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Résumé 

 
     Aujourd’hui les systèmes MIMO sont devenus un des sujets les plus étudiés en 
recherche, car ils sont capables d’augmenter l’efficacité spectrale (capacité) sur une 
largeur de bande limitée. L’aptitude des systèmes multi-antennes à résister aux 
évanouissements et aux interférences constitue par ailleurs un avantage supplémentaire 
indéniable. Les avantages des systèmes MIMO vont cependant bien au-delà de ceux des 
antennes intelligentes. Le fait de placer des antennes des deux côtés de la liaison crée une 
matrice de canal et donne la possibilité de transmettre de l’information par plusieurs 
modes spatiaux égaux au nombre minimal des antennes d’émission et de réception de 
cette matrice sur le même créneau spatiotemporel et sans puissance supplémentaire.  
   
    Par l’association du système MC-CDMA et du système de transmission MIMO à 
Formation de Faisceaux Multiples (multi-beam) à la réception se basant sur le 
multiplexage spatial ou la diversité spatiale à l’émission, nous créons un nouveau schéma 
de transmission à grande efficacité spectrale ou à grande diversité selon le compromis à 
faire. Nous générons ainsi plusieurs faisceaux indépendants du fait de la décorelation 
spatiale entre les antennes, chaque faisceau se dirige uniquement vers l’antenne du réseau 
d’émission correspondante suivant un signal de référence qui est inséré dans la trame des 
données émise.  
 
Mots clés : Antennes adaptatives, Système MIMO, Formation de Faisceaux multiples, 
MMSE, CDMA, OFDM, MC-CDMA, MIMO-MC-CDMA, V-BLAST, STBC, détection 
Multiutilisateurs.  
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Abstract  

 
   Today MIMO systems have become one of the subjects most studied in research 
because they are able to increase the spectral efficiency (capacity) on a limited 
bandwidth. The ability of multi-antenna systems to resist in fading and interference is 
also a definite plus.  
 
   The benefits of MIMO systems are however far beyond those of smart antennas. 
Placing the antennas on both sides of the connection creates a channel matrix and the 
possibility to transmit a number of information equal to the minimum number of transmit 
and receive antennas of this matrix in the same modes spatiotemporal segment and 
without additional power. By the association of MIMO transmission system with multi-
beamformer (multi-beam) at the reception based on the spatial multiplexing or spatial 
diversity and MC-CDMA system, we create a new transmission scheme with high 
spectral efficiency or large diversity. Therefore, we generate multiple independent beams 
because its space décorelation between the antennas, each beam is directed only to the 
antenna of array transmission along a corresponding reference signal which is inserted 
into the transmitted frame data.  
 
Keywords: Adaptive Antennas, MIMO System, multi-beam, MMSE, CDMA, OFDM, 
MC-CDMA, MIMO-MC-CDMA, V-BLAST, STBC, Multiuser detection. 
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  ملخص
  

) القدرة(اليوم من المواضيع ا$كثر بحثا ودراسة $نھّا قادرة على زيادة كفاءة استخدام الطيف  MIMOأصبحت أنظمة 
  .على عرض نطاق ترددي محدود

  .قدرة ا$نظمة متعدّدة الھوائيات على مقاومة الت>شي والتداخل ھو أيضا من ا5يجابيات الواضحة
تركيبات ھوائيات على ك> جانبي الصلة يخلق . تذھب إلى أبعد من مجرد الھوائيات الذكية MIMOإيجابيات أنظمة 

دد ا$دنى لھوائيات ا5رسال واKستقبال لھذه مصفوفة قناة ويمكن من إيصال المعلومة بطرق فضائية متعدّدة تساوي الع
 MIMOونظام  MC-CDMAبالتجميع بين نظام . المصفوفة على نفس مجال المكان والزمان وبدون استطاعة إضافية

لتكوين متعدّد الحزم الكھرومغناطيسية Kستقبال معتمد على مزج ا5شارات الفضائية أو تنوعھا عند ا5رسال ، تخلق تمثي> 
وبھذا ننشئ عدّة أشعة مستقلة بفضل تباعد . ا ذا فعالية طيفية كبيرة في ا5رسال أو بتنوّع كبير حسب ما تريد فعلهجديد

الفضاء بين الھوائيات، كل شعاع يتجه فقط نحو الشبكة الھوائية لZرسال الموافقة لھا حسب ا5شارة المرجعية التي يتمّ 
  .إدراجھا ضمن بيانات ا5طار المنقولة

  
-MMSE CDMA,  ,,OFDM MC, الحزمة متعددة تشكيل ,MIMO أنظمة ,الھوائياتشبكة : الكلمات الرئيسية

CDMA MIMO-MC-CDMA, , ھندسةV BLAST- ,STBC, المستخدمين متعددالكشف ال.   
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Introduction générale 
 
 
 
 

Depuis les années quatre vingts, le secteur des communications à distance plus connu sous 
le terme de télécommunication, connaît une croissance fulgurante grâce aux progrès 
technologiques réalisés dans plusieurs domaines scientifiques. Cette évolution est 
particulièrement frappante pour les communications radio-mobiles avec l'apparition des 
différentes générations de téléphonie mobile. Parallèlement, les applications pouvant 
bénéficier de cette évolution technologique n'ont cessé de se diversifier. Ainsi, nous 
assistons actuellement à l'avènement de la visiophonie et du visionnage de signaux 
audiovisuels sur des appareils de téléphonie mobile. Ces nouvelles fonctionnalités nécessitent 
des transmissions de plus en plus rapides garantissant à la fois une nécessaire flexibilité et 
une impérieuse efficacité au niveau de la qualité de service.  
 
