3.6 Algorithme du module constant au sens des

moindres carrés (LSCMA)

L'algorithme du module constant au sens des moindres carrés (Least Squares
Constant Modulus Algorithm), est l'une des variantes du SGCMA la plus rapide en
terme de vitesse de convergence. Elle est caractérisée en plus par une stabilité et
une convergence globale pour des signaux d'entrées linéairement indépendants.

Contrairement au SGCMA le LSCMA ne se base pas sur le gradient stochastique,
mais sur un calcul déterministe bloc-par-bloc de la fonction coût donnée par [68][69] :

JLSCMA(w) =
B−1∑
i=0

[|y(nB + i)| − 1]2 (3.22)

où
y(nB + i) = wH(n)x(nB + i) (3.23)

Comme on peut le constater dans l'équation (3.22), la fonction coût JLSCMA(w)

est une sommation sur la surface erreur CM1,2 déterminée dans un bloc B pour
chaque échantillon. B ici est la longueur du bloc, y(nB + i) est le signal de sortie
au moment et k = nB + i et w(n) est la mise à jour bloc-par-bloc du vecteur de
pondération est donnée par :

w(n+ 1) = R̂−1xx (n)r̂xd(n) (3.24)
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Rxx(n) désigne la matrice d'autocorrélation estimée à partir du vecteur d'entrée
x(k) dans le bloc n, elle est donnée par :

R̂xx(n) =
1

B

B−1∑
i=0

x(nB + i)xH(nB + i) (3.25)

r̂xd(n) exprime la matrice d'inter-corrélation, elle donnée par :

r̂xd(n) =
B−1∑
i=0

x(nB + i)d(nB + i) (3.26)

où

d(nB + i) =
y∗(nB + i)

|y(nB + i)|
(3.27)

Le vecteur de pondération va minimiser l'erreur quadratique moyenne, donnée par :

mse =
〈
|dk(n)− wHk+1|2

〉
B

(3.28)

< . > dénote la moyenne temporelle. Le processus de minimisation va continuer
jusqu'à ce que la variation du vecteur de pondération soit plus petite qu'une quantité
in�nitésimale, où les ondulations de l'enveloppe deviennent su�samment petites. Le
seul paramètre qu'il faut déterminer lors de l'utilisation du LSCMA, est la dimension
du bloc B. La détermination de B dépend de plusieurs facteurs [70][71], qui incluent
la vitesse d'évolution de l'environnement et la capacité de traitement disponible.
La dimension de B doit être aussi égale ou plus grande que le nombre d'éléments
d'antennes qui composent le réseau. Elle doit satisfaire la condition donnée par :

B ≥ N (3.29)

Le LSCMA a plusieurs caractéristiques qui le di�érencie des algorithmes CM
précédants :

1. Le LSCMA est théoriquement absolument stable pour des signaux linéaire-
ment indépendants, et pour une dimension de B qui satisfait la condition
(3.29).

2. La vitesse de convergence de l'algorithme dépend essentiellement de la dimen-
sion du bloc B, qui agit comme le pas de convergence du gradient stochastique,
l'augmentation de la dimension de B augmente la vitesse de convergence mais
conduit à une erreur �nale très élevée.

3. Le LSCMA est caractérisé par des temps de convergence très faibles, ce qui
veut dire que l'algorithme n'a besoin ainsi que de quelques échantillons pour
calculer la mise à jour du vecteur de pondération.

Les points cités dans ce paragraphe sont développés avec plus de détails dans les
simulations réalisées.
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3.6.1 Implémentation et résultats

Comme pour les deux algorithmes précédents, l'algorithme LSCMA a été im-
plémenté sous MATLAB pour les scénarios de propagations développés dans le
deuxième chapitre. Les simulations sont réalisées sous les conditions suivantes :

� L'antenne intelligente formée par 8 éléments rayonnants espacés de d = λ/2

� Un signal utile à module constant de direction d'incidence 30◦.
� Une interférence gaussienne de direction −10◦.
� La dimension du bloc de traitement B est égale à 32.
� Le SNR est 20 dB.
� Le SIR est 0 dB

3.6.1.1 Propagation en espace libre

Dans cette partie de simulation nous allons étudier les performances de
l'algorithme LSCMA dans un environnement sans obstacle avec une mobilité
de l'émetteur égale à 2m/s. La �gure 3.20 représente le tracé du diagramme
de rayonnement après adaptation. L'algorithme arrive à détecter le trajet direct
qui présente la puissance la plus forte du signal utile. La �gure 3.21 représente
l'évolution du rapport signal sur bruit plus interférence (SINR), en fonction du
nombre d'itérations. Cette �gure con�rme que l'algorithme arrive à détecter le
signal avec une bonne puissance puisque le rapport SINR �nal dépasse les 35 dB.
La �gure 3.22 illustre l'évolution du module de l'enveloppe du signal, ce dernier
converge vers une valeur constante égale à 1 (signal à module constant). L'erreur
quadratique moyenne est représentée sur la �gure 3.23, et elle tend vers 0 après
200 itérations. L'allure du signal détecté par l'antenne intelligente est donnée sur
la �gure 3.24.

Figure 3.20 � Réponse de l'antenne intelligente dans un espace urbain.
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Figure 3.21 � Evolution du SNIR de sortie.

Figure 3.22 � Convergence du Module de l'enveloppe du signal.
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Figure 3.23 � Erreur quadratique moyenne.

Figure 3.24 � Allure du signal reçu .

3.6.1.2 Propagation en milieu urbain

Cette partie propose l'évaluation des performances de l'algorithme LSCMA, dans
un milieu urbain. Pour ce cas l'indice de perte lié au trajet est �xé à 3 et le scenario
utilisé est celui développé dans la section 2.6.1.3 avec une augmentation du nombre
d'obstacles entre l'émetteur et le récepteur, pour la simulation de l'environnement
urbain. La vitesse de déplacement de l'émetteur est gardée égale à 2m/s. Les �gures

91



Chapitre 3. Algorithmes du Module Constant pour les Antennes
Intelligentes

3.25, 3.26, 3.27, 3.28 et3.29 représentent les résultats des simulations. On remarque
que l'algorithme LSCMA donne des résultats similaires au cas de la propagation sans
obstacle. Cela veut dire que l'algorithme arrive à restituer le signal sans présence du
trajet direct. Le rapport SNIR de sortie, donné sur �gure 3.26 ; con�rme la bonne
détection avec un SNIR �nal qui dépasse les 35 dB.

Figure 3.25 � Réponse de l'antenne intelligente dans un milieu urbai.

Figure 3.26 � Evolution du SNIR de sortie.

A travers les simulations réalisées dans cette partie, nous constatons que l'algo-
rithme LSCMA présente une bonne stabilité et une convergence globale ainsi que
des vitesses de convergence élevées, mais nous remarquons une sensibilité au para-
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Figure 3.27 � Convergence du Module de l'enveloppe du signal.

mètre B qui est la taille du bloc de traitement. Pour cette raison, la section suivante
traite l'in�uence de ce paramètre sur l'algorithme LSCMA.

Figure 3.28 � Erreur quadratique moyenne.
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Figure 3.29 � Allure du signal reçu .

I In�uence du bloc B sur l'algorithme LSCMA

Cette partie propose une évaluation de l'in�uence de la taille du bloc B sur les
performances de l'algorithme LSCMA à détecter d'un signal BPSK avec un système
d'antennes intelligentes à 8 éléments rayonnants, dans un environnement urbain avec
une mobilité de l'émetteur, le nombre de trajet est �xé à 20, pour chaque signal.

L'algorithme est évalué suivant le SNIR �nal, le temps de convergence et l'erreur
quadratique moyenne.

Les �gures illustrent les performances de l'algorithme en fonction de la taille du
bloc B. De la �gure 3.30, on peut constater que, le SNIR augmente avec l'augmen-
tation de la taille du bloc B mais représente un pic à B = 30, en suite il diminue.
La �gure 3.31 représente clairement, que le temps de traitement diminue avec l'aug-
mentation de la taille du bloc B. En ce qui concerne l'erreur quadratique moyenne,
la �gure 3.32 montre qu'elle présente des minimums entre B = 30 et B = 40.

On peut aussi voir que pour B = 5, le SNIR= −11 dB et l'EQM = 3.3 avec un
temps de convergence qui dépasse les 13secondes. Ce qui veut dire que l'algorithme
n'arrive pas à détecter le signal avec B = 5.

Ceci était pressenti, puisque pour cette valeur la condition 3.29 n'est pas respec-
tée. En se basant sur ces résultats, on peut déterminer un intervalle de valeurs de B
pour lequel on a un compromis entre un bon SNIR, un temps de convergence réduit
et une erreur �nale minime, cet intervalle est entre B = 30 et B = 40.
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Figure 3.30 � In�uence du bloc B sur le SNIR.

Figure 3.31 � Temps de convergence pour di�érentes valeurs du bloc B.
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Figure 3.32 � Erreur quadratique moyenne pour di�érentes valeurs du bloc B.

3.7 Comparaison entre le NCMA et le LSCMA

Dans ce paragraphe, on présente une comparaison entre les algorithmes du mo-
dule constant NCMA et LSCMA pour les antennes intelligentes. A cause de la
stabilité remarquée sur les deux algorithmes dans les simulations précédentes, la
comparaison va se porter sur deux points essentiels :
• La vitesse de convergence (erreur quadratique moyenne), et
• l'in�uence du rapport signal sur bruit sur les performances des deux algo-
rithmes.

3.7.1 Vitesse de convergence et erreur quadratique moyenne

Pour comparer la vitesse de convergence du NCMA et du LSCMA, nous avons
simulé l'évolution de l'erreur quadratique moyenne des deux algorithmes dans les
mêmes conditions. Le pas de convergence normalisé de l'algorithme NCMA varie
dans l'intervalle [0.5, 1] et la dimension du bloc B de l'algorithme LSCMA varie
entre 30 et 40. Les résultats obtenus sont reportés sur les �gures 3.33 et 3.34. Comme
on peut le voir sur ces �gures, les vitesses de convergence des deux algorithmes sont
comparables et l'erreur �nale donnée par les deux algorithmes est presque identique.
Cette remarque reste vraie pour (N nombres d'éléments d'antennes, dans notre cas
N = 8) au-delà de cette valeur le LSCMA présente une vitesse de convergence
légèrement élevée par-rapport à l'algorithme NCMA. Si on diminue la valeur du pas
de convergence pour le NCMA la vitesse augmente mais l'erreur �nale est grande.
La valeur optimale du pas de convergence pour le NCMA reste 1, mais pour cette
valeur l'algorithme LSCMA donne de meilleures performances avec B entre 30 et
40.

96



Chapitre 3. Algorithmes du Module Constant pour les Antennes
Intelligentes

Figure 3.33 � Comparaison entre les EQM du NCMA et du LSCMA pour : µ̂ =

0.5, B = 32.

Figure 3.34 � Comparaison entre les EQM du NCMA et du LSCMA pour : µ̂ =

1, B = 40.

3.7.2 In�uence du rapport signal sur bruit d'entrée (SNRin)

Après avoir porté notre attention sur la vitesse de convergence et l'erreur qua-
dratique moyenne des algorithmes NCMA et LSCMA, nous allons étendre notre
comparaison à l'analyse de l'in�uence du rapport signal sur bruit d'entrée (SNRin)
sur la qualité du signal de sortie en terme du rapport signal sur bruit plus inter-
férences (SNIR), du rapport signal sur interférences (SIR) et du rapport signal sur
bruit de sortie (SNRout). Il est clair que la qualité du signal de sortie détectée va
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augmenter avec l'augmentation du rapport signal sur bruit d'entrée (SNRin), c'est-
à-dire avec la diminution du bruit à l'entrée du système et ceci indépendamment de
l'algorithme d'adaptation. Donc, on doit s'attendre lors de l'adaptation à une aug-
mentation in�nie du SNIR de sortie avec l'augmentation du SNRin, mais ce n'est
pas le cas pour les deux algorithmes puisque l'on remarque sur la �gure 3.35 qu'à
partir d'une certaine valeur du SNRin, l'algorithme NCMA n'améliore presque plus
la sortie (amélioration de 1dB à la sortie pour une amélioration de 25 dB à l'entrée).
Comme nous pouvons le voir sur la �gure 3.36, le SNR de sortie augmente, en e�et,
d'une façon continue avec l'augmentation du SNR d'entrée. La saturation remar-
quée sur la sortie de l'algorithme NCMA n'est pas due à l'augmentation ou à la
diminution des bruits additifs à l'entrée mais plutôt à l'e�et des interférences. Ceci
est con�rmé par la représentation du SIR de sortie en fonction du SNR d'entrée
�gure (3.37).

La conclusion à tirer est que l'algorithme LSCMA est plus performant en pré-
sence de plusieurs interférences que l'algorithme NCMA.

Figure 3.35 � Evolution du SNIR en fonction du SNR.

98



Chapitre 3. Algorithmes du Module Constant pour les Antennes
Intelligentes

Figure 3.36 � Evolution du SNRout en fonction du SNRin.

Figure 3.37 � Evolution du SIR en fonction du SNR.
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3.7.3 In�uence du vecteur de pondération initial

Le choix approprié du vecteur de pondération initial est crucial puisque la sé-
lection incorrecte peut ralentir ou empêcher la convergence de l'algorithme. L'uti-
lisation d'un algorithme aveugle pour l'adaptation nécessite la sélection d'un vec-
teur initial non nul. On a démontré ce fait, dans la section 3.3.2, où la condition
(3.12) doit être respectée. Sur cette base, le vecteur initial utilisé dans les simula-
tions précédentes est de la formule : w(0) = [100 . . . 0]T (section 3.3.2). Les résultats
de simulations obtenus en terme de convergence sont satisfaisants pour les algo-
rithmes NCMA et LSCMA. Toutefois, avec ce vecteur initial, les algorithmes ne
commencent pas l'adaptation de la première itération, mais plutôt après plusieurs
itérations (> 100 itérations). Cela, est dû au fait que le vecteur ω0 est déterminé
indépendamment des informations reçues.

L'idée proposée dans cette partie est de déterminer le vecteur initial suivant les
premiers échantillons reçus sur l'antenne intelligente.