    La mise en œuvre de réseaux d'accès radio à débits variables de plus en plus élevés va 
permettre d'élargir l'offre des services aux utilisateurs (téléphonie, vidéo, transmissions de 
données multimédia, Internet...). Cette évolution a conduit à la recherche de nouvelles 
techniques pour optimiser l'utilisation du spectre radio qui est une ressource rare. L'emploi de 
la modulation à multiplexage par répartition orthogonale de la fréquence (MROF ou 
OFDM) dans une large gamme d'applications (La diffusion audio numérique  (DAB), La 
diffusion vidéo numérique Terrestre (DVB-T),le réseau local à haute performance 
(HIPERLAN, 802.11x)) et de la technique d'accès multiple par répartition de code à séquence 
directe( ARMC-SD ou DS-CDMA) dans les réseaux mobiles de  3ème génération à conduit à 
la technique multi-porteuses à accès multiple par répartition de codes (MC-CDMA) qui est 
la combinaison de ces deux techniques dans les systèmes de 4ème génération afin de profiter 
de leurs avantages.  
 
    Mais il apparaît que ces seules améliorations ne seront probablement pas suffisantes pour 
satisfaire toute la demande : le facteur principal qui limite les performances et la capacité d’un 
système radio-mobile cellulaire est l’interférence entre les utilisateurs qui utilisent la même 
bande de fréquences dans la même cellule ou dans des cellules voisines et le phénomène des 
trajets multiples. Ceci est clairement observable dans le cas d’un système CDMA, où tous les 
utilisateurs utilisent la même bande de fréquences. En effet, 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 différents utilisateurs. 
Dans ce contexte, l’utilisation de techniques de traitement 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 variabilité du canal de 
propagation, due pour l’essentiel aux déplacements des utilisateurs.  
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’émission des mobiles (et donc 
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l’augmentation de l’autonomie énergétique) et l’amélioration des performances de la liaison. 
La séparation spatiale des signaux peut être appliquée indépendamment de la technique 
d’accès multiple utilisée. La formation des voies est réalisée grâce à l’emploi d’un réseau 
d’antennes de gains variables pilotées par des algorithmes de formation de voies 
(beamforming).  
 
    Ceci a constitué le contexte d’étude  de notre projet dont l’objectif était d’étudier la 
contribution  et l’apport de l’emploi des réseaux adaptatif d’antennes dans la détection 
Multiutilisateurs pour un système MC-CDMA. La  transmission impliquée dans le système 
MC-CDMA  a des possibilités de rejet d'interférence mais  pas de manière suffisante dans le 
cas de fortes  interférences. Par conséquent nous devons employer des algorithmes  de 
formation de faisceau.  Nous nous sommes aussi intéressés au système à entrées multiples et 
sorties multiples  (MIMO) à Formation de Faisceaux Multiples (FFM) qui utilise plusieurs 
antennes d’émission et réception combiné au système MC-CDMA (FFM-MIMO-MC-
CDMA). Pour notre travail nous avons utilisé la formation de faisceaux multiples uniquement 
à la réception.    
 
    Aujourd’hui les systèmes MIMO sont devenus un des sujets les plus étudiés en recherches, 
car ils sont capables d’augmenter l’efficacité spectrale (capacité) sur une largeur de bande 
limitée. L’aptitude des systèmes multi-antennes à résister aux évanouissements et aux 
interférences constitue par ailleurs un avantage supplémentaire indéniable. Les avantages des 
systèmes MIMO vont cependant bien au-delà de ceux des antennes intelligentes. Le fait de 
placer des antennes des deux côtés de la liaison crée une matrice de canal et donne la 
possibilité de transmettre de l’information par plusieurs modes spatiaux égaux au nombre 
minimal des antennes d’émission et de réception de cette matrice sur le même créneau 
spatiotemporel et sans puissance supplémentaire. Par l’association du système de transmission 
MIMO à Formation de Faisceaux Multiples (multi-beam) à la réception et du système MC-
CDMA se basant sur le multiplexage spatial ou la diversité spatiale à l’émission, nous créons 
un nouveau schéma de transmission à grande efficacité spectrale ou à grande diversité selon le 
compromis à faire. Nous générons ainsi plusieurs faisceaux indépendants du fait de la 
décorelation spatiale entre les antennes, chaque faisceau se dirige uniquement vers l’antenne 
du réseau d’émission correspondante suivant un signal de référence qui est inséré dans la 
trame des données émise. 
 
Organisation de la thèse 
 
La figure 1 décrit l’organisation de cette thèse. 
 
   Le premier chapitre fait un rappel sur les systèmes de transmission numérique, sur le canal 
de transmission SISO ainsi que sur le canal MIMO à bande étroite. 
Le deuxième chapitre a pour objectif de présenter les principales notions relatives aux 
systèmes de communication numérique ainsi que les différents schémas d’accès utilisés 
actuellement tel que les systèmes CDMA, OFDM et MC-CDMA qui offrent une grande 
efficacité spectrale. 
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Figure 1 : Organisation de la thèse. 
 

    Dans le troisième  chapitre, nous proposons une étude sur les techniques de détection 
Mono-utilisateurs et Multiutilisateurs dans le contexte d’un accès en MC-CDMA sur canal à 
bruit blanc aditif gaussien (BBAG ou AWGN) et Rayleigh dans un canal à entrée unique et 
plusieurs sorties (SIMO). Dans le quatrième chapitre nous faisons un rappel des principaux 
types de multiplexage spatial, sur le codage spatio-temporel (STC) en général qui sont 
utilisés pour notre simulation et un rappel sur la capacité d’un canal MIMO. 
 
    Dans le dernier chapitre  cinq, nous exposons notre nouveau schéma MIMO-FFM 
(MIMO à formation de faisceaux multiples) et nous le détaillons très bien en passant d’un 
système de formation Mono-Faisceau à un autre Multivoies ou Multifaisceaux, nous faisons 
à chaque fois le calcul des vecteurs et des matrices de pondérations pour chaque type de 
combinaison OFDM,CDMA,MC-CDMA. 
 