Dans cette section, nous proposons une nouvelle méthode d'initialisation des
algorithmes aveugles, basée sur l'algorithme d'inversion directe de la matrice de
covariance (DMI) [72]. Le vecteur initial est calculé pour un petit bloc de données
entrantes. Les coe�cients de pondération calculés sont �xés comme initial et sont
mis à jour par l'introduction d'algorithme aveugle.

L'algorithme DMI estime la matrice de covariance R et la matrice d'inter-
corrélation r dans un intervalle d'observation �ni pour obtenir le vecteur de poids
optimal.
R et r peuvent être estimés dans un bloc de taille (N2 −N1) respectivement :

R =

N2∑
i=N1

x(n)xH(n) (3.30)

r =

N2∑
i=N1

d∗(n)xH(n) (3.31)

Où N1 etN2 sont les limites inférieure et supérieure de l'intervalle d'observation.
Le bloc (N2 −N1) est pris de petite taille, n est l'indice des échantillons. La taille
du bloc acquisition est prise petite pour deux raisons, d'abord pour éliminer les
e�ets de distorsion du signal sur les performances de l'algorithme. Deuxièmement,
le DMI calcule l'inverse de la matrice de covariance R et donc avec l'augmentation
de la taille du bloc la complexité de calcul croit. Le vecteur de pondération w(0) est
calculé, dans ce cas, par :

w0 = R−1.r. (3.32)

Pour démontrer l'e�cacité de cette technique d'initialisation, nous choisissons
comme exemple d'un réseau linéaire uniforme de 8 éléments d'antennes espacées
de d = λ/2. On génère un signal BPSK de direction d'arrivé de 60◦ et deux in-
terférences, a 10◦ et 30◦. Un bruit blanc gaussien additif de variance σ2 = 1 est
assumé.
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Figure 3.38 � Tracé de l'erreur quadratique moyenne, algorithme NCMA avec
ω0 = [100 . . . 0]T

Les �gures 3.38 et 3.40 représentent les tracés de convergence (évolution de
l'EQM) pour l'algorithme NCMA et l'algorithme de DMI-NCMA (NCMA avec ini-
tialisation DMI) respectivement. Comme nous pouvons le constater sur ces �gures,
le DMI-NCMA converge plus rapidement que le NCMA pour la même taille du
bloc d'adaptation. Ainsi, à partir de ces �gures, on peut observer que l'algorithme
NCMA, avec l'initialisation proposée, converge à partir de la première itération et
le NCMA classique commence à converger à partir de l'itération 200. Dans ce cas,
l'erreur pour le NCMA est presque 0.205 et l'erreur pour DMI-NCMA est presque
0.041 à environ 100 itérations.

Les �gures 3.39 et 3.41 indiquent l'évolution des vecteurs de pondération pour
chaque élément d'antenne en utilisant le NCMA et le DMINCMA respectivement.
Il est évident que les valeurs des pondérations convergent vers leurs valeurs opti-
males pour les deux algorithmes, mais comme on peut l'observer sur ces �gures, le
DMI-NCMA commence l'adaptation des pondérations vers l'optimal dès la première
itération.

Au contraire, l'algorithme NCMA converge à partir des valeurs de poids arbi-
traires vers les valeurs du poids optimal. Cependant, avant qu'elle converge vers sa
valeur optimale, les interférences vont changer de directions ; par conséquent plus
d'itérations sont nécessaires pour converger.
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Figure 3.39 � Convergence des pondérations, algorithme NCMA avec
ω0 = [100 . . . 0]T

Figure 3.40 � Tracé de l'erreur quadratique moyenne, algorithme NCMA et w0

déterminé par DMI.
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Figure 3.41 � Convergence des pondérations, algorithme NCMA et w0 déterminé
par DMI.

3.8 Algorithme multi-étages à module constant (MT-

CMA)

3.8.1 Principe

Le MT-CMA est une procédure d'adaptation pour la séparation d'un mélange
de signaux si non-corrélés arrivant de plusieurs directions sur un réseau d'antennes
intelligentes [73][25]. La �gure 3.42 illustre la construction d'un système multi-étages
à module constant. Comme nous pouvons le voir M formateurs de faisceaux auto-
nomes à module constant sont utilisés pour N éléments d'antennes.

L'adaptation des vecteurs de pondération (di�éremment initialisé) ωm est ef-
fectuée indépendamment pour chaque branche par l'algorithme CMA, de sorte que
chaque faisceau augmente le SNIR pour tout signal si reçu.

Pour que les Q signaux arrivants sur le réseau soient détectés, il faut éviter la
convergence de deux vecteurs de pondération vers le même minimum de la fonction
coût CM, c'est-à-dire que deux faisceaux détectent le même signal, ceci est réalisé
par orthogonalisation des vecteurs ωm à chaque itération d'adaptation. Les vecteurs
poids sont modi�és de telle-sorte que les signaux ym résultants soient orthogonaux.
Le nombre M maximal d'utilisateurs séparables par un tel système est limité par le
nombre d'éléments d'antennes [25][74], d'où :

M ≤ Q ≤ N (3.33)
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Figure 3.42 � Schéma bloc pour un système multi-étages à module constant.

Remarque
L'approche multi-étages est fondamentalement la même pour les di�érents algo-

rithmes du module constant, et donc le choix de l'algorithme à utiliser se fait suivant

les performances de ce dernier dans le cas mono-utilisateur.

3.8.2 Approche d'orthogonalisation

Comme il a été déjà mentionné, notre objectif d'orthogonalisation, est de changer
les vecteurs du poids formateur de faisceaux ωm a�n qu'il soit possible d'obtenir des
signaux de sorties ym orthogonaux. Par conséquent, idéalement, il est nécessaire
d'avoir :

E{ymy∗l } = 0 m 6= l (3.34)

En tenant compte de la relation :

ym(k) = ωHm(k)x(k) (3.35)

Elle se traduit aussi dans l'expression suivante :

E{wHmxxHwl} = E{wHmRxxwl} = 0 ∀m 6= l (3.36)

où Rxx est la matrice d'autocorrélation d'entrée.
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Remarque
L'orthogonalisation des vecteurs de pondérations, se fait toujours dans le sens de

l'équation (3.34), qui est une orthogonalité dite de généralisation [75].

I Orthogonalisation de Gram-Schmidt

La méthode d'Orthogonalisation de Gram-Schmidt(GSO), est une procédure d'or-
thogonalisation très connue dans la littérature [76][77]. Elle est basée sur la méthode
des Moindres Carrés et fournit des vecteurs de pondération orthogonaux.

La GSO est utilisée pour prévenir la convergence des vecteurs de pondération
vers le même vecteur et donc détecter le même signal. Si deux vecteurs tendent
de converger vers le même vecteur, alors la valeur absolue de leurs coe�cients de
corrélation va devenir plus grande (supérieure à 0.5 et proche de 1). La corrélation
entre les coe�cients de deux vecteurs du poids wi et wj est dé�nie par :

ρi,j =
wHi wj
‖wi‖‖wj‖

(3.37)

En MT-LSCMA, un seuilρtr est �xé pour tous les coe�cients de corrélation.
Après plusieurs itérations en utilisant le LS-CMA, les coe�cients de CorréLation
ρij, pour i = 2, . . . ,M, et j = 1, . . . , i−1, sont calculés en utilisant l'équation (3.37).
La base orthonormée Ŵ pour la gamme de W est également calculée en utilisant la
procédure d'orthogonalisation de Gram-Schmidt, où :

W = [w1, w2, . . . , wM ] (3.38)

Ŵ = [ŵ1, ŵ2, . . . , ŵM ] (3.39)

Les valeurs absolues des coe�cients de corrélation sont ensuite comparées au
seuil ρtr. Si pour une valeur, i = 2, . . . ,M , il existe une valeur j < i telle que
|ρij| > ρtr, wi sera remplacée par une version estimée ŵi . Après le GSO, les vecteurs
de pondérations sont de nouveau adaptés en utilisant le LS-CMA et la procédure
ci-dessus est répétée jusqu'à ce que l'algorithme converge. Le choix du seuil de ρtr
aura une incidence sur la vitesse de convergence du MT-CMA.
• Si ρtr est trop petit, deux vecteurs de pondération qui ne vont pas converger
vers le même vecteur, peuvent être considérés comme tels, et donc l'un d'entre
eux sera remplacé par le vecteur estimé ( Ŵ ). Ce nouveau vecteur de pondé-
ration doit être adapté sur plusieurs itérations pour converger, mais peut être
remplacé à nouveau par le vecteur de sortie si le seuil de GSO est trop faible.
Apparemment, cela va diminuer la vitesse de convergence de l'algorithme ou
même provoquer une divergence de l'algorithme.
• D'autre part, si ρtr est trop grand, deux vecteurs de pondération qui vont
converger vers le même vecteur, peuvent ne pas être identi�és, et l'algorithme
peut échouer à former di�érents rayons dirigés vers les di�érents utilisateurs
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Dans les simulations e�ectuées dans cette recherche, 0.7 s'avère être une bonne
valeur de ρtr à travers des expériences.

Il n'est pas nécessaire d'e�ectuer une orthogonalisation pour chaque itération
puisque les vecteurs de pondération calculés après une itération ne sont pas bien
adaptés, et les coe�cients de corrélation calculés ne représentent pas bien la conver-
gence potentielle des vecteurs de pondérations.

Au lieu de cela, le GSO peut être e�ectué une fois par plusieurs itérations (par
exemple chaque 5 itérations) pour réduire la complexité du calcul de l'algorithme.

3.8.3 Ambiguïté de phase

Puisque le MT-CMA utilise des algorithmes CM pour adapter le vecteur de
pondération pour chaque sortie, et comme c'est indiqué dans les sections précédentes,
Les algorithmes de type CMA sou�re du problème d'ambiguïté de phase, La phase
du signal à chaque port de sortie est indéterminée. Ce problème peut être résolu par
plusieurs méthodes. La technique la plus utilisée, pour remédier à cette ambiguïté
de phase est l'utilisation d'une contrainte sur la phase (phase-contrainte technique)
[78].

Cette méthode, consiste à ajouter une contrainte de phase pour chaque vecteur
de poids tels que le premier élément de chaque vecteur de poids est un nombre réel.
Pour un vecteur de poids wi après convergence, Le nouveau vecteur w̃i généré par
l'utilisation de la contrainte de phase est donné par :

w̃ = wiexp{−jarg[w1j ]} (3.40)

où arg[.] désigne la fonction de phase et w1i est le premier élément du vecteur
de pondération wi.

3.8.4 Procédure du Tri

Après la converge de l'algorithme d'adaptation, une procédure du tri doit être
e�ectuée pour relier les sorties du port au signal de chaque utilisateur. Les méthodes
utilisées pour le tri di�èrent d'un système à un autre. Pour les systèmes à étalement
de spectre tel que DS-CDMA où le MC-CDMA, le schéma du tri est généralement
le même. La procédure du tri est donnée sur la �gure 3.43, où y(t) est le vecteur des
sorties des ports, et il est donné par :

y(t) = [y1(t), y2(t), . . . , yM (t)]T (3.41)

Les M signaux de sortie dans y(t) sont en premier lieu multipliés par les ver-
sions retardées des codes d'étalement pour chaque utilisateur p. Donc, pour chaque
doigt de la �gure 3.43 il y a M multiplications de sorties, correspondant au code
d'un utilisateur. Ces sorties sont ensuite intégrées sur une période bit, les sorties
d'intégration sont échantillonnées et leurs valeurs absolues sont comparées les unes
aux autres.

Le MT-CMA peut être résumé :
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Figure 3.43 � Illustration d'une procédure du tri dans un MT-CMA pour un sys-
tème DS-CDMA.

1. Initialiser les M vecteurs du poids w1, . . . , wM comme étant des vecteurs co-
lonnes d'une matrice identi�ée M ×M .

2. Adapter chaque vecteur du poids de façon indépendante en utilisant l'un des
algorithmes CM décrits précédemment

3. Après plusieurs itérations sur l'algorithme d'adaptation, procéder à une or-
thogonalisation GSO sur les vecteurs du poids résultant comme décrit dans la
section 3.8.2

4. Répéter les étapes 2 et 3 jusqu'à ce que l'algorithme converge.

5. Ajouter la contrainte de phase sur les vecteurs du poids résultants comme
décrit dans la section 3.8.3.

6. E�ectuer la procédure du tri décrite dans la section 3.8.4 pour relier les ports
de sortie au signal de chaque utilisateur.

3.8.5 Simulation de la méthode MT-CMA

3.8.5.1 Organigramme d'implémentation

L'organigramme de la �gure 3.44 donne le procédé utilisé lors de la programma-
tion de la méthode MT-CMA, quelque soit l'algorithme CM utilisé pour la partie
d'adaptation. Dans notre travail nous comparons deux algorithmes CM pour la mé-
thode multi-étages, et les algorithmes NCMA et LSCMA sont choisis.
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Les résultats des simulations présentés, sont toujours e�ectués dans les conditions
de simulations suivantes :

1. Conditions de propagation stationnaire,

2. un seul chemin pour chaque signal transmis,

3. 2 ou 3 signaux CM transmis à puissance égale,

4. réseau d'antennes linéaires idéales (RLU) avec 8 éléments, d = λ/2,

5. Angle d'incidence des signaux transmis :θ1 = 30◦, θ2 = −30◦ ,( θ3 = 0◦)

6. Algorithme d'adaptation : MT-NCMA ou MT-LSCMA, avec la classi�cation
et le tri

7. ρtr = 0.7 ,

8. Longueur du bloc B = 32,

9. Entrée SNR : 10 dB alternativement, 20 dB ou variable.

3.8.5.2 Propriétés de séparation

Les performances de séparation du MT-CMA dépendent de di�érentes conditions
environnementales, par exemple :

1. le SNR d'entrée,

2. l'angle de séparation (di�érence d'angle d'incidence),

3. le nombre de signaux d'entrée associés aux caractéristiques de l'antenne, dont
l'in�uence est indiquée ci-dessous.

3.8.5.3 E�et du rapport des puissances signal sur bruit(SNR)

Pour illustrer l'e�et du rapport signal sur bruit d'entrée, on a tracé l'évolution du
SINR sur les �gures 3.45 et 3.46, obtenu par simulations des systèmes MT-NCMA et
MT-LSCMA pour la transmission de deux signaux CM s1 et s2 de même puissance,
pour di�èrents SNR d'entrée.