    Nous avons trouvé  des équations faciles à mettre en œuvre et qui sont similaires, en effet 
pour l‘OFDM et le MC-CDMA nous travaillons dans le domaine fréquentiel tandis que pour 
le CDMA c’est plutôt dans l’espace temporel et nous voyons très bien l’analogie entre eux. 
Enfin la conclusion générale regroupe les différentes conclusions sur les études menées et 
indique quelques perspectives pour poursuivre les travaux et parfaire les résultats. 
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CHAPITRE 1. INTRODUCTION AUX SYSTEMES DE TRANSMISSION NUMERIQUE 
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Chapitre  1 
 
 
Introduction aux systèmes de transmission 
numérique 
 
 
1.1 Introduction 
 

Cette première partie à pour objectif de présenter les principales notions relatives aux 
systèmes de communication numérique. 
Dans un premier temps, la description de communication numérique sera effectuée. Nous 
présenterons ainsi le modèle bande de base, les éléments perturbateurs ainsi que la 
description du canal de propagation dans le cas général. 
Ensuite, nous donnons un aperçu sur les systèmes multi-antennes dit ‘’MIMO’’ de matrice 
représentative H .Nous définissons ensuite le canal MIMO multi-trajets qui simule 
l’environnement réel de  tout système de communication numérique. 
 

1.2 Description d’un système de communication numérique                                          
 
1.2.1  Chaîne de  transmission numérique  
 
Les systèmes de transmission numérique véhiculent de l’information sous formes numériques 
entre une source et un ou plusieurs destinataires en utilisant un support physique comme le 
câble, la fibre optique ou encore la propagation sur un canal radioélectrique [1]. Les signaux 
transportés peuvent être soit directement d’origine numérique, comme dans les réseaux de 
données, soit d’origine analogique (parole, image…) mais convertis sous une forme 
numérique. La tâche du système de transmission est d’acheminer l’information de la source 
vers le destinataire avec le plus de fiabilité possible. Les caractéristiques de l’environnement 
de transmission sont très importantes et affectent directement la conception des systèmes de 
communication et leurs fonctions. 
Si le message produit par la source est de type analogique, il est converti en une séquence 
d’éléments binaires par des étapes successives d’échantillonnage, de quantification et de 
codage binaire [2]. Dans le cas idéal, cette séquence doit être la plus courte possible. Pour 
augmenter l’efficacité de la transmission et optimiser l’utilisation des ressources du système, 
un codeur de source compresse donc les données en éliminant les éléments binaires non 
significatifs.  
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Lors du passage dans le canal physique de transmission, le signal est altéré par du bruit et des 
interférences, induisant parfois le récepteur en erreur. Afin d’augmenter la fiabilité de la 
transmission, un codeur du canal introduit, de manière parfaitement contrôlée, de la 
redondance dans la séquence d’information. Ce codage est encore appelé codage détecteur et 
correcteur d’erreurs puisque le récepteur connaît la loi de codage utilisée et est donc capable 
de détecter puis éventuellement corriger les données binaires erronées. Cependant, cette 
amélioration de la qualité du message se fait au détriment du débit global de transmission et si 
l’on se réfère de plus aux travaux conduits par Shannon sur la théorie de l’information, le 
codage du canal n’est possible que si le débit de la source binaire est inférieur à la capacité  du 
canal de transmission. Afin d’éviter l’interception voir l’écoute d’une transmission par des  
personnes non autorisées, ou dans le but de faciliter la récupération de l’horloge en réception, 
il est également possible d’ajouter un processus d’embrouillage, par exemple grâce à 
l’utilisation d’une séquence binaire aléatoire [3]. 
A la sortie du codeur de canal, la séquence d’information binaire passe par un modulateur 
numérique, qui sert d’interface avec le canal de communication en donnant au signal une 
contenance physique. A chaque élément ou groupe d’éléments binaires est associée une forme 
d’onde selon une loi de transcodage, le tout formant alors un signal électrique susceptible 
d’être envoyé dans le canal en bande de base sur fréquence porteuse. 
Le canal de transmission est le support physique utilisé pour envoyer l’information de 
l’émetteur au récepteur, et il diffère selon le type d’application envisagée. Dans le cadre de 
notre étude, nous envisagerons plutôt les transmissions radio mobiles, qui utilisent la 
propagation des ondes électromagnétiques dans l’espace libre. Quel que soit le support 
employé lors de la propagation du signal, celui-ci subit des dégradations d’origine diverse, 
comme les évanouissements propres à la propagation, le bruit thermique généré par les 
appareils électroniquesou encore des perturbations  électriques dues aux brouilleurs, parasites, 
à la foudre… 
 
A la réception d’un système de communications numériques, le démodulateur traite les 
formes d’onde en provenance du canal par des processus d’estimation et de quantification et 
les réduits à des séquences de nombres, qui représentent des estimations des symboles émis. 
Ces séquences sont ensuite décodées selon les opérations inverses de celles employées à 
l’émission, ce qui permet au destinataire de retrouver l’information binaire initiale. 
L’information binaire n’arrive pas toujours intacte au destinataire et les performances du 
système de transmission dépendent de très nombreux facteurs, parmi lesquels on peut citer les 
caractéristiques du canal, la puissance de l’émetteur, la forme d’onde utilisée ou encore le 
type de codage. Le bruit est le terme générique qui regroupe l’ensemble des perturbations 
subies par le signal lors de son passage dans le canal de transmission. Afin de mesurer ces 
perturbations, on appelle donc rapport signal sur bruit(RSB) le rapport entre la puissance 
totale du signal émis et la puissance du bruit au niveau du récepteur. La fréquence à laquelle 
les erreurs se produisent constitue une bonne indication de la fiabilité de la communication, 
pour la quantifier, on définit le taux d’erreur binaire (TEB) comme le rapport entre le nombre 
de bits erronés et le nombre total de bits émis et le terme de probabilité d’erreur binaire (PEB) 
indique une estimation de ce rapport [4]. 
 
1.2.2Structure d’une chaîne de transmission  
 
La Figure 1.1 décrit une vue d’ensemble d’une chaîne de communication numérique. Les 
différents modules sont ainsi détaillés : 
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Dans notre étude, nous considérons une source d’information générale. Elle délivre des 
éléments binaires indépendants et identiquement distribués����. 
 