Les résultats obtenus pour les deux systèmes de séparation sont quasiment les
mêmes. En examinant en premier lieu les courbes obtenues avec le système MT-
NCMA, on remarque qu'avec l'augmentation du SNR et la diminution du bruit
à l'entrée, les puissances de sortie augmentent jusqu'à atteindre un seuil maximal
de 37 dB, et au-delà de cette valeur les sorties ne sont plus améliorées même si
on augmente le SNR d'entrée. Les mêmes remarques sont faites pour les courbes
obtenues avec le système MT-LSCMA, sauf que les puissances de sortie continuent
d'augmenter avec l'augmentation du SNR d'entrée.

3.8.5.4 Résolution spatiale

Les Figures 3.47 et 3.48 représentent, respectivement, la résolution spatiale du
MT-NCMA et du MT-LSCMA.
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Figure 3.44 � Organigramme de procédure multi-étages CMA.

Examinons d'abord les courbes pour les valeurs des angles de séparation supé-
rieure à 10◦. On peut clairement voir que pour ces valeurs les algorithmes LSCMA et
NCMA donnent des résultats identiques avec des SNIR de sorties supérieurs à 25 dB.
Cependant, pour des valeurs inférieures à 10◦, la MT-LSCMA pointe avec un angle
de séparation minimal de 1◦ pour le signal 1, comparativement à la MT-NCMA la
résolution augmente. Cela est dû a la non-décorrélation totale du signal 2 malgré
que l'orthogonalisation totale est atteinte. En revanche, la MT-NCMA permet de
séparer les signaux jusqu'à une di�érence d'angle de 4◦. Au-delà de cette valeur les
valeurs du SNIR ne sont pas signi�catifs.

3.8.6 Nombre maximum d'utilisateurs

Dans cette partie, la capacité de séparation du système MT-CMA concerne le
nombre maximum M de signaux utiles séparables. Une limite théorique de M est
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Figure 3.45 � In�uence de l'entrée SNR sur les résultats des SINR obtenus par le
système MT-NCMA pour la transmission de deux signaux.

Figure 3.46 � In�uence de l'entrée SNR sur les résultats des SINR obtenus par le
système MT-LSCMA pour la transmission de deux signaux.

déterminée par le nombre N d'éléments d'antennes,M ≤ Q ≤ N .
Cela signi�e qu'il peut dans la plupart des cas séparerN signaux utilisateurs, et

que le nombre Q de signaux de di�usion incidents ne doit pas dépasser N .
Pratiquement, le nombre de signaux séparables dépend bien sûr de l'état actuel
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Figure 3.47 � Dépendance du MT-NCMA aux angles de séparations.

Figure 3.48 � Dépendance du MT-LSCMA aux angles de séparations.

de l'environnement (par exemple l'angle de séparation, le SNR d'entrée, etc), mais
aussi les propriétés de l'antenne réseau réelle. Plus précisément, les e�ets de couplage
entre éléments de l'antenne exercent une in�uence non négligeable sur la capacité de
séparation du système MT-CMA. Pour illustrer le dernier aspect, le scénario presque
idéal, suivant est considéré :

� conditions de propagation stationnaire, aucun multi trajets.
� Transmission de signaux CM non-corrélés, bien séparés spatialement
� nombre variable de signaux d'émission.
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Table 3.1 � Capacité de séparation de la MT-NCMA et la MT-LSCMA en fonction
du nombre de signaux CM d'incidents
Nombre de signaux émis Nombre de signaux séparés Nombre de signaux séparés

MT-NCMA MT-LSCMA
2 2 2
4 4 4
5 5 5
6 5 6
7 6 7
8 4 5

� Entrée SNR : 20 dB.
Le nombre de signaux d'information séparés à chaque fois est déterminé. Un

signal est considéré comme séparé dès que la moyenne du SINR correspondante à
un formateur de faisceau de sortie dépasse le seuil choisi arbitrairement de 0 dB. Le
tableau 3.1 présente les résultats pour le MT-NCMA et le LSCMA.

Comme on peut le voir, il y a jusqu'à six signaux de transmission entrants séparés
indépendamment du type de la MT-CMA. Au-delà de six signaux la MT-LSCMA
présente une meilleure séparation que la MT-NCMA avec cinq signaux dépassants
le 0 dB à la sortie sur huit signaux incidents.

3.8.6.1 E�et de la procédure du tri

Comme nous l'avons déjà mentionné, le but du tri et de la classi�cation des si-
gnaux ainsi est de mieux adapter les MT-CMA à l'environnement multi-utilisateurs.
Ils sont conçus pour prévenir la transmission des signaux déjà séparés. "Sauter "
entre les sorties du formateur de faisceaux, et donc constamment re-converger tous
les nouveaux vecteurs du poids. Ce comportement est démontré par les �gures 3.49
et 3.50.

La �gure 3.49 représente le SNIR aux sorties du formateur de faisceaux pour la
détection de trois signaux avec le MT-NCMA sans tri. On peut clairement voir qu'il
y a un échec pour la détection du premier signal puisque le calcul du premier vecteur
de pondération conduit à la détection du deuxième signal, et le deuxième vecteur
mène au troisième signal. L'algorithme a éliminé ainsi le vecteur de pondération
pour le premier signal.

La �gure 3.50 illustre les résultats de simulation pour les mêmes signaux dans
les mêmes conditions que l'algorithme MT-NCMA à procédure du tri. Ce résultat
obtenu con�rme ce qui a été dit auparavant. La procédure du tri assure une détection
de tous les signaux dans un ordre bien déterminé. La convergence du premier vecteur
de pondération donne le signal 1, le résultat du deuxième mène au signal 2 et le
troisième au signal 3.

Les �gures 3.51, 3.52 et 3.53, représentent des réponses de l'antenne intelligente
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Figure 3.49 � Comportement de l'algorithme MT-NCMA sans procédure de tri.
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Figure 3.50 � Comportement de l'algorithme MT-NCMA avec procédure de tri.
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Figure 3.51 � Réponse de l'antenne intelligente après 500 itérations. Détection du
signal 1.

après convergence de chaque vecteur de pondération. Ces �gures montrent claire-
ment que l'antenne détecte d'une façon évolutive les signaux incidents.
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Figure 3.52 � Réponse de l'antenne intelligente après 800 itérations. Détection du
signal 2.

Figure 3.53 � Réponse de l'antenne intelligente après 1000 itérations. Détection du
signal 3.
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3.9 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons développé des applications d'algorithmes à modules
constants pour les antennes intelligentes. Ces algorithmes dits aveugles se basent sur
la minimisation de l'erreur sur l'enveloppe du signal reçu, et permettent de détecter
l'information utile sans utilisation du signal de référence. Au cours de ce travail
de recherche, trois variantes de l'algorithme à module constant ont été étudiées, le
SGCMA, le NCMA et le LSCMA.

Les résultats obtenus dans cette étude, montrent clairement que le SGCMA pré-
sente une grande instabilité de convergence globale et reste non intéressant pour une
application d'antennes intelligentes. Par contre, les algorithmes NCMA et LSCMA
donnent une bonne stabilité avec des vitesses de convergence et des erreurs qua-
dratiques exploitables pour des applications temps réel de détection par antennes
intelligentes.

La dernière partie de ce chapitre présente l'extension de l'étude au cas de plu-
sieurs utilisateurs. dans cette partie, nous avons implémenté les algorithmes NCMA
et LSCMA pour une détection à plusieurs étages de décisions, a�n d'extraire plu-
sieurs signaux d'intérêts. Les résultats de simulation obtenus nous conduisent à
adopter le MT-NCMA comme étant un détecteur multi-utilisateurs à antennes in-
telligentes, et nous conduisent, dans la suite de ce travail,à étudier et à traiter les
capacités de ce détecteur pour un système de transmission numérique réel.
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Chapitre 4. Détection Multi-Utilisateurs Aveugle dans un Système
MC-CDMA

4.1 Introduction

Les futurs systèmes de communications large bande mobile travaillant sur des
canaux sans �l sont nécessaires pour fournir des services de haute performance en
termes de vitesse, de capacité et de qualité. Plusieurs solutions de transmission
non conventionnelle basée sur des modulations à une seule porteuse et des modu-
lations multiporteuses (DS-CDMA, OFDM, MC-CDMA, . . .etc.) ont été proposées
a�n d'obtenir des objectifs aussi ambitieux. Dans une telle perspective, les antennes
intelligentes à adaptation aveugle associées à la technique MC-CDMA ont été consi-
dérées par la récente littérature parmi les technologies les plus prometteuses pour
les futurs systèmes cellulaires 4G.

Ce chapitre introduit les techniques de multiplexage par répartition en fréquence
orthogonale (OFDM) et la version CDMA multiporteuses appelée (MC-CDMA). Les
parties 4.1, 4.2 et 4.3 discutent des avantages de l'utilisation des techniques multi-
porteuses OFDM et l'étalement du spectre, la section 4.4 apporte des précisions sur
les principes fondamentaux de la MC-CDMA. Dans la section suivante nous étudions
l'association des techniques MC-CDMA aux antennes intelligentes, en suite une in-
vestigation des détecteurs multi-utilisateurs est donnée. Cette partie sera achevée
par la proposition d'un détecteur linéaire aveugle basé sur l'algorithme NCMA.

En�n, La dernière partie du chapitre, sera consacrée à l'étude du BB-NCMA-
MC-CDMA que nous proposons dans cette étude. Le BB-NCMA-MC-CDMA est
l'association du détecteur aveugle NCMA au récepteur MC-CDMA à antenne intel-
ligente.

Une étude comparative des performances du récepteur proposée avec la littéra-
ture spécialisée est menée pour valider ce travail

4.2 Principe de la modulation multiporteuses

La technique simple de multiplexage par division de fréquence (FDM) a deux
inconvénients principaux, le premier étant une basse e�cacité spectrale et le second
étant une di�culté technologique de mettre en application un grand nombre de �ltres
assortis (un pour chaque fréquence porteuse). Par conséquent, pour éviter le premier
inconvénient, nous utilisons une autre solution qui consiste à tolérer un chevauche-
ment entre les spectres des signaux émis, à condition que l'orthogonalité entre les
sous-porteuses soit satisfaite, ce qui garanti l'absence d'interférences entre les di�é-
rentes porteuses [79]. Le principe des modulations multiporteuses est de transmettre
simultanément plusieurs symboles en parallèle. En modulant sur Nc sous-porteuses,
il est possible d'utiliser des symboles A′ fois plus longs tout en conservant le même
débit qu'avec une modulation mono-porteuse. En choisissant une valeur assez grande
pour A′, la durée des symboles devient grande devant l'étalement des retards du ca-
nal, et les perturbations liées aux échos deviennent négligeables.

Pour que le signal modulé ait une grande e�cacité spectrale, il faut que les
fréquences des porteuses soient les plus proches possibles, tout en garantissant que
le récepteur soit capable de les séparer et de retrouver le symbole numérique émis sur
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Figure 4.1 � Représentation de la nature orthogonale du spectre d'un signal OFDM
[80].

Figure 4.2 � Modulation multi-porteuses avec Nc = 4 sous-porteuses.

chacune d'entre elles, d'où la nécessité d'utiliser des porteuses orthogonales. Ceci est
véri�é si le spectre d'une sous-porteuse est nul aux fréquences centrales des autres
sous-porteuses [80].

La bande spectrale B allouée à la transmission est partagée entre les di�érentes
sous-porteuses, et ainsi chaque sous-porteuse peut occuper une bande de fréquence
inférieure à la bande de cohérence du canal Bc (�gure 4.1). Néanmoins, la condition
d'orthogonalité n'est plus maintenue à la rentrée du récepteur, en raison de l'inter-
férence entre symboles (IES) et de l'interférence entre porteuses (IEP), résultantes
des trajets multiples du canal de transmission. L'implémentation d'un intervalle de
garde entre chaque symbole OFDM transmis résout ce problème avec une petite
perte d'énergie de transmission.

Un but important de conception pour les systèmes de transmission multipor-
teuses OFDM, est que le canal radio mobile peut être considéré comme invariant
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dans le temps durant un symbole OFDM et le fading comme plat (�at) par sous ca-
nal. Un système de communication qui utilise la modulation multi-porteuses, trans-
mis Nc symbole source de valeurs complexes, sn, n = [0, . . . , Nc − 1] en parallèle
dans Nc sous-porteuses di�érentes. Les symboles sources sont en général obtenus
après codage de source et du canal, entrelacement et opération de mapping. Après
la conversion série-parallèle (�gure 4.2), la durée d'un symbole OFDM sera [81] :

Ts = NcTd (4.1)

où : Td est la durée d'un symbole d'information. L'espacement entre les Nc

sous-porteuses est donné par :

Fs =
1

Ts
(4.2)

Les Nc symboles modulés sont transmis comme un symbole OFDM avec une enve-
loppe complexe donnée par :

x(t) =
1

Nc

Nc∑
n=0

sne
j2πfnt , 0 ≤ t ≤ Ts (4.3)

4.2.1 Transmission OFDM

Le synoptique de la �gure 4.3 [82] illustre les di�érents modules qui composent
la chaîne de transmission OFDM. Le modulateur M-QAM transforme les données
binaires bt de durée Tb, en symboles complexes sn de durée :

Tq = log2MTb (4.4)

où M est la taille de la constellation de la modulation QAM utilisée. Le conver-
tisseur série-parallèle dispose les symboles sn en groupes (trames) de Nc symboles,
la durée d'une trame Tu est Nc fois plus grande que la durée d'un symbole en série
Tq. Par conséquent, l'e�et du canal devient moins nuisible.

En appliquant ensuite une transformée de Fourier inverse (IFFT), on obtient la
trame (symbole) OFDM. L'IFFT est utilisée a�n de transformer le spectre du signal
OFDM au domaine temporel pour la transmission à travers le canal. Un pré�xe
cyclique de durée Tg copie les Ng derniers symboles de la trame OFDM, et les ajoute
ensuite au début de la trame. Après conversion parallèle-série, on obtient en�n le
symbole OFDM, qui contient Ns = N +Ng symboles de durée totale Ts = Tu + Tg
que l'on transmet à travers un canal radio mobile.