 

 
 

Figure 1.1 : Structure d’une chaîne de transmission numérique 
 

• Le codage de source : la séquence transmise par la source doit être la plus courte 
possible pour augmenter le débit de transmission nécessaire et optimiser l’utilisation 
des ressources du systèmes. Le codeur de source a pour objectif de compresser les 
données en éliminant les éléments binaires non significatifs. Le principe  du codage de 
source a été publié par Shannon [5].  

• Le codage du canal :lors du passageà travers le canal de transmission, le signal est 
soumis à divers interférences, introduisant des erreurs en réception. Afin d’augmenter 
la fiabilité de la transmission, un codage de canal introduit de la redondance dans la 
séquence d’information. Le récepteur connaît la loi de codage utilisée et est donc 
capable de détecter et corriger les données binaires erronées.  

• La modulation numérique : la séquence d’information binaire passe par un 
modulateur  numérique qui sert d’interface avec le canal de communication en 
donnant au signal une enveloppe physique. A chaque élément ou groupe d’éléments 
binaire est associée une forme d’onde selon une loi de modulation, cette forme d’onde 
est générée par le convertisseur bin-Maire. Chaque forme d’onde associée à un groupe 
de bits est appelée « symbole », le tout formant alors un signal susceptible d’être 
envoyé dans le canal après mise ou non sur fréquence porteuse.  

• Le canal de propagation :le modèle bande de base du canal de propagation décrit 
donc le support physique utilisé pour transmettre l’information. Le support diffère 
selon les applications. Dans le cadre de notre étude, nous envisagerons plutôt les 
transmissions radio-mobiles, qui utilisent la propagation des ondes électromagnétiques 
dans l’espace libre. 
 

Dans le cas général un entrelaceur temporel ou/et fréquentiel est inséré entre le codeur de 
canal et le convertisseur bin-Maire et l’ensemble ‘’Codeur-Entrelaceur-conversion Bin-Maire 
est appelé ‘’modulation codée avec entrelacement de bits’’(MCEB)ou BICM en anglais 
comme illustré dans la Figure 1.2  
Les performances du système de transmission dépendent donc de nombreux paramètres 
comme les caractéristiques du canal, la puissance d’émission, le choix du codage ou encore la 
forme d’onde utilisée. 

 

Démodulateur Destinataire Décodeur 

Codeur Modulateur 

Canal 

Source���� 
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Figure 1.2 : Schéma équivalent BICM 

 
 
1.2.3 Caractéristiques du système de communication numérique 
 
L’évaluation des systèmes de transmission est dictée par les deux caractéristiques : la qualité 
de transmission et la complexité de calcul des opérations de modulation/démodulation. 
Les grandeurs permettant de quantifier la qualité de la transmission sont :  
 

• Le taux d’erreur binaire (TEB) permet de mesurer la fréquence à la quelle les 
erreurs se produisent, il correspond au rapport entre le nombre de bits erronés et le 
nombre total des bits émis. 
 

• Erreur quadratique moyenne (EQM)déterminel’écart moyen entre les symboles 
émis et les symboles reçus. 
 

• L’efficacité spectrale mesure le débit binaire par unité de temps de fréquence pour 
une transmission de � bits sur une durée ��et une largeur de bande 	 allouée à la 
transmission.  Le débit binaire est donné par le rapport �/�� et l’efficacité spectrale 
par le rapport	�/B��. 
 

• Le rapport signal sur bruit (RSB)est généralement adopté en transmission 
numérique comme paramètre d’entrée du récepteur pour lequel on va évaluer la 
qualité du message numérique restitué, il permet ainsi de qualifier la sensibilité du 
récepteur aux perturbations subies par le signal lors du passage dans le canal. Le RSB 
est déterminé par le rapport � ��⁄  avec ��la densité spectrale de puissance du bruit 
blanc en entrée du récepteur  et��est l’énergie moyenne par bit du signal modulé. 
 

 
1.2.4 Les interférences  
 
1.2.4.1 Le bruit de fond radioélectrique 
 
La réception sur une antenne d’un signal radioélectrique se fera toujours en présence d’un 
bruit thermique additif, indépendant du signal, blanc avec une distribution des amplitudes à 
peu prés gaussienne [6]. Ce bruit est dû aux fluctuations de courants crées par l’agitation 
thermique des charges élémentaires  dans tout élément conducteur. Il impose une limite 
fondamentale à tout système d’émission/réception radioélectrique. Le modèle à bruit blanc 

Codage 
canal 

Entrelaceur 
���,⋯ , ��� 
 

Conversion 
binaire-Maire 

���,⋯ , ��� BICM 

���� 

���� 
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additif gaussien (BBAG ou AWGN) classiquem
se révèle une bonne approximation.
L’addition imposée par ce bruit au signal utile entraînera l’apparition d’erreurs binaires à la 
reconstruction du message numérique.
 
1.2.4.2 Interférences propres au système
 
Contrairement au bruit qui est un facteur limitatif intrinsèque à toute communication 
radioélectrique, le phénomène d’interférence n’est pas fatalement présent. Il est étroitement 
lié à la modulation choisie, en relation  avec les caractéristiques du canal 
Nous distinguons trois types d’interférence propre aux systèmes de communications
1.3) [7]: 

� Les interférences entre symboles consécutifs (
premier perturbateur d’une communication numérique. Cette in
due à l’accès multiple, mais seulement au propre signal de l’utilisateur d’intérêt 
lorsque le canal de propagation amène un étalement temporel non négligeable 
devant le temps symbole.
 

� Les interférences d’accès multiples 
autres signaux actifs (autres codes).
 

� Les interférences entre sous canaux 
un étalement fréquentiel non négligeable devant l’espacement des fréquences 
porteuses des formes d’ondes. On 
des différents symboles émis.