A la réception, les opérations inverses sont réalisées, commençant par la suppres-
sion du pré�xe cyclique. La décomposition spectrale des échantillons reçus calculée
en utilisant l'algorithme FFT, et en�n la démodulation est utilisée pour retrouver
les données binaires transmises. Dans cette �gure ne sont pas mentionnés les blocs
de codage et d'entrelacement en émetteur ainsi que le décodeur et le désentrelaceur
au récepteur.
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Figure 4.3 � Schéma-bloc d'un système OFDM en bande de base [82].

4.2.2 Modèle mathématique de la transmission OFDM

Dans le cas ou les interférences entre symboles (ISI) et les interférences entre
canaux (ICI) peuvent être négligés, par l'insertion de l'intervalle de garde Tg, le
système de transmission multi-porteuses représenté à la �gure 4.3 peut être vue
comme un système discret dans le domaine du temps et le domaine des fréquences,
avec Nc canaux Gaussiens parallèles (parce que le bruit est Gaussien) et di�érentes
valeurs d'atténuation complexe Hn (�gure 4.4) [79].

La représentation temps/fréquence d'un symbole OFDM est donnée à la �gure
4.5(a) et la représentation d'une trame OFDM (OFDM frame) qui est constituée
par Ns symboles OFDM est illustrée dans la �gure 4.5(b). On peut représenter un
système OFDM par la relation vectorielle complexe :

r = Hs+ n (4.5)

où H est la matrice du canal d'ordre Nc ×Nc donnée par :

H =


H0,0 0 . . . 0

0 H1,1 . . . 0
...

. . . . . .
...

0 . . . . . . HNc−1,Nc−1

 (4.6)
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Figure 4.4 � Système OFDM simpli�é.

Figure 4.5 � Représentation temps/fréquence pour un symbole OFDM et une trame
OFDM

Le vecteur n représente le bruit additif, il est donné par :

n = (N0, N1, . . . , NNc−1)
T (4.7)

Le vecteur r représente les symboles reçus, il est donné par :

r = (R0, R1, . . . , RNc−1)
T (4.8)

Et le vecteur s représente les symboles transmis, il est donné par :

s = (S0, S1, . . . , SNc−1)
T (4.9)
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4.3 Technique d'étalement du spectre DS-CDMA

Toute modulation qui génère pour le signal transmis un spectre beaucoup plus
large que la bande passante du signal porteur d'information, par un moyen indé-
pendant de cette information, peut être quali�ée de modulation à étalement du
spectre [83]. L'étalement du spectre à séquence directe (DS-SS : Direct Sequence
Spread Spectrum), à la base de la technique CDMA a été réservé au départ à des
applications militaires tirant pro�t de la con�dentialité, de la discrétion et de la ro-
bustesse apportées par la modulation d'une séquence pseudo-aléatoire en environne-
ment hostile. L'étalement du spectre est aujourd'hui présent dans de très nombreux
domaines d'application, en particulier pour établir des liaisons robustes en milieux
perturbés (industriel, réseaux locaux sans �l, satellite, acoustique sous-marine). Les
chercheurs en radiocommunication mobile ont manifesté un grand intérêt pour le
DS-SS en termes d'accès multiples à répartition par code (CDMA), en raison du
béné�ce potentiel qu'il pourrait apporter.

En CDMA le signal associé à un utilisateur donné utilise toute la bande de fré-
quence et sans localisation temporelle. Il est construit à partir d'un code spéci�que
qui di�ère d'un utilisateur à un autre, ce qui servira de clé à la réception pour
isoler le signal désiré : à chacun son code, à tout moment et dans toute la bande.
Le schéma synoptique simpli�é en bande de base [84] de l'étalement du spectre en
DS-CDMA est donné à la Figure 4.6. Pour chaque utilisateur le message numé-
rique est constitué de symboles émis au rythme symbole. Le signal numérique en
bande de base est mis en forme avec des créneaux constants sur la durée d'un sym-
bole. La présentation traditionnelle de l'étalement du spectre par séquence directe
consiste à la multiplication du signal numérique porteur d'information (source) par
une séquence pseudo-aléatoire constituée à partir d'entités binaires appelées chips,
transitant à un rythme fois plus rapide que le débit symbole. Le signal résultant
a ainsi des variations Q fois plus rapides que le signal d'information, occasionnant
un spectre Q fois plus large. Les séquences pseudo-aléatoires utilisées sont générale-
ment périodiques. Ainsi, pour chaque utilisateur, on a seulement un jeu de Q chips
binaires appelé code d'étalement. Après étalement, la densitè spectrale de puissance
du signal utile peut être inférieure à celle du bruit thermique en entrée du récep-
teur, ce qui assure la discrétion de la transmission. La puissance du signal utile est
ensuite restituée par désétalement et intégration.

4.3.1 Structure du signal

L'étalement de spectre par séquence directe peut être formulé à l'aide d'une
convolution avec le code. L'avantage de cette formulation est la possibilité de repré-
senter toute la chaîne de transmission par une cascade de �ltres linéaires excités par
une séquence impulsionnelle de symboles. De même le canal de propagation n'ap-
portera qu'un �ltre supplémentaire à la séquence de symboles émis (Figure 4.7).
D'une manière générale, le signal reçu d'une communication de type DS-CDMA en
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Figure 4.6 � Principe schématique de l'étalement du spectre en DS-CDMA (mono-
utilisateur).

bande de base peut être modélisé par :

r(t) = S(t) + n(t) (4.10)

où n(t) est un bruit complexe, gaussien, blanc, centré de variance σ2 , il modélise
aussi bien le bruit thermique que les autres sources de perturbation. S(t) est la
superposition des signaux des di�érents utilisateurs, il est de la forme [85] :

S(t) =

K∑
k=1

Ak

M∑
i=−M

bk(i)sk(t− iTs− τk) ∗ hk(t) (4.11)

avec :

sk(t) =
1√
Q

Q−1∑
j=0

cj,kφ(t− iTc) (4.12)

Les notations introduites sont dé�nies comme suite :
� K : le nombre d'utilisateurs.
� 2M + 1 : le nombre de symboles par trame (frame en anglais).
� Ts : le temps symbole.
� Ak : l'amplitude à la réception pour l'utilisateur k.
� bk : les symboles transmis pour l'utilisateur k.
� sk(t) : la forme d'onde ou signature de l'utilisateur k.
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Figure 4.7 � Représentation schématique en bande de base de la chaîne de com-
munication en DS-CDMA, vue par l'utilisateur k.

� τk : le retard à la réception pour l'utilisateur k.
� hk(t) : le canal de propagation pour l'utilisateur k.
� Q : facteur d'étalement.
� Tc : temps chip.
� cj,k séquence du code pour l'utilisateur k.
� φ(t) l'impulsion de mise en forme.
On s'intéresse ici au cas d'une modulation du type BPSK (Binary Phase-Shift

Keying), mais l'extension à d'autres types de modulations est possible. Dans ce cas,
les symboles bk(i) sont égaux à ±1, ils sont modélisés par la réalisation d'une variable
aléatoire binaire équiprobable. En plus, en se plaçant en lien descendant (Figure 4.7),
les di�érentes communications seront vues par un utilisateur particulier à travers
le même canal et arrivent aux mêmes instants : τ1 = τ1 = · · · = τK = τ . Dans la
présente étude, on se limite au cas synchrone, en posant τ = 0. En considérant ces
hypothèses et (4.11), l'équation (4.10) est explicitée sous la forme :

r(t) =

K∑
k=1

Ak

M∑
i=−M

bk(i)sk(t− iTs− τk) ∗ hk(t) + n(t) (4.13)

où le canal h(t) est en général à coe�cients complexes. Dans le cas d'un canal idéal
on a :h(t) = δ(t) , on parle dans ce cas d'un canal BBAG (Bruit Blanc Additif

Gaussien) ou d'un canal simple-trajet en référence au canal multi-trajets,
l'équation (4.13) se simpli�e à :

r(t) =
K∑
k=1

Ak

M∑
i=−M

bk(i)sk(t− iTs− τk) + n(t) (4.14)

Dans ce cas, il est plus approprié de considérer un bruit n(t) réel.
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Le cas simple-trajet possède une grande importance théorique puisqu'il permet
d'analyser beaucoup de situations qui ne peuvent pas être analysées autrement,
même si on a en général plusieurs trajets en pratique. Lors de la conception d'un
récepteur la démarche classique est toujours de commencer l'étude par un canal
simple-trajet avant d'essayer d'étendre la méthode au cas plus complet en présence
d'un canal multi-trajets.

Considérons en premier lieu, le cas d'une communication mono-utilisateur en
présence d'un canal idéal. Pour des raisons qui seront exposées ultérieurement, nous
allons raisonner sur un seul symbole. Dans ces conditions et en considérant que
l'utilisateur numéro 1 est l'utilisateur d'intérêt, l'équation (4.14) se réduit à :

r(t) = A1b1s1(t) + n(t) (4.15)

la forme vectorielle de cette équation est donnée par :

r = A1b1s1 + n (4.16)

où s1 correspond au code de l'utilisateur 1 et n est un vecteur bruit. Le récepteur
optimal dans ce cas au sens du maximum de vraisemblance (MV) [86] est le Filtre-
Adapté 1 au code s1. Il est obtenu suivant la règle de décision :

b̂1 = sgn(sT1 r) (4.17)

où sgn(.) désigne la fonction signe. Cette règle de décision conduit à une probabilité
d'erreur de détection :

Pes1 = erf

[
A1

σn

]
= erf

(√
2Eb
N0

)
(4.18)

Avec erf(.) la fonction d'erreur de Gausse :

erf(x) =

[
1√
2π

] ∫ ∞
x

exp

(
− x

2

√
2

)
dx (4.19)

Lorsqu'il s'agit d'une communication à K utilisateurs, (4.15) se généralise à :

r = A1b1s1 +

K∑
k=2

Akbksk + n (4.20)

On démontre que la probabilité d'erreur dans ce cas tend vers zéro lorsque le niveau
du bruit tend vers zéro, si et seulement si [85] :

A1 >
K∑
k=2

Ak|ρ1,k| (4.21)

1. Dans un contexte multi-utilisateurs le �ltre-adapté est dit souvent récepteur conventionnel.
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où ρ1,k = sT1 sk est le coe�cient d'intercorrélation 2 entre le code de l'utilisateur 1 et
celui de l'utilisateur k. Cette inégalité est dite condition de l'÷il-ouverte (open-eyes
condition en anglais) [87]. Sinon, on aura un problème de éblouissement (near-far
problem), et on parle dans ce cas de condition de l'÷il-fermé (closed-eyes condition).
Cette dernière situation se manifeste soit lorsque les interférences (les autres utili-
sateurs) sont plus puissantes que l'utilisateur d'intérêt, sinon lorsque leur nombre
devient très important. En e�et, dans ce cas la décision à la sortie du récepteur est
gouvernée plutôt par le signal d'interférence que par le signal désiré.

Les techniques d'étalement et l'OFDM peuvent être aussi combiné pour obtenir
un multiplexage des utilisateurs dans l'espace des codes (MC�CMDA). Ce dernier
schéma a montré son e�cacité. Cette combinaison spéci�que sera présentée dans la
section suivante.

4.4 Technique MC-CDMA

Les techniques d'étalement du spectre et de modulation à porteuses multiples
possèdent de nombreux avantages. On peut notamment citer pour l'étalement du
spectre la con�dentialité des informations transmises, la faible densité spectrale de
puissance du signal émis et sa capacité d'accès multiple par répartition de codes.
Pour les modulations à porteuses multiples, on retiendra l'excellente e�cacité spec-
trale et la grande aptitude à lutter e�cacement contre l'ISI et ICI.

A�n d'exploiter les avantages de chacune de ces deux approches, di�érentes
équipes de chercheurs ont proposé quasiment au même moment de combiner l'éta-
lement du spectre et les modulations à porteuses multiples [88][89], ce qui a donné
naissance à plusieurs techniques, parmi celles ci la MC-CDMA.

On dissocie le cas de la voie montante [mobile→ station de base] de la voie des-
cendante [station de base → mobile]. Dans le premier cas, les signaux des di�érents
terminaux se recombinent dans le temps de manière asynchrone à la station de base,
car émis de façon indépendante. A l'inverse, dans le cas de la voie descendante, la
station de base émet vers tous les terminaux de façon synchrone. Cette dissymétrie
de fonctionnement contrainte le choix du code utilisé par le système MC-CDMA.
Par exemple, les codes de Walsh-Hadamard(WH) ou de Golay requièrent un fonc-
tionnement synchrone. Dans le cas asynchrone, les codes de Gold ou de Kasami [90]
sont souvent cités.

4.4.1 Mise en ÷uvre de l'étalement par des codes de Walsh Hada-
mard

Le choix du code est critique, il doit disposer de propriétés spéci�ques pour
isoler une séquence parmi plusieurs. Il doit donc posséder de bonnes propriétés
d'autocorrélation et une inter-corrélation idéalement nulle. L'orthogonalité du code
permet également d'améliorer ses propriétés.

2. Il s'agit ici de codes non-orthogonaux sinon le récepteur conventionnel est toujours optimal
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Le code est un ensemble de séquences (les mots du code) dont la longueur Lc
in�ue sur les performances. Toute séquence du code est donc composée de Lc élé-
ments appelés chips. La séquence du code attribuée au ke utilisateur est notée
ck = [ck0 . . . c

k
Lc−1

]T et on dé�nit la matrice de codage multiutilisateurs

C = [c1 . . . cNc ], avec Nu le nombre maximum d'utilisateurs admissibles par le sys-
tème.

Pour notre étude, on utilise le code de Walsh-Hadamard (WH) [91] qui est
construit récursivement et génère des matrices de codage carrées, dont les colonnes
sont orthogonales entre elles. D'ailleurs, la contrainte de synchronisme de la voie
descendante énoncée ci-dessus vient de cette propriété d'orthogonalité : les chips
prennent leur valeur dans {+1;−1} et un décalage d'une des séquences détruit l'or-
thogonalité des séquences. Ainsi, pour une matrice carrée de WH de dimension n,
on dispose de Nu = n séquences de longueur Lc = nchips (le nombre maximum
d'utilisateurs Nu supporté par le système est égal à la longueur du code Lc). On
note généralement la matrice de Walsh-Hadamard Hn que l'on dé�nit pour n ≥ 2

avec n une puissance de deux, comme :

C =

(
1 1

1 −1

)
(4.22)

C2n =

(
Cn Cn
Cn −Cn

)
(4.23)

Pour ce code de Walsh-Hadamard, on peut montrer que :

CTn .Cn = n.In (4.24)

Avec In, la matrice carrée identité de dimension. Ceci montre que l'opération
d'étalement peut être intégralement inversée en réception par l'opération de déséta-
lement. Reste un facteur n qui peut être compensé par un terme de normalisation
(1/n en réception, ou 1/

√
n à l'émission et à la réception).

4.4.2 Ajout de la composante OFDM

La composante multi-porteuses permet d'améliorer les performances de l'étale-
ment dans des canaux sélectifs en fréquence. Considérons une station de base BS
émettant des symboles de données dk vers un terminal k (ou utilisateur k). Chaque
dk est recopié sur l'ensemble des Nc sous-porteuses fj , codées par le chip cjk de
la séquence ck. Ainsi, à l'inverse de l'OFDM qui multiplexe les données sur l'en-
semble des sous-porteuses, le MC-CDMA étale un symbole de chaque utilisateur
sur l'ensemble de la bande (diversité fréquentielle). De plus, le code d'étalement
permet de discriminer les Nu utilisateurs occupants la même bande (comme dans
le DS-CDMA). Les symboles que doit transmettre la BS aux Nu utilisateurs sont
sommés après étalement, formant les symboles multiutilisateurs. Ces symboles sont
ensuite répartis sur les sous-porteuses. Les �gures 4.8 et 4.9 schématisent le signal
MC-CDMA et le modulateur pour Nu = 3 et Lc = Nc = 256 [92].
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Figure 4.8 � Représentation du signal MC-CDMA multiutilisateurs.Nu = 3, Lc =

Nc = 256.

Figure 4.9 � Représentation du signal MC-CDMA multiutilisateurs (cas Lc = Nc).

Dans le cas où le nombre de sous-porteuses est supérieur à la longueur du code tel
que Nc = K.Lc, alors le modulateur MC-CDMA multiplexe les données étalées sur
Lc sous-porteuses de chaque utilisateur sur K sous-bandes. Par exemple, en prenant
Nc = 256 sous-porteuses, Lc = 32 chips, le système transmet en parallèle 8 symboles
étalés sur 32 sous-porteuses par utilisateur. Le code utilisateur est réutilisé sur les K
sous-bandes. Le symbole MC-CDMA �nal contient alors, non plus un seul symbole
codé puis dupliqué sur l'ensemble des sous-porteuses, mais K symboles occupant Lc
sous-porteuses. Ceci permet une amélioration du débit par le gain de multiplexage ;
par contre, on réduit la diversité fréquentielle du système. Les �gures 4.10 et 4.11
représentent le signal MC-CDMA et le modulateur dans le cas Lc < Nc.
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Figure 4.10 � Représentation du signal MC-CDMA multiutilisateurs.Nu = 3, Lc =

32, Nc = 256.

Figure 4.11 � Représentation du signal MC-CDMA multiutilisateurs (cas Lc < Nc.

4.4.3 Expression analytique du signal MC-CDMA

Soit dk le signal à moduler du ke utilisateur. dk est un train binaire ou une suite
de symboles réels ou complexes de temps-symbole Td. Après multiplication de dk
par une séquence ck du code C de Walsh-Hadamard, le symbole du ke utilisateur
obtenu avant modulation OFDM est Sk tel que :

Sk = dk × ck = [dkc
k
0, dkc

k
1, . . . , dkc

Lc−1
0 ] (4.25)

Ce symbole étalé par la séquence ck (à Lc chips) et de temps-symbole Tc = Td/Lc
, est alors réparti sur une base orthogonale de fréquences par la modulation OFDM.
L'expression analytique du signal MC-CDMA du ke utilisateur utilisant un code de
Walsh- Hadamard en considérant un nombre Nc = Lc de sous-porteuses est alors la
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suivante :

s̃k = (−1)n.
1√
Nc

Nc−1∑
k=0

Sk.e
i2πk n

Nc (4.26)

= (−1)n.
1√
Nc

Nc−1∑
k=0

dk.c
k
j .e

i2πk n
Nc (4.27)

= (−1)ndk.IFFT (ck) (4.28)

Ainsi, un système MC-CDMA peut être construit en calculant l'IFFT sur les chips,
puis en multipliant le résultat à la donnée. La mise en ÷uvre du modulateur MC-
CDMA combinant matrice de WH et IFFT est donc relativement simple.

I Aspect multiutilisateurs

Pour prendre en compte l'aspect multiutilisateurs de la �gure 4.9, on pose
d = [d1, ..., d(Nu)]T , les données entrantes des Nu utilisateurs, et on détermine
S = [S1, ..., S(Lc)]

T , les symboles MC-CDMA contenant les contributions des Nu

utilisateurs par l'expression :
S = C.d (4.29)

avec

Sk =

Nc∑
k=0

dk.c
k
j

L'association des Sk sur les sous-porteuses fk aboutit à l'expression du signal
MC-CDMA multiutilisateurs :

s̃n =

Nc∑
k=1

(−1)n.dkIFFT (ck) =

Nc∑
k=1

s̃k (4.30)

Ainsi, il su�t de sommer les signaux MC-CDMA de chaque utilisateur pour
obtenir le signal MC-CDMA multiutilisateurs. Par ailleurs, pour être conforme à la
représentation de la �gure 4.9, l'IFFT peut être sortie de la somme de l'expression
(4.30) par linéarité, ce qui revient à dire que la modulation MC-CDMA peut être
implémentée simplement en cascadant un bloc CDMA et un bloc OFDM classique
(�gure 4.12) selon l'expression :

s̃n = IFFT.

(
Nc∑
k=1

(−1)n.dk.c
k
j

)
= (−1)n.IFFT (S). (4.31)

A la réception il su�t de procéder d'une manière inverse, suppression de l'inter-
valle de garde, démodulation OFDM et désétalement par les codes appropriés.
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Figure 4.12 � Emetteur MC-CDMA de la voie descendante.

4.5 Association des antennes intelligentes au MC-

CDMA

Nous avons vu dans la section précédente l'intérêt du MC-CDMA permettant
à plusieurs utilisateurs de communiquer sur la même sous-bande au même moment
sans interférer grâce à l'utilisation d'un code de longueur Lc, tout en exploitant
la diversité fréquentielle du canal. En outre, parce que l'antenne intelligente peut
éliminer l'interférence multi-accès multiples (AMI) de manière e�cace et accroître
la capacité du système de manière signi�cative [93], [94], le système MC-CDMA
basé sur des antennes intelligentes devient l'un des travaux de recherche les plus
attractifs.
D'après l'étude précédente, l'étalement du spectre dans un signal MC-CDMA permet
la rejection des interférences, mais n'est pas su�sant dans le cas des interférences
puissantes. Dans ce cas les antennes intelligentes sont nécessaires pour rejeter les
interférences puissantes. Dans cette partie nous examinons une méthode e�cace de
détection contre les conditions du canal les plus défavorables.

Nous commençons par la description du système MCCDMA associé aux an-
tennes intelligentes dans un canal multi trajets. Finalement, nous analysons les
performances du système appliquées pour un signal MC-CDMA.

4.5.1 Modélisation du système

Comme on la décrit dans la section 3.4.3 la modulation MC-CDMA peut être
implémentée simplement en cascadant un bloc CDMA et un bloc OFDM classique.
Cette approche nous facilite la mise en ÷uvre de l'association des antennes intelli-
gentes au MC-CDMA, il su�t donc d'ajouter des antennes intelligentes à l'entrée
du système donnée sur la �gure 4.12. Cela donne le système représenté sur la �gure
4.13. A l'émission, les symboles des données U = [u1, u2, . . . , uN ] de N utilisa-
teurs sont multipliés par leurs codes orthogonaux spéci�ques de Walsh-Hadamard
C = [c1, c2, . . . , cn]T , Les symboles résultants sont ensuite modulés en QAM ou
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Figure 4.13 � Récepteur MC-CDMA avec antenne intelligente.

PSK puis en OFDM par l'opérateur de l'IFFT après la conversion série parallèle.
Pour combattre les e�ets multi-trajets, on insert des pré�xes cycliques dans chaque
symbole OFDM après une conversion parallèle série, le pré�xe cyclique maintient
l'orthogonalité entre les sous porteuses dans un canal multi-trajets. Chaque symbole
de donnée est ensuite transmis par le système d'adaptation SIMO combiné avec Mr

antennes à la réception. Il est à noter que le signal après la modulation OFDM est
Z(t) et le signal à la réception est X(t) alors que n(t) représente le bruit blanc
gaussien additif (AWGN) au niveau du récepteur de moyenne nulle et de puissance
égale à σ2n.

Les antennes intelligentes utilisées sont basées sur des algorithmes d'adaptation,
le vecteur de pondération à la réceptionW opt

R est calculé pour diriger le lobe principal
vers le signal utilisateur et supprimer le bruit et les interférences. Le signal reçu
sera ensuite démodulé en OFDM puis en M-PSK. Le signal résultant sera ensuite
multiplié par le code da Walsh-Hadamard correspondant à l'utilisateur désiré.
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4.5.1.1 Mise en équations du système

Pour commencer, reprenons de nouveau l'équation du modèle en bande de base,
donnée pour une transmission de K utilisateurs sur un système MC-CDMA, avec
une impulsion de mise en forme pc rectangulaire. Le signal transmis pour le kéme
utilisateur, est donné par [95] :

Sk(t) = 1/
√
N

+∞=∑
i=−∞

N∑
n=1

Akbk(i)ck(n) cos(2πfnt+ φk,n).pc(t− iT − nTc) (4.32)

où
� Ak et bk(i) représente l'amplitude et les bits informations.
� N = Tb/Tc représente le gain d'étalement ou le nombre de sous-porteuses.
� Tb, Tc sont respectivement les périodes symboles et chips.
� fn, φk,n sont la fréquence et la phase de la néme sous-porteuse.
� ck = 1√

N
[ck(1)ck(2) . . . ck(n)]T est le vecteur de codes d'étalement WH

(ck(n) = ±1).
� pc , forme d'onde rectangulaire.
En supposant que la réponse impulsionnelle du canal est hk(τ, t), et Lk le nombre

des multi trajets, la réponse impulsionnelle équivalente passe-bas d'un canal sélectif
en fréquence peut être exprimée par :

hk(τ, t) =

Lk∑
l=1

alkg
l
k(t)δ(τ − τ lk) (4.33)

où alk, g
l
k, τ

l
k représentent respectivement le vecteur directionnel du réseau d'antenne,

l'étalement et le retard pour le lme trajet.
En supposant qu'il existe M éléments dans le réseau d'antennes et d est la

distance inter-éléments.

alk = [alk,1a
l
k,2 . . . a

l
k,m . . . a

l
k,M ]T (4.34)

= [1 e
−j2π
λ

d sin θlk . . . e
−j2π
λ

(m−1)d sin θlk . . . e
−j2π
λ

(M−1)d sin θlk ] (4.35)

où λ est la longeur d'onde de la fréquence porteuse et θlk est la direction d'arrivée
du signal. Après passage dans le canal, le signal reçu, pour les K utilisateurs, sur le
réseau d'antennes peut être exprimé par :

r(t) = [r1(t)r2(t) . . . rm(t) . . . rM (t)]T (4.36)

r(t) =

k∑
K+1

∫ +∞

−∞
Sk(t− τ)⊗ hk(τ, t)dτ + n(t) (4.37)

avec : ⊗ l'opérateur de convolution,

n(t) = [n1n2 . . . nm . . . nM ]T (4.38)
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est un bruit blanc Gaussien de moyenne nulle et variance σ2 .
Après réception le signal r(t) est démodulé, et peut s'exprimer pour le ime symbole
par :

r(i) = [r1(i)r2(i) . . . rm(i) . . . rM (i)]T (4.39)

rm(t) est le signal reçu sur le mme élément d'antenne est donné par :

r(i) = [r1m(i)r2m(i) . . . rnm(i) . . . rNm(i)]T (4.40)

rnm(t) est le signal reçu sur le même élément d'antenne sur la néme sous-porteuse.

Remarque :
Dans notre travail c'est cette formulation mathématique qui est retenue pour l'im-

plémentation du système proposé par la suite.

4.6 Récepteurs multi-utilisateurs linéaires

Le traitement à la réception du signal MC-CDMA transmis, conduit à un signal
donné a la sortie du démodulateur OFDM comme étant tous simplement un signal
DS-CDMA, auquel il faut appliquer une détection linéaire.

Précisons qu'un récepteur multi-utilisateurs linéaire utilisé pour la détection du
symbole d'un utilisateur particulier consiste à trouver un vecteur suivant un certain
critère, tel que le symbole détecté est donné suivant la règle de décision :

b̃k = sgn(wTk r) (4.41)

On considère toujours, que l'utilisateur numéro un (k = 1) est l'utilisateur d'intérêt.
Il existe plusieurs types de détecteurs linéaires, en se limite, à titre d'exemple, dans
ce manuscrit au décorrélateur. le décorrélateur est un détecteur largement connu et
donne de bons résultats pour des systèmes à étalement du spectre. Pour illustrer le
principe des détecteurs linéaires, on explique dans le paragraphe suivant l'approche
du décorrélateur pour la détection d'un utilisateur donné.