 

Figure1.3 : Présentation des interférences dans le plan temps fréquence code
 
1.2.4.3 Les interférences externes au système 
 
Les systèmes opèrent souvent dans une bande de fréquence réservée, dans ce cas il ne devait 
pas y avoir de perturbations d’origine externe aux systèmes. Cependant, l’absence de 
brouilleurs est illusoire  étant donné d’une part la multitude d
opérer les systèmes de communications et d’autre part la pollution radioélectrique 
croissante. La plupart des brouilleurs sont de type bande étroite et affectent la qualité de la 
transmission. 

Utilisateurs
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se révèle une bonne approximation. 
L’addition imposée par ce bruit au signal utile entraînera l’apparition d’erreurs binaires à la 
reconstruction du message numérique. 

2 Interférences propres au système  

ontrairement au bruit qui est un facteur limitatif intrinsèque à toute communication 
radioélectrique, le phénomène d’interférence n’est pas fatalement présent. Il est étroitement 
lié à la modulation choisie, en relation  avec les caractéristiques du canal 

trois types d’interférence propre aux systèmes de communications

Les interférences entre symboles consécutifs (IES) en dehors du bruit, c’est le 
premier perturbateur d’une communication numérique. Cette interférence n’est pas 
due à l’accès multiple, mais seulement au propre signal de l’utilisateur d’intérêt 
lorsque le canal de propagation amène un étalement temporel non négligeable 
devant le temps symbole. 

Les interférences d’accès multiples (IAM)  elle désigne l’interférence due aux 
autres signaux actifs (autres codes). 

Les interférences entre sous canaux (IEC)lorsque le canal de propagation amène 
un étalement fréquentiel non négligeable devant l’espacement des fréquences 
porteuses des formes d’ondes. On ne peut plus isoler complètement la contribution 
des différents symboles émis. 

 
Présentation des interférences dans le plan temps fréquence code

.3 Les interférences externes au système (brouilleurs) 

Les systèmes opèrent souvent dans une bande de fréquence réservée, dans ce cas il ne devait 
pas y avoir de perturbations d’origine externe aux systèmes. Cependant, l’absence de 
brouilleurs est illusoire  étant donné d’une part la multitude des lieux où vont pouvoir 
opérer les systèmes de communications et d’autre part la pollution radioélectrique 
croissante. La plupart des brouilleurs sont de type bande étroite et affectent la qualité de la 
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ent utilisé en communications numériques 

L’addition imposée par ce bruit au signal utile entraînera l’apparition d’erreurs binaires à la 

ontrairement au bruit qui est un facteur limitatif intrinsèque à toute communication 
radioélectrique, le phénomène d’interférence n’est pas fatalement présent. Il est étroitement 
lié à la modulation choisie, en relation  avec les caractéristiques du canal de propagation. 

trois types d’interférence propre aux systèmes de communications (Figure 

IES) en dehors du bruit, c’est le 
terférence n’est pas 

due à l’accès multiple, mais seulement au propre signal de l’utilisateur d’intérêt 
lorsque le canal de propagation amène un étalement temporel non négligeable 

signe l’interférence due aux 

(IEC)lorsque le canal de propagation amène 
un étalement fréquentiel non négligeable devant l’espacement des fréquences 

ne peut plus isoler complètement la contribution 

 

Présentation des interférences dans le plan temps fréquence code 

Les systèmes opèrent souvent dans une bande de fréquence réservée, dans ce cas il ne devait 
pas y avoir de perturbations d’origine externe aux systèmes. Cependant, l’absence de 

es lieux où vont pouvoir 
opérer les systèmes de communications et d’autre part la pollution radioélectrique 
croissante. La plupart des brouilleurs sont de type bande étroite et affectent la qualité de la 
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1.3 Caractérisation et modélisation d’un canal  de propagation 
radioélectrique 
 
1.3.1 Canal de propagation 
 
Le canal de transmission, entendu dans le sens général du terme, assure le lien entre 
l’émetteur et le récepteur permettant le transfert de l’information. Une connaissance fine des 
mécanismes mis en jeu est indispensable à la conception d’une chaîne de communication et à 
l’estimation des performances optimales. 
La notion de canal de transmission, dépendante de l’application et de la spécialité étudiées, 
s’étend sur une partie variable de la chaîne de communication. Dans le domaine des réseaux 
sans fil, le canal de propagation radioélectrique, caractérisant la propagation de l’onde 
électromagnétique entre différents points de l’espace, occupe une place particulière puisqu’il 
constitue l’élément irréductible commun à tous les autres canaux. Son étude apparaît donc 
comme un préliminaire incontournable. 

1.3.2  La propagation en espace libre 
 
La propagation en espace libre a lieu lorsque l’onde radio se propage entre deux points non 
obstrués. L’atténuation de puissance dépend de l’environnement traversé. Dans des conditions 
idéales de propagation en espace libre, la puissance du signal reçu subit une atténuation 
donnée, par l’équation suivante [8] : 

 

����� = �� �  
!"#$% &�&�                                                  (1.1) 

 
Où ��et ��sont respectivement les puissances du signal émis et du signal reçu, 'est la 
longueur d’onde, &�et &�sont les gains en puissance des antennes d’émission et de réception 
et�	est la distance entre ces deux antennes. 
 
1.3.3Les trajets multiples 
 
Le canal de transmission radio- mobile est un des moyens de communication les plus 
variables et les plus incontrôlables. En parcourant un trajet entre l’émetteur et le récepteur 
(Figure I.4) les ondes radioélectriques sont sujettes aux nombreuses irrégularités de 
morphologie, de caractéristiques électromagnétiques, de température, d’humidité du milieu 
traversé qui ont un effet de dégradation sur la qualité du signal. Pour cela, les transmissions 
hertziennes ont pour propriété de fluctuer en temps et en espace, souvent avec des variations 
très importantes dues à plusieurs phénomènes de propagation.  
Le canal de propagation radioélectrique entre une station fixe et une station mobile est 
caractérisé par l’existence de trajets multiples.  
Contrairement à d’autres types de transmission (faisceaux hertziens par exemple) où l’on 
essaye de se placer dans les meilleures conditions, la communication avec les mobiles s’avère 
plus délicate à cause de la mobilité d’une des extrémités. De plus, le mobile est dans la plupart 
des cas en non-visibilité de la station de base. A la station de base, le signal est émis dans une 
certaine ouverture. Suivant leur direction d’émission, les ondes empruntent des chemins 
différents. En fonction du type d’obstacles (bâtiment, relief, végétation) rencontrés sur leur 
parcours, elles subissent des phénomènes de réflexion, de réfraction, de diffraction et de 
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diffusion [9]. Il en résulte une multitude de trajets élémentaires au niveau du récepteur 
caractérisés chacun par un retard, une atténuation et un déphasage propres. 
 