Récepteur-Décorrélateur

Le décorélateur est conçu de telle manière à éliminer complètement l'Interférence
d'Accès Multiple (IAM) causée par les autres utilisateurs au prix d'une ampli�cation
du bruit. En e�et, l'approche qui parait la plus évidente pour décider quant à la
valeur du symbole b1 consiste à prendre [86] :

b̃k = sgn(x1(r)) (4.42)

Où x1(r) est un estimé de la quantité Ab obtenue de l'équation r = S.Ab+ n ,
en considérant la solution des moindres carrés [96] minimisant le critère :

J(x) = ‖r − S.x‖2 (4.43)
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qui a pour solution :
x = R−1.ST .r (4.44)

avec R = S.ST la matrice de corrélation des codes. En considérant des codes
linéairement indépendants, la matrice R est de rang complet, donc inversible. De
(4.41), (4.42) et (4.44), il suit que le vecteur Décorrélateur d1 est de la forme :

d1 =
K∑
k=1

R−1i,j sk (4.45)

où R−1i,j dénote l'élément (i, j) de la matrice R−1. La règle de décision est la suivante :

b̃1 = sgn(dT1 r) (4.46)

On démontre que la probabilité d'erreur associé à ce récepteur est donnée par :

Ped1 = N.

√
2Eb
N0

(
1− cT1RT1 c1

)
(4.47)

c1 désigne le premier vecteur colonne de la matrice R privé du premier élément et R1

est une matrice de taille (K−1)× (K−1) qui résulte de R en éliminant la première
ligne et la première colonne. Eb/N0 exprime la quantité du bruit par symbole.

Cette probabilité est indépendante de l'amplitude des autres utilisateurs, c'est
pour cette raison que le décorrélateur résiste au problème du proche-loin.

Figure 4.14 � Probabilité d'erreur, pour RISk = 0dB. K = 10.

La �gure 4.14 donne une idée sur les performances du récepteur décorrélateur
comparé au récepteur conventionnel, pour un rapport signal sur interférence RIS
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égale à zéro avec 10 utilisateurs actifs. Le récepteur multi-utilisateurs que l'on vient
d'étudier possède de bonnes propriétés mais d'un autre coté nécessite beaucoup
d'informations, à savoir ici les codes et les amplitudes de tous les utilisateurs en plus
de la variance du bruit. Il serait intéressant de pouvoir implémenter les détecteurs
multi-utilisateurs dans un contexte aveugle. C'est pour cette raison que l'on propose
par la suite un détecteur multi-utilisateurs basé sur l'algorithme NCMA, placé après
la démodulation OFDM.

4.7 Récepteurs Multi-Utilisateurs basés sur le NCMA

Dans cette partie, nous proposons un détecteur multi-utilisateurs basé sur l'al-
gorithme du module constant (NCMA). Le détecteur multi-utilisateurs peut être
traité comme étant une transformation matricielle C(i) opérée sur la sortie r(i). En
se basant sur cette logique, la sortie du détecteur peut être exprimée par [97] :

X(i) = C(i).r(i) (4.48)

On a CTk (i) = [ck,1(i) ck,2(i) . . . ck,K(i)] le kme vecteur de la matrice , de là la
sortie du détecteur pour le kme utilisateur est :

X(i) = CTk (i).r(i) (k = 1, 2, . . . ,K) (4.49)

Comme on la vu précédemment, il existe plusieurs formes du CMA, on considère
ici que le CMA dont la forme de la fonction coût est exprimée par :

Jk(Ck(i)) =
1

4
E
[
(|Ck(i)|2 −R2)

]
(4.50)

où R2 est une constante donnée par :

R2 =
E
[
|bk|4

]
E [|bk|2]

(4.51)

Pour des modulations BPSK,R2 = 1.
Une détection aveugle basée sur le NCMA ainsi dé�nie, revient à rechercher le

vecteur Ck(i) qui minimise la fonction coût Jk(Ck(i)).
En utilisant la méthode de descente, la formule récursive de chaque utilisateur

peut être donnée par :

Ck(i+ 1) = Ck(i)− µ̃
∂Jk(Ck(i))

∂(Ck(i))

= Ck(i)− µ̃rXk(i)(X
2
k(i)− 1) (4.52)

où µ̃ est le paramètre de descente normalisé et il est donné par :
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µ̃ =
1

XH
k .X

(4.53)

où H dénote la transformée hermitienne et la constante R2 est remplacée par 1.
Après convergence de l'algorithme, la règle de décision pour l'utilisateur k à l' instant
i, est donnée par [96]

b̂k = sgn(Xk(i)) (k = 1, 2, . . . ,K) (4.54)

4.7.1 Analyse de la convergence

Puisque l'in�uence de l'erreur d'accès multiples sur les performances des détec-
teurs multi-utilisateurs dans un système DS-CDMA est plus importante que celle
des bruits du canal, ces dernières sont négligées dans l'étude de la convergence. Pour
simpli�er l'étude, le facteur temps i est omis. De là, le vecteur reçu est donné par

r = R.W.b (4.55)

En substituant l'équation 4.55 dans 4.49, on a :

Xk = CTk RWb = STk b (4.56)

où STk = (sk,1, sk,2, . . . , sk,K)

Cependant la fonction coût peut être calculée de la manière suivante :

Jk(Ck) =
1

4

−2

K∑
i=1

s4k,i +

(
K∑
i=1

s2k,i

)2

− 2

K∑
i=1

s2k,i + 1


=

1

4

(2.
K∑
i=1

s2k,i

)2

−
K∑
i=1

s4k,i +

(
K∑
i=1

s4k,i − 1

)2
 (4.57)

C'est évident que pour le premier terme de l'équation (4.57), tant que Sk est un
vecteur non nul, on a : (

K∑
i=1

s2k,i

)2

≥
K∑
i=1

s4k,i (4.58)

Cette inégalité est vraie si et seulement si le vecteur Sk a plus d'une composante
non nulle. En même temps et si et seulement si :

K∑
i=1

s2k,i = 1 (4.59)

Le second terme de l'équation (4.57) a un minimum zéro.
En combinant les équations (4.58) et (4.59) quand

∑K
i=1 s

2
k,i = 1,

∑K
i=1 s

4
k,i = 1 si et
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seulement si Sk a une composante non nulle de module 1. De là, tous les minimas
de Jk(C − k) sont : {

S2
k,i = 1

S2
k,i = 0 j 6= i

(4.60)

Donc pour la détection de l'utilisateur k, les solutions désirées sont :{
Sk,i = 1

Sk,i = 0 j 6= i
(4.61)

Mais lors des simulations on remarque que l'algorithme converge vers des solu-
tions indésirables quand i 6= k. Pour remédier à cette convergence indésirable les
contraintes suivantes sur la matrice Ck doivent être satisfaites :

1. Ck 6= Cl (Ck 6= λCl)

2. Ck,k > 0

3. Ck,k > |Cj,k| (j = 1, 2, . . . ,K)

Les contraintes 1). et 2). peuvent être réalisées par l'observation de la procédure de
convergence et l'ajustage des limites variables de la matrice C. Après convergence
de l'algorithme la contrainte 3). peut être réalisée par une inversion de la matrice et
le réarrangement des utilisateurs.

4.8 Système MC-CDMA à antennes intelligentes avec

détection multi-utilisateurs aveugle

Dans cette partie on décrit l'association du système MC-CDMA aux antennes in-
telligentes avec la proposition d'une détection multi-utilisateurs basée sur le NCMA.
Ce système s'inspire du système de la �gure 4.13.

Dans la plus part des systèmes de transmission MC-CDMA à antennes intelli-
gentes, on utilise un symbole pilote pour estimer le canal et adapter l'antenne de
réception. Ces symboles sont multiplexés avec les symboles informations et transmis
sur le canal, donc ils subissent les mêmes perturbations du canal que les symboles
informations. Cela augmente la probabilité d'erreur à la réception puis-ce que le
canal est estimé à partir de ces symboles.

Pour remédier à cela nous proposons l'utilisation de l'un des algorithmes aveugles
étudiés dans le chapitre 3, pour l'adaptation du réseau d'antennes, et éviter ainsi
l'utilisation de symboles pilotes. Nous proposons aussi l'insertion du détecteur multi-
utilisateurs linéaire NCMA, étudié précédemment. Le récepteur global proposé est
décrit sur la �gure 4.15.

4.8.1 Modèle du signal reçu

En se basant sur la mise en équation de la section 4.5.1.1, avec l'hypothèse
que l'utilisateur 1 soit l'utilisateur intérêt et la modulation utilisée est la BPSK, le
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Figure 4.15 � Récepteur MC-CDMA aveugle à antenne intelligente.
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vecteur de pondération de l'antenne intelligente calculé par l'algorithme LSCMA est
donné par :

w(i+ 1) = w(i)−R−1(i)r(i)eH(i) (4.62)

où w = [w1w2 . . . wm . . . wM ]T est le vecteur de pondération, i est le nombre d'ité-
rations, R(i) est la matrice autocorrélation du signal d'entrée avec :

R(i) = R(i− 1) + r(i).rH(i) (4.63)

e(i) est l'erreur donnée par

e(i) = y(i)− y(i)/|y(i)| (4.64)

Et y(i) représente la sortie de l'antenne intelligente,

y(i) = wHr(i) (4.65)

avec r(i) donné par l'équation (4.37).

4.8.2 Etude des performances

Dans ce paragraphe, nous cherchons à montrer, le comportement du récepteur
proposé en association avec le détecteur aveugle basé sur le NCMA en le comparant
aux récepteurs étudiés dans les références [98, 99, 100, 101] pour di�érents scénarios.
Pour cela, considèrons le schéma de simulation simpli�é de la �gure 4.16.

Un générateur pseudo aléatoire génère des symboles selon une modulation BPSK,
ces symboles seront transmis par l'émetteur MC-CDMA dans un canal radio mobile
multi-trajets généré suivant les scénarios du chapitre 2. A la réception, le processus
de détection est réalisé pour pouvoir estimer les symboles transmis. On compare les
symboles transmis a�n de déterminer la probabilité d'erreur BER, donnée par :

BER =
Nombre de bits errons

Nombre de bits transmis

4.8.3 Paramètres de simulation

Considérons un système MC-CDMA à antenne intelligente avec Nu utilisateurs
et un réseau d'antennes linéaire à quatre éléments uniformes espacés de d = λ/2. La
direction d'arrivée des di�érents utilisateurs est uniformément répartie entre 5◦ et
180◦. On se limite dans notre simulation à un canal à quatre trajets distribués pour
chaque utilisateur entre 2◦ et 6◦, avec des temps de retards τ1k , τ

2
k , τ

3
k , τ

4
k , respective-

ment égales à 0, 2Tc, 4Tc, 6Tc. Le nombre d'interférences est �xé à 2. L'interférence
d'accès multiple (MAI : multiple access interference) est MAI = 10dB. Le code
d'étalement est une séquence de Walch-Hadamard de longueur 32 . La fréquence
porteuse est de 2, 14GHz, le système MC-CDMA transmet 32 symboles par trame
répartis en 768 sous porteuses à travers une bande de fréquence de 46, 2 MHz es-
pacées de 60kHz. La taille de la transformée de Fourier rapide dans la modulation
et démodulation OFDM est 1024. L'intervalle de garde TIG est de 256Te, où la
durée des échantillons est Te = 1/61, 44MHz = 16, 276ns. Le taux d'erreur BER
est calculé en recevant 10000 symboles.
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Figure 4.16 � Modèle d'évaluation des performances par simulation.

4.8.4 In�uence du nombre d'utilisateurs

Dans cette partie de simulation, nous allons étudier l'in�uence du nombre d'utili-
sateurs actifs k sur les performances du récepteur proposé (�gure 4.15). Nous prenons
pour cela les conditions de simulation citées précédemment, et nous faisons varier
le nombre d'utilisateurs k entre 4 et 25. L'algorithme utilisé pour l'adaptation de
l'antenne intelligente est le LSCMA avec un bloc de traitement B = 32 (section 3.5).
Le signal utilisé est un signal BPSK. Le BER est toujours calculé pour 104 symboles
reçus. La �gure 4.17 nous donne le tracé des performances BER en fonction du SNR.

Figure 4.17 � Performance du récepteur pour di�érents nombre d'utilisateurs.
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On constate clairement sur cette �gure qu'avec l'augmentation du nombre d'utili-
sateurs, le récepteur converge plus lentement vers des valeurs satisfaisantes du BER.
Pour un nombre d'utilisateurs actifs inférieur à 10, un BER inférieur à 10−3 est at-
teint pour un SNR inférieur à 10 dB, tandis-que pour des valeurs k supérieures à 10

le BER ne descend en dessous de 10−3 que pour des valeurs du SNR supérieures 25

à 14 dB. Donc il est clair que dans un système avec un grand nombre d'utilisateurs
actifs il faut veiller à avoir des SNR supérieurs à 15 dB.

4.8.5 In�uence du nombre d'éléments d'antennes

Dans cette partie de simulation, nous allons étudier l'in�uence du nombre d'élé-
ments d'antennes sur les performances du système. Pour cela, on utilise les condi-
tions de la section (4.8.2.1) avec variation du nombre d'antennes à la réception.
On illustre sur la �gure 4.18, l'évolution du taux d'erreur binaire (BER) suivant le
rapport signal sur bruit pour di�érent nombres d'antennes M .

Figure 4.18 � Performances du système pour di�érents nombres d'antennes.

Cette �gure montre que, lorsque le nombre d'antennes augmente, les perfor-
mances s'améliorent également. On peut même voir que pour deux antennes à la
réception le récepteur proposé arrive à combattre les multi trajets et les interférences
pour des SNR supérieurs à 13dB. Toutefois, les résultats montrent clairement que,
lorsque le nombre d'antennes est supérieur à 4, les performances du système sont
saturées, comme le montre la �gure 4.18. Dans ce cas, il devient parfaitement inutile
d'augmenter le nombre d'éléments d'antennes.
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4.8.6 In�uence de la mobilité de l'émetteur

On analyse dans cette partie les performances du récepteur proposé pour di�é-
rentes vitesses de déplacement de l'émetteur. Nous considérons pour cela des canaux
générés suivant les scénarios du chapitre 2 avec une mobilité v(m/s) qui varie. Les
évanouissements considérés ici sont lents. Le nombre d'utilisateurs est égal à 10 et
le nombre d'antennes est de 5 éléments. Nous remarquons sur la �gure 4.19 que

Figure 4.19 � Performance du système pour di�érentes vitesses de déplacement de
l'émetteur.

les performances sont inversement proportionnelles à la vitesse de déplacement de
l'émetteur. Pour un émetteur immobile (v = 0km/h) les performances sont excel-
lentes avec un BER qui est à 10−4 pour un SNR = 8dB. Lorsque la vitesse dépasse
les 10km/h les performances se dégradent pour des SNR faibles. Mais comme on
peut le voire sur la �gure 4.20 pour des SNR qui dépassent les 20dB les performances
sont satisfaisantes à des grandes vitesses de déplacement tel que 120km/h qui est
une limitation de vitesse sur nos routes.

4.8.7 In�uence du type du canal

Nous testons dans cette partie de simulation, l'in�uence du type du canal sur
les performances du récepteur proposé. Nous considérons pour cela les trois modèles
de base des canaux de propagation, un canal de Rayleigh à évanouissement lent, et
un canal de Rice à visibilité directe avec un facteur de Rice égal à 40 et un canal à
bruit blanc gaussien additif. L'antenne intelligente utilisée est à 5 éléments adaptés
avec l'algorithme LSCMA. Le nombre d'utilisateurs actifs est égal à 10.

145



Chapitre 4. Détection Multi-Utilisateurs Aveugle dans un Système
MC-CDMA

Figure 4.20 � Performance du système pour di�érentes vitesses à des SNR = 10dB.

Figure 4.21 � performance du système pour di�érents types de canaux.

Les performances du système présentées dans la �gure 4.21 montrent clairement
que ce dernier est robuste contre l'e�et du bruit où le BER dépasse 10−4 pour un
SNR inférieur à 22 dB. Aussi, les performances dans le cas d'un canal de Rice sont
très intéressantes, les performances seront proches de 10−4 pour un SNR égal à
14 dB. Nous remarquons une saturation des performances dans le cas d'un canal
de Rayleigh au-delà de 16 dB avec un BER qui dépasse 10−2, ceci s'explique par la
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présence du trajet dominant dans le cas du canal de Rice qui est absent dans le cas
du canal de Rayleigh.

4.8.8 Etude comparative

A�n de démontrer l'apport du récepteur proposé dans les systèmes MC-CDMA
et les réseaux 4G, une étude comparative, aux techniques utilisées actuellement,
est développée dans cette partie. L'une des méthodes les plus utilisées dans la dé-
tection multi-utilisateurs que-ce-soit dans les modulations mono-porteuse où multi-
porteuses est le détecteur MMSE (minimum mean square error). X.Zhang et G.Feng
[98], ont étudié récemment l'implémentation aveugle de ce détecteur en association
avec les antennes intelligentes dans une transmission MC-CDMA. Ils ont démontré
dans cette étude que les performances du détecteur MMSE-aveugle étaient proches
de celles du détecteur MMSE classique et supérieures à celles du détecteur à com-
binaison d'énergie minimale (minimum output energy : MOE), largement connue.

Dans la suite de cette partie nous comparons les performances du récepteur
proposées à celles obtenues par X.Zhang et G. Feng dans leur étude référenciée par
[98].

Les mêmes conditions de simulation de la référence [98] sont utilisées pour évaluer
le récepteur proposé. Le réseau d'antenne utilisé à la réception est à 8 éléments
espacés de λ/2. Nous supposons que chaque utilisateur a son chemin individuel vers
la réception. Supposons également que le signal est modulé BPSK (binaire Phase
Shift Keying) et entouré par un bruit blanc Gaussien additif (AWGN). Le nombre de
sous-porteuses est de 32. Nous comparons tous d'abord les performances en termes
de convergence des algorithmes. Ainsi pour cette simulation l'erreur quadratique
moyenne(MSE) est évaluée en fonction du nombre d'itérations.

La �gure 4.22 représente l'erreur quadratique moyenne des trois algorithmes
comparés pour 3 utilisateurs actifs sur les 8 premières itérations avec un SNR =

16 dB. Nous pouvons clairement voir que la vitesse de convergence de l'algorithme
proposée est similaire à celle du MMSE aveugle et du MOE [99] avec des erreurs
réduites.

La �gure 4.23 illustre l'évolution du BER en fonction du SNR pour 4 algorithmes.
On peut clairement voir que le récepteur proposé (noté ici BB-NCMA) a des perfor-
mances nettement supérieures à celles des détecteurs MMSE aveugles (blind MMSE)
étudiés par X. Zhang et G. Feng [98], et du MMSE classique (non-blind MMSE),
développé dans plusieurs études [100] ainsi qu'au MOE récepteur largement utilisé.
Le BB-NCMA (Blind-beamforming with NCMA estimation) apporte une améliora-
tion du BER de plus de 9.7 dB pour un SNR égal à 8 dB.

La �gure 4.23 représente une comparaison entre le récepteur proposé et le ré-
cepteur LS-MMSE associé avec des antennes intelligentes, pour une transmission
MC-CDMA. Le récepteur LS- MMSE étudié par L.D'Oraziose [101] se base sur
l'algorithme LMS pour adapter l'antenne intelligente et sur le MMSE pour estimer
les codes d'étalement. L'étude de L.D'Oraziose a montré que le récepteur LS-MMSE
donne de bons résultats en terme de taux d'erreur binaire mais il présente l'inconvé-
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Figure 4.22 � Performance de la convergence des trois algorithmes.

Figure 4.23 � Comparaison des performances entre le BB-NCMA, MMSE classique,
MMSE aveugle et le MEO.
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Figure 4.24 � Comparaison des performances entre le BB-NCMA et LS-MMSE.

nient d'utiliser des symboles pilotes pour estimer le canal ce qui complique sa mise
en ÷uvre.

La �gure 4.24 illustre les performances pour un réseau à 4 éléments rayonnants
dans un canal de Rayleigh. Le nombre de sous porteuses utilisées est égal à 32 avec
4 utilisateurs. On peut clairement voir une amélioration des performances de notre
récepteur par rapport au récepteur LS-MMSE avec l'avantage d'une adaptation
aveugle. Le recul de la courbe du BER pour le récepteur proposé est de 3.8 dB par
rapport a celui du récepteur LS-MMSE.

4.9 Conclusion

Nous venons de développer dans ce chapitre, l'application de l'algorithme NCMA
à la détection multi-utilisateurs aveugle dans une transmission MC-CDMA avec
l'association des antennes intelligentes.

Nous avons en premier lieu, présenter les transmissions multiporteuses OFDM
et le système DS-CDMA. Ensuite, nous avons exposé d'une façon générale l'associa-
tion des deux techniques pour former le système, connue, MC-CDMA. Ce système
exploite les avantages des techniques OFDM et DS-CDMA notamment l'excellente
e�cacité spectrale de l'OFDM et la con�dentialité des informations transmises pour
la DS-CDMA. En vue d'augmenter l'e�cacité des transmissions MC-CDMA, l'asso-
ciation des antennes intelligentes à celles-ci est développée dans la cinquième partie.

Nous avons poursuivi dans ce chapitre la présentation des récepteurs multiu-
tilisateurs linéaires communément utilisés dans ce contexte. Nous avons aussi dé-
veloppé dans ce paragraphe un détecteur multiutilisateurs linéaire basé sur l'algo-
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rithme NCMA, et analyser sa convergence.
Le détecteur développé a été associé dans la partie suivante à un récepteur MC-

CDMA à antennes intelligentes. L'examen des performances menées à travers des
simulations du récepteur proposé a montré la capacité et l'apport de ce dernier aux
systèmes MC-CDMA.

En�n, nous avons achevé le chapitre par une étude comparative entre le récepteur
proposé et le MMSE aveugle proposé par la référence [98] ainsi qu'au récepteur LS-
MMSE étudié par L.D'Oraziose [101] et à d'autres récepteurs classiques tels que le
MMSE non aveugle et le MEO. L'étude a aboutit à une amélioration appréciable en
terme de probabilité d'erreur.
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Conclusion Générale et
Perspectives

P
arvenu au terme de cette thèse, il nous est donné de dégager quelques conclusions
portant sur les recherches poursuivies.

L'objectif du travail présenté dans ce manuscrit est l'étude, le développement
et l'application d'une nouvelle tranche d'algorithmes basés sur la méthode CMA
pour la détection de signaux de communications. Ce problème intervient dans de
nombreuses applications, notamment avec la forte demande en matière d'Internet et
multimédias, des services promis par les nouvelles générations de terminaux radio-
mobiles utilisant des antennes intelligentes. Dans le passé de tels services ont été
confrontés à de nombreuses limitations.

Notre première tache consistait à étudier d'une manière générale les antennes
intelligentes et les signaux utilisés dans les systèmes de communications modernes.
Pour cela, nous avons modélisé des signaux à bande étroite reçus sur un réseau de
capteurs, de topologies dé�nies (rectiligne). Plusieurs hypothèses ont été utilisées
pour simpli�er la modélisation de ces signaux sans pour au temps s'éloigner de la
réalité. Une représentation matricielle est aussi donnée pour une manipulation plus
aisée. Une étude des approches traditionnelles pour la con�guration et l'adaptation
des réseaux intelligents d'antennes est aussi menée.

Pour compléter notre modèle, nous avons caractérisé le canal radio-mobile et
modéliser les di�érents phénomènes de propagation. L'in�uence de la mobilité de
l'émetteur et de sa vitesse de déplacement est aussi étudiée.

Après l'étude des algorithmes d'adaptation classique, nous sommes passés au vif
du sujet c'est-à-dire aux algorithmes d'adaptation aveugle, et plus précisément aux
algorithmes de Godard plus connus sous le nom d'Algorithme à Module Constant
(Constant Modulus Algorithm). On a d'abord abordé l'aspect général de ces algo-
rithmes en étudiant la fonction coût sous sa forme la plus générale, et en analysant
sa convergence. On a aussi e�ectué une étude comparative entre les variantes de la
méthode CMA les plus utilisées dans les télécommunications et tirer la plus per-
formante d'entre elles pour l'adaptation des antennes intelligentes pour plusieurs
cas concrets de simulation. Nous avons généralisé l'étude au cas de détection de
plusieurs cibles et analyser tous les aspects d'une telle procédure.

Les résultats de simulations d'algorithmes aveugles tels que le NCMA et le
LSCMA, dans un cas multi-cibles (multi-utilisateurs) sont très intéressantes. Pour
cette raison nous avons étendu l'application des variantes du CMA à la détec-
tion multi-utilisateurs aveugle dans un système MC-CDMA. La détection multi-
utilisateurs est un problème d'actualité qui a une grande in�uence sur les systèmes
de communication modernes. Cette étude très intéressante est suivie par une re-
cherche générale sur les systèmes MC-CDMA et les détecteurs classiques utilisés
dans un tel système qui présentent de grandes limitations pour les nouveaux sys-
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tèmes de communications. Pour cela, nous avons proposé l'utilisation de l'algorithme
NCMA (Normalized Constante Modulus Algorithm) à la structure du détecteur
Multi-utilisateurs linéaire et on a étudié ses performances. On a aussi proposé un ré-
cepteur à base d'antennes intelligentes associé au détecteur multi-utilisateurs NCMA
pour la détection d'un signal MC-CDMA.

Outre les aspects analyse et synthèse des recherches bibliographiques et
mise en ÷uvre de méthodes extraites de la littérature, nos contributions à ces tra-
vaux comportent deux volets. Premièrement l'application d'une nouvelle approche
d'initialisation des algorithmes aveugles, appliqués aux d'antennes intelligentes, qui
a conduit à une amélioration des performances en terme de convergence. Notre
deuxième contribution est l'utilisation des algorithmes de Godard dans une asso-
ciation des antennes intelligentes au système MC-CDMA avec une détection multi-
utilisateurs et l'obtention de résultats très encourageants pour d'éventuelles études
approfondies et ultérieures du sujet.

Le travail présenté dans cette thèse ouvre de nombreuses perspectives, que nous
résumons par les axes de recherches suivants :
• Applications de ces méthodes pour des signaux larges bandes.
• Faire une étude plus complète du système d'acquisition d'informations et l'ex-
tension de cette étude aux systèmes asynchrones.
• L'extension des applications à d'autres types de modulations numériques.
• Approfondir l'étude sur les détecteurs multi-utilisateurs très utilisés dans les
télécommunications modernes.
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Annexe A

Modèle des signaux pour le
traitement d'antenne

Soit une source de coordonnées rs ∈ R3 émettant une onde progressive dans
un milieu qu'on suppose in�ni. On supposera également le milieu homogène de
telle sorte que la vitesse de propagation c est constante. Une solution élémentaire à
l'équation de propagation est donnée par :

s̃(r, t) = Ã
ej(ωt−k

T r)

‖˜̃r‖
(A.1)

Avec :
� r̃ = r − rs, où r désigne le vecteur des coordonnées où le champ est mesuré,
� k est le vecteur d'onde dé�nissant la direction de propagation,
� et k est le nombre d'onde, donnée par :

k = ‖k‖ =
ω

c
(A.2)

Si l'on suppose que le réseau d'antennes en réception se situe à une grande distance
de la source, en champ lointain, le front d'onde n'est plus sphérique mais plan. Le
signal reçu est l'onde plane monochromatique que l'on réécrit comme :

s(r, t) = A (A.3)

où α = k
c et α = ‖α‖ = 1

c est appelée la lenteur. Le signal peut donc être vu
comme une onde parcourant la distance λ = 2π

k dans le temps T = 2π/ω. L'équation
de propagation étant linéaire, toute combinaison d'ondes planes monochromatiques
la véri�era. Le réseau d'antennes va donc procéder à un échantillonnage spatial
du front d'onde. Par analogie avec l'échantillonnage de signaux temporels, on peut
s'attendre à ce que l'échantillonnage spatial procure de plus en plus d'informations
sur le signal reçu à mesure que l'ouverture du réseau (c'est-à-dire sa dimension)
augmente. Dans la suite, on cherche à développer un modèle pour les signaux reçus
par le réseau d'antennes.