 
Figure1.4 : Propagation par  trajets multiples 

 
• Effet positif des multi- trajets 

Le principal avantage des trajets est de permettre aux communications d’avoir lieu dans les 
cas où l’émetteur et le récepteur ne sont pas en visibilité directe. Dans ce cas les trajets 
multiples permettent aux ondes radio de "franchir " les obstacles (montagnes, bâtiments, 
tunnels,…) et donc d’assurer une certaine continuité de la couverture radio. 
 

• Aspect négatif des trajets multiples 
Les trajets multiples sont également à l’origine de plusieurs problèmes dont les principaux 
sont : 
 
- L’obstruction 
L’obstruction apparaît quand un trajet radio est obstrué par un ou plusieurs objets (obstacles 
naturels ou construits par l’homme). L’onde résultante subit une perte de puissance 
correspondante au mécanisme de propagation impliqué (qui peut être la réflexion, la 
diffraction ou la diffusion). 
 
-La dispersion des retards (Delay spread) : 
Les trajets réfléchis sont généralement plus longs que le trajet direct c’est-à-dire qu’ils 
atteignent l’émetteur plus tard que le trajet direct. Les signaux provenant de la même émission 
arrivent donc au niveau de l’émetteur avec des retards différents.  
 
-Evanouissements (ou fading) de Rayleigh 
Après réflexion sur un obstacle, l’onde radio peut être altérée en phase et en amplitude. Le 
phénomène d’évanouissements ou de fading résulte des variations temporelles des phases. 
Celles-ci peuvent résulter de signaux multiples s’ajoutant de façon destructive au niveau du 
récepteur. Dans ce cas, le signal reçu résultant sera très faible ou pratiquement nul. Les 
signaux multiples reçus peuvent également s’additionner de façon constructive et le signal 
reçu résultant est alors plus puissant que le signal du seul trajet direct. 
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-Décalage en fréquence (Doppler shift) 
L’effet Doppler est un phénomène dû au déplacement de la station mobile par rapport à la 
station de base. Il entraîne une variation dans la fréquence du signal reçu appelée décalage 
Doppler. Ce décalage en fréquence dépend essentiellement de deux facteurs : la direction de 
déplacement et la vitesse du récepteur par rapport à l’émetteur.  
Chaque trajet possède un décalage Doppler fréquentiel de la forme [10] : 
 (# = ()*+�,                                                                       (1.2) 
 
où,est l’angle entre la direction du mobile et la direction du trajet considéré, avec : 
 () = -

                                                               (I.3) 

 
Où .représente la vitesse du mobileet'la longueur d’onde de la porteuse. Le décalageDoppler 
peut être positif ou négatif selon les valeurs de,. Les deux valeurs extrêmes +ou−()sont 
obtenues lorsque l’onde se propage dans la direction du mobile ou dans la directionopposée. 
Dans les environnements multi-trajets, chaque trajet du signal subit un décalageDoppler 
différent caractérisé par l’angle	,. Par conséquent, le signal reçu est formé decomposantes 
possédant des décalages fréquentiels différents compris entre (0 − ()et	(0 + (), dont la 
combinaison crée un élargissement du spectre. L’étalement Doppler est défini comme étant la 
largeur du spectre de puissance Doppler, obtenu par transformée deFourier de la fonction 
d’auto-corrélation de la réponse impulsionnelle du canal. Sinous considérons des diffuseurs 
uniformément distribués en direction d’arrivée sur20,256,alors le spectre de puissance du 
champ électrique vertical a la forme suivante : 
 

7�(� = 89:;<=
>�?�<@<A<= $:

                                                                   (1.4) 

 
Avec 	(0 − () < ( < 	(0 + ()où ()est le décalage Doppler maximum, 	(0est la fréquence 
porteuse et Cest la puissance moyenne du signal reçu par une antenne isotrope. 
Les effets de l’étalement Doppler sont négligeables tant que la largeur de bande du signal 
transmis en bande de base est beaucoup plus grande que la largeur du spectre de puissance 
Doppler. 

- La dispersion spatiale : l’étalement angulaire 
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 diffusion 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 (plusieurs kilomètres) et le rayon des diffuseurs (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) 
est relativement grand à cause des multiples réflexions et de la faible distance entre le mobile 
et la station de base. 
La dispersion spatiale génère un fading (évanouissements) sélectif en espace. La sélectivité 
spatiale est caractérisée par la distance de cohérence qui représente la séparation spatiale pour 
laquelle les signaux reçus sur deux antennes restent fortement corrélés. Cette distance de 
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cohérence est inversement proportionnelle à l’étalement angulaire : plus l’étalement angulaire 
est grand, plus la distance de cohérence est petite. 
 