A.1 Modèle temporel en bande étroite

On s'intéresse tout d'abord au cas d'une seule source et on considère que tous les
signaux sont à bande étroite autour d'une fréquence centrale fc (on note ωc = 2πfc
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Figure A.1 � Spectres de signaux passe-bande.

la pulsation correspondante). Soit x̄(t) le signal mesuré sur un capteur de référence.
Le signal mesuré sur le capteur k s'écrit :

ȳk(t) = h̄k(t) ∗ x̄(t− τk) + b̄k(t) (A.4)

où
� h̄k(t) est la réponse impulsionnelle du capteur d'indice k,
� ∗ est l'opérateur de convolution,
� τk est le temps mis par l'onde plane pour atteindre le capteur k depuis le
capteur de référence. Ce retard dépend de la géométrie de l'antenne et de la
position de la source,

� b̄k(t) est le bruit capté, qu'il soit électronique, ambiant etc . . ..
La notation ȳ signi�e que l'on considère des signaux passe-bande autour de fc. Le
signal étant supposé à bande étroite (Figure A.1), sa densité spectrale (d'énergie ou
de puissance) |X(ω)|2 véri�e :

X̄(ω) = S(ω − ωs) + S∗(ω + ωs) (A.5)

On en déduit alors que :

x̄(ω) = 2Re{s(t)ejωct}
= 2Re{α(t)ejφtejωct}
= 2α(t) cos[ωct+ φ(t)] (A.6)

α(t) et φ(t) et désignent l'amplitude et la phase de s(t), supposées varier très lente-
ment par rapport à fc . s(t) est appelée enveloppe complexe de x(t). En prenant la
transformée de Fourier de (A.4), on obtient :

Ȳk(ω) = H̄k(ω) [S(ω − ωs) + S∗(ω + ωs)] e
−jωτk + B̄k(ω) (A.7)

La fréquence porteuse étant généralement très élevée (de l'ordre de 100MHz à
10GHz pour un radar), on ne peut e�ectuer de traitement à ces fréquences-là ; on
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Figure A.2 � Synoptique d'une chaîne de réception.

repasse donc en bande de base. La �gure A.2, donne le schéma synoptique (simpli�é)
de la chaîne de réception d'un réseau d'antennes Soit, ỹk(t) = ȳk(t)e

j2πt le signal
obtenu en démodulant yk(t). On a alors :

Ȳk(ω) = H̄k(ω) [S(ω) + S∗(−ω − 2ωc)] e
−j(ω+ωc)τk + B̄k(ω + ωc) (A.8)

Après �ltrage passe-bas, la composante à 2ωc disparaît et il reste :

Ȳk(ω) = H̄k(ω)S(ω)e−j(ω+ωc)τk + B̄k(ω + ωc) (A.9)

A.2 Hypothèse bande étroite

L'hypothèse bande étroite consiste à dire que le temps de traversée du réseau
par le front d'onde est négligeable devant l'inverse de la bande passante du signal de
telle sorte que l'amplitude et la phase de l'enveloppe complexe n'ont pas le temps
de varier. Ainsi, on a :

α(t− τk) ≈ α(t) et φ(t− τk) ≈ φ(t)

ce qui entraîne que :

x̄(t− τk) = 2α(t) cos[ωct+ φ(t)− ωcτk] (A.10)

et, par conséquent :

s(t− τk) ≈ s(t)e−jωcτk ⇒ Ȳk(ω) ≈ H̄k(ω)S(ω)e−j(ωcτk) + B̄k(ω) (A.11)

⇒ yk(ω) ≈ H̄k(ωc)s(t)e
−j(ωcτk) + bk(t)

En d'autres termes, le temps de propagation se traduit par un simple déphasage du
signal. Soit D = Lλ la longueur totale du réseau et B la bande passante du signal
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utile. L'hypothèse bande étroite stipule donc que :

D

c
� 1

B
⇒ Lλ

c
� 1

B

⇒ L

fc
� 1

B

⇒ L×B � fc

Autrement dit que la bande passante du signal est négligeable devant la fréquence
porteuse. En radar ou en communications mobiles, ceci est généralement véri�é.
Pour mieux �xer les idées, considérons un réseau de capteurs situés aux coordonnées
(xk, yk, zk) dans un repère (o, x, y, z).Considérons une source repérée par un angle
d'élévation θ et un angle d'azimut φ, alors le temps de propagation τk s'écrit :

τk =
1

c
[xk cos θ cosφ+ yk cos θ sinφ+ zk sin θ] (A.12)

et le vecteur directionnel s'écrit, en supposant les capteurs identiques (à une
constante près) :

a(θ, φ) =

 ej
2π
λ
[x1 cos θ cosφ+y1 cos θ sinφ+z1 sin θ]

...

ej
2π
λ
[xm cos θ cosφ+ym cos θ sinφ+zm sin θ]

 (A.13)

Avec λc = c/fc la longueur d'onde. On constate que le vecteur directionnel porte
l'information sur la position de la source via les angles θ et φ. Par conséquent,
l'utilisation du réseau à des �ns de localisation est pertinente.

A.3 Modèle fréquentiel

Le modèle temporel bande étroite que nous venons d'exposer repose sur la pro-
priété qu'un retard temporel se traduit par un déphasage sur le signal. Ceci n'est
véri�é que pour des signaux à bande étroite et ne s'applique donc pas pour des si-
gnaux larges bande. Dans de nombreux systèmes, on traite donc plutôt les données
dans le domaine fréquentiel (tout en sachant que les domaines temporel et fréquen-
tiel sont duels car reliés par une transformée de Fourier inversible). Considérons
donc la transformée de Fourier de l'équation (??) à la fréquence :

Ȳk(f) = H̄k(f)S(f)ej(2πfτk) + B̄k(f) (A.14)

En rassemblant ces équations dans un vecteur (et en incorporant Hk(f) dans le
signal), l'enveloppe complexe du signal dans le domaine fréquentiel s'écrit :

y(f) = af (θ)s(f) + b(f) (A.15)

avec :

af (θ) =
[
1 ej(2πfτ(θ)) . . . ej(2πf(m−1)τ(θ))

]T
(A.16)

y(f) = [y1(f) y2(f) . . . ym(f)]T (A.17)
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Annexe A. Modèle des signaux pour le traitement d'antenne

Nous mettons en évidence le fait que maintenant la réponse instantanée est
considérée à la fréquence f et que le vecteur directionnel dépend maintenant de la
fréquence. Le modèle (A.15) s'applique aussi bien à un signal bande étroite (auquel
cas on ne considérerait pratiquement que la fréquence fc) qu'à un signal large bande
pour lequel plusieurs fréquences seraient envisagées. En pratique, on e�ectue une
transformée de Fourier de la sortie temporelle de chaque capteur pour avoir accès à
un certain nombre de fréquences et aux réponses instantanées correspondantes. Ces
dernières sont ensuite traitées séparément puis recombinées en fonction de l'objectif
visé.
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Annexe B

Modèle de canal géométrique
elliptique à un seul rebond

Dans [52]Liberti a conçu un modèle de canal géométrique elliptique à seul
rebond pour microcellules. Ce modèle est basé sur l'hypothèse d'une distribution
uniforme des di�useurs dans un secteur limité par deux ellipses, choisies de telle
manière que la station de base et la station Mobile soient dans chaque cas à ces foyers.
Ce modèle a été proposé pour les environnements microcellules où les hauteurs de
l'antenne sont relativement faibles et la di�usion multi-trajets à proximité de la
station de base est tout aussi probable que la di�usion multi-trajets à proximité du
mobile.
La géométrie pour ce modèle est donnée sur �gure B.1. La densité de probabilité

Figure B.1 � Géométrie du modèle GBSBEM.

jointe de la direction d'arrivée peut être représentée par l'équation suivante :

f(τk, θk) =


l(τk,θk)
4πambm

D
c ≤ τk ≤ τm, θk 6= 0

c(D+τkc)
4πambm

D
c ≤ τk ≤ τm, θk = 0

0 ailleurs

(B.1)

Avec :

l(τk, θk) =
(D2 − τ2k c2)(D2c+ τ2k c

3 − 2τkc
2 cos θk)

(D cos θk − τkc)3
(B.2)

am = cτm
2 , bm =

√
(c2τ2m −D2) c est la vitesse de la lumière , et D est la distance

entre la station de base et la station mobile.



Annexe C

Détermination des SINR, SIR ET
SNR

Nous nous s'intéressons dans cette annexe à déterminer les expressions du SNIR,
SIR et du SNR, utilisés pour évaluer les performances des algorithmes d'adaptations
aveugles.

C.1 Calcul du rapport signal sur interférence plus bruit

(SINR : Signal to Interferer and Noise Ratio)

Le SINR (en anglais : Signal to Interference and Noise Ratio) est dé�ni comme
étant le rapport entre la puissance du signal d'intérêt, la puissance des signaux
interférents et le bruit. La valeur instantanée du SINR est donnée par :

SNIR(k) =
Pu(k)

PI+n(k)
(C.1)

où :
� Pu(k) : représente la valeur instantanée de la puissance du signal utile,
� PI+n(k) : représente la valeur instantanée de la puissance du signal utile,

En se ramenant au notation des chapitres 1 et 3, on peut exprimer l'équation (C.1)
en réception en fonction du signal reçu xm(t) et du bruit n(k) comme suit :

SNIRmE (k) =
|xm(t)|2∣∣∣∑Q

i=1,i 6=m xi(k) + n(k)
∣∣∣2 (C.2)

En sortie du système d'adaptation en fonction du vecteur de pondération w(k) :

SNIRmA (k) =

∣∣wH(k)xm(t)
∣∣2∣∣∣wH(k)

∑Q
i=1,i 6=m xi(k) + n(k)

∣∣∣2 (C.3)

C.2 Calcul du rapport signal sur interférence (SIR : Si-

gnal to Interferer Ratio)

L'in�uence de l'interférence pure sur le signal utile est exprimée par le rapport
SIR (en anglais : Signal to Interferer Ratio), de la puissance du signal utile Pu(k)



Annexe C. Détermination des SINR, SIR ET SNR

sur la puissance des interférences pur PI(k) (autre utilisateur par exemple), elle est
donnée par :

SIR(k) =
Pu(k)

PI(k)
(C.4)

Cette équation peut être exprimé en fonction du signal reçu en remplacent la valeur
du bruit n(k) par zéro, et donc le SIR s'exprime comme suite :

SIRmE (k) =
|xm(t)|2∣∣∣∑Q

i=1,i 6=m xi(k)
∣∣∣2 (C.5)

Après l'adaptation en introduisant le vecteur de pondération w(k) :

SIRmA (k) =

∣∣wH(k)xm(t)
∣∣2∣∣∣wH(k)

∑Q
i=1,i 6=m xi(k)

∣∣∣2 (C.6)

C.3 Calcul du rapport signal sur bruit (SNR : Signal to

Noise Ratio)

De la même manière que les deux rapports précédents, le SNR est dé�ni comme
étant le rapport entre la puissance du signal utile Pu(k) et le bruis pur Pn(k), est
donné par :

SNR(k) =
Pu(k)

Pn(k)
(C.7)

En fonction du signal reçu xm(t) et du bruit pur n(k) , le rapport est donné par :

SNRmE (k) =
|xm(t)|2

|n(k)|2
(C.8)

Après adaptation le rapport est exprimé par :

SNRmA (k) =

∣∣wH(k)xm(t)
∣∣2

|wH(k)n(k)|2
(C.9)

Les équations (C.3), (C.6) et (C.9) sont les équations utilisées pour l'analyse des
performances des algorithmes CMA dans le chapitre 3.
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Résumé 

e travail traite de l'impact des antennes intelligentes et les algorithmes associés sur les C
systèmes de communication mobile sans fil. Après un survol sur les systèmes d’antennes 
intelligentes et les algorithmes classiques associés, nous fournissons une caractérisation détaillée 
du canal radio-mobile avec des simulations des réponses impulsionnelles du canal pour plusieurs 
scénarios de transmissions. Nous étudions par la suite les méthodes aveugles connues dans la 
littérature sous le non d’algorithme de Godard ou algorithme à module constant (CMA), pour 
adapter et synthétiser le diagramme de rayonnement utile du réseau. Ces méthodes ne nécessitent 
pas l’emploi d’une séquence d’apprentissage, elles exploitent la propriété du module constant de 
la plupart des types de modulation utilisés dans la communication mobile.  

Nous proposons aussi une application de ces méthodes à la détection multi utilisateurs aveugle 
dans un système MC-CDMA. 

Mots clés : Détection, auto–adaptation, algorithme à module constant, antennes intelligentes, 
détection aveugle multi-utilisateurs, système MC-CDMA. 

 

Abstract  

his work presents new framework for the development and analysis of blind adaptive T
algorithms. An adaptive algorithm is said to be `blind' if it does not require a known training 
sequence. The main focus is application of these algorithms to adaptive antenna arrays in mobile 
radio communications. Adaptive antenna arrays can reduce the effects of co-channel interference, 
multipath fading, and background noise as compared to more conventional antenna systems. For 
these reasons, the use of adaptive antennas in wireless communication has received a great deal 
of attention in the literature. 

The analysis framework introduced here is shown to include the well-known Constant modulus 
algorithm (CMA). New results on the behavior of the CMA, NCMA and LSCMA are presented 
here, including analytic result on the convergence rate. 

This framework is also used to propose a new blind multi-user detector in multi-carrier code 
division multiple access (MC-CDMA) systems. 

Keywords: Adaptive array, constant modulus algorithm, blind multi-user detector, MC-CDMA 

systems. 

 

 ملخص

لمحة  بعدعلى الأنظمة الاتصالات المتنقلة.  تأثير الهوائيات الذكية والخوارزميات المرتبطة بها تتناول هذه الدراسة         
نقدم وصف مفصل لقناة راديو المحمول مع محاكاة  ,التقليدية المستعملة فيها والخوارزميات الذكية نظم الهوائيات عنعامة 

 للردود هذه الأخيرة لسيناريوهات مختلفة من الإرسال.

(, وذلك من أجل CMA, المعروفة باسم خوارزميات المعامل الثابت )Godardبعد ذلك نقوم بدراسة خوارزميات          

تكييف إشعاع الهوائيات الذكية. هذه الخوارزميات لا تتطلب استخدام تسلسل التدريب بل تستغل خاصية المعامل الثابت 
 المستخدمة في معظم أنواع الاتصالات المتنقلة. 

 .CDMA–MCنقترح أيضا تطبيق هذه الأساليب لتطور كاشف متعددة المستخدمين في نظام  

, OFDM ,CDMA ,MC-CDMAالأنظمة المتعددة الهوائيات, الهوائيات الذكية, معالجة الإشارات, : حكلمات المفاتي

 .CMAالخوارزمية 
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