1.3.4 Modèle  du canal multi trajets 
 
En général, un canal multi-trajets aura Ltrajets différents et pour chacun d’eux la réponse  
impulsionnelle complexe en bande de base est de la forme [11]: 
 DE�F�G�H − HE�F��                                                   (1.5) 

 
OùDE�F� est l’ amplitude associée au retard HE, HE = I∆K est le retard de propagationet	G�. � est 
une impulsion de Dirac. 
La réponse impulsionnelle du canal complexe sera modélisée comme la somme de toutes les 
réponses des Mtrajets différents (Figure 1.5). 
 ℎ�H, F� = ∑ DE�F�G�H − HE�F��P?�EQ�   

 
Et a pour transformée de Fourier,                                                                                          (1.6) 
 R�(, F� = ∑ DE�F�S?T%"UVW�K�P?�EQ�   
 DE�F� =XES?T%"UYVW�K� 
 (�la fréquence porteuse 
 HE�F� = �Z) *⁄ �Favec(�. �Z) *�⁄ = (# la fréquence Doppler 
 XEamplitude associée au trajet	I. 
 [E�F� = −25(�HE�F�est le déplacement de la phase introduit par le trajet de propagation I 
 

 
Figure 1.5 : La réponse impulsionelle temporelle du canal      
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Cette représentation concerne généralement les variations à petites échelles du signal. Dans ce 
cas les coefficients DE�F�représentent les variations rapides du signal et suivent une 
distribution de Rayleigh ou de Rice selon qu’il y a ou non un trajet direct entre l’émetteur et le 
récepteur. 
Le cas échéant la variation temporelle de canal doit prendre en compte l’effet Doppler associé 
au trajet de propagation l.  
Tous les paramètres de la réponse impulsionnelle d’un canal multi trajets sont donc des 
fonctions aléatoires du temps indépendants dû à un environnement variable dans le temps.  
 
-Canal  de Rice 
 
Si l’endroit est dégagé, c’est un canal idéal. En présence d’un trajet direct dominant nous 
avons [8,21]: 
 

\�DE� = ]W^_W: S`\a?_W:bc:
:9_W: de��f]W^_W: �,	g ≥ 0, D ≥ 0                         (1.7) 

 gest la puissance du signal reçu dominant ou du trajet direct. 
 i = g% 2D%⁄ est appelé facteur de Rice, c’est le rapport entre la composante dominante de la 
puissance reçu et la variance de la puissance de tous les trajets combinés.  
 e��. �est la fonction de Bessel modifiée d’ordre 0.  
 
Nous constatons que si g → 0 nous aurons un canal de Rayleigh.  
 
-Canal  de Rayleigh 
 
La distribution de Rayleigh est fréquemment utilisée dans le modèle multi-trajets avec la non 
visibilité du trajet direct, sa densité de probabilité est donnée par [8,21]: 
 

\�DE� = ]W^_W: S`\
�?	 _W::9_W:�,	D ≥ 0                                          (1.8) 

 
La phase , de DE�F�est une variable aléatoire uniformément distribuée sur l’intervalle2−5, 56 

\k,]Wl = 125 ,−5 ≤ , ≤ 5 

C]W , 	C]W%  (Variance)  sont respectivement la tension et la puissance moyenne temporelle du 
signal reçu  avant détection. La Figure 1.6 présente les fonctions de probabilité de DEet ,]W . 
 
 
Les trajets multiples sont à l’origine de la dispersion temporelle et l’effet Doppler provoque la 
dispersion fréquentielle. On introduit deux paramètres relatifs à ces dispersions : 
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Figure1.6 : Présentation des fonctions de densité de probabilité de DE�F� et ,]W                          

d’un canal de Rayleigh 
 

• La bande de cohérence	0 :  
 
Il s’agit  de l’écart fréquentiel minimal sur lequel les caractéristiques du canal sont 
corrélées. Ainsi, deux sinusoïdesdont l’écart fréquentiel est supérieur à		0 seront 
différemment affectées par le canal. Cette grandeur est environ l’inverse de 
l’étalement temporel du canal. 
 

• Le temps de cohérence �o :  
 
C’est la durée sur laquelle les caractéristiques du canal de transmission demeurent 
quasi-constantes. Cette grandeur est environ l’inverse de l’étalement fréquentiel du 
canal. 

 
Ces paramètres sont utilisés pour classer les canaux. On note 	la bande occupée par le signal 
à transmettre et �� la durée d’un symbole. 
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Si 	<<		0: toutes les composantes fréquentielles du signal subissent la même atténuation et le 
canal est dit non sélectif en fréquence. 
Si 	>>		0 : les différentes composantes fréquentielles du signal subissent des atténuations 
différentesetle canal est dit sélectif en fréquence. 
Si ��<<	�0: les caractéristiques du canal ne varient pas pendant la durée de transmission du 
symbole et le canal est dit non sélectif en temps. 
Si ��	>>	�0: les caractéristiques du canal varient pendant la durée de transmission du symbole 
et le canal est dit sélectif en temps. 

 
1.4 Capacité du canal SISO. 
 
La capacité du canal définit la quantité d’information pouvant être transmise sans erreur sur 
le canal. En présence d’un bruit blanc additif gaussien et pour une entrée de type gaussien, 
C.E. Shannon a défini la capacité C du canal par [12]: 

 p = 	� log �1 + tutv$                                                  (1.9) 

 
où��et ��désignent respectivement la puissance du signal émis et celle du bruit. A partir de 
cette équation, deux approches permettant d'augmenter la capacité peuvent être énoncées. La 

première consiste à utiliser une bande étroite avec un rapport  
tutvimportant; la seconde permet 

d'exploiter une bande large avec un rapport  
tutvfaible. La technique d'étalement de spectre que 

nous allons aborder est basée sur la seconde approche. La Figure 1.7 représente parfaitement 
ce cas c à d plus la largeur de la bande de fréquence 	� augmente et plus la capacité 
augmente.  

 
Figure 1.7 : Capacité en fonction du SNR 
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1.5 Les systèmes de Radiocommunication MIMO 
 
1.5.1 Présentation 
 
L’apparition des systèmes MIMO a été motivée par le besoin accru en terme de débit par 
l’arrivée de nouveaux services tels que, l’accès à Internet et la transmission d’images via les 
systèmes de communications sans filainsi que la saturation des ressources en canaux de 
transmission, en particulier dans la bande de la téléphonie mobile. Les systèmes 
MIMOconsistent à utiliser plusieurs antennes à l’émission et à la réception. En bénéficiant 
destraitements spatio-temporels associés,ces systèmes ont montré une augmentation 
considérable de l’efficacité spectrale (proportionnelle au nombre d’antennes utilisées) [13]. 
 
Partant du point de vue de la théorie de l’information, deux chercheurs des laboratoires Bell, 
Foschini[14] et Teletar[15] ont indépendamment montré que la capacité des systèmes multi-
antennes augmentait linéairement avec le nombre d’antennes émettrices. Ces découvertes sont 
à l’origine des systèmes MIMO (Figure 1.8) qui visent essentiellement à résoudre les 
problèmes d’encombrement et de limitation de capacité des réseaux sans fil large bande. 
L’idée de base dans les systèmes MIMO est le traitement spatio-temporel, où le temps 
(dimension naturelle) est complété par une dimension spatiale inhérente à l’utilisation de 
plusieurs antennes. Un tel système peut être vu comme l’extension des antennes intelligentes.  
 
La propriété clef d’un système MIMO est sa capacité à tourner la propagation multi-trajets 
(traditionnellement un inconvénient) en un avantage, en d’autres termes les systèmes MIMO 
exploitent les trajets multiples plutôt que de les supprimer. 
Les techniques conventionnelles utilisées à la réception pour annuler la distorsion apportée 
par le canal MIMO nécessitent souvent, soit la connaissance du canal, soit l’utilisation d’une 
séquence de symboles connue au niveau du récepteur. Dans la pratique le canal est inconnu, 
donc une estimation de ce dernier est nécessaire. Souvent l’estimation du canal est basée sur 
l’utilisation des séquences d’apprentissage multiplexées avec les données utiles, la perte n’est 
pas significative car un seul cycle d’apprentissage est nécessaire. 
 
On distingue principalement trois types de techniques pour la transmission sur les systèmes 
MIMO la première est basée sur les codes spatio-temporels, la deuxième sur le multiplexage 
spatial [16,17] et la troisième est le précodage. De plus ces techniques peuvent être combinées 
avec l’OFDM. Cette combinaison permet d’utiliser les trois groupes sur des canaux sélectifs 
en fréquence. Nous allons détailler les deux premiers types de décodeurs utilisés dans le 
chapitre 3 et un aperçu sera donné au chapitre 2 pour le dernier. 
 

 
Figure1.8 : Architecture MIMO générique 
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Un système MIMO peut se représenter sous la forme simplifiée à la Figure1.9. Les données 
binaires d’information����alimentent un bloc de transmission comprenant les fonctions de 
codage de canal, d’entrelacement, de conversion binaire-Maire et enfin un organe que nous 
appellerons mapper espace-temps dont le but est d’assigner à chaque antenne les différents 
symboles. Cette assignation peut se faire avec ajout de redondance- on parlera alors de codage 
espace-temps - ou bien sans aucune redondance, les données sont alors multiplexées 
spatialement. Cette assignation spatio-temporelle peut être éventuellement complétée par une 
pondération suivant l’antenne considérée ou bien par un précodage linéaire spatio-temporel. 
 
En réception, le signal émis est capté simultanément par plusieurs antennes. Un traitement 
spécifique est alors mis en œuvre pour retrouver le symbole émis à partir des différentes 
séquences reçues pour chaque antenne. En plus des opérations classiques de conversion 
Maire-binaire, désentrelacèrent et décodage de canal, le récepteur comprend un égaliseur (ou 
détecteur) espace-temps exploitant en général la connaissance du canal (CSI) et dont la 
structure et la complexité varient suivant l’application et la technique d’émission considérées. 
Comparer à un système conventionnel mono-antenne, la capacité d’un système multi-antennes 
avec M antennes d’émission et N antennes de réception  peut être augmenté par le facteur min 
(M, N) sans utiliser de puissance ou de bande passante supplémentaire.  

 

Figure1.9 : Représentation d’un canal MIMO 
 
 
1.5.2 Modèle théorique d’un système MIMO 
 
Dans un premier temps, nous ne considérons qu’un canal multi-antennes à 
évanouissementsplats en fréquence, cette hypothèse de non sélectivité permet de simplifier 
aussi bien l’analyse théorique que les récepteurs que nous allons décrire. Chaque antenne 
d’émission z est reliée à l’antenne de réception { par un canal non sélectif en fréquence 
caractérisé par son atténuation complexe	ℎ|} .  Soit si le symbole émis sur l’antenne	z, le 
symbole reçu sur l’antenne { s’écrit : 
 ~| = ∑ ℎ|}�}Q� �} + |                                              (1.10) 
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Ou | représente un terme de bruit additif gaussien suivant la loi ℕℂ�0, C|%�.La relation 
précédente s’écrit sous forme matricielle : 
 � = �� + �                                                       (1.11) 
 � = 2�, %, ⋯ , �6� 
 

� = � ℎ�� 		⋯		ℎ��⋮																				⋮ℎ�� 		⋯		ℎ��� 
 � = 2��, �%⋯ , ��6� 

 
 
1.5.3 Gain d’antennes et normalisation 
 
Supposons M antennes d’émission et une antenne de réception. Soit   C�%  la variance des 
symboles�, la puissance totale rayonnée par le système vaut �C�% Le gain en RSB constaté sur 
l’antenne de réception est de 10 log���	dB comparé à un système SISO. On parle dans la 
littérature de gain de réseau d’antennes d’émission. 
Si on suppose maintenant 1 antenne d’émission et � antennes de réception, le symbole 
transmis �� va voir	� sous canaux différents. Si on applique un filtre adapté sur le vecteur 
reçu �, on obtient : 
 �̃� = ��� = ∑ |ℎ|�|%�|Q� �� +∑ ℎ|�∗ |�|Q�                                   (1.12) 

 
Le SNR obtenu en sortie de filtre adapté vaut : 
 RSB�f�R� = ∑ |ℎ|�|%�|Q� ^u:^v:                                           (1.13) 

 
En supposantE2|ℎ|}|%6 = 1, le RSB moyen s’exprime de la façon suivante : 
 RSB�f = � ^u:^v:                                                      (1.14) 

 
On fait ainsi apparaitre un gain en puissance de10 log���dB par rapport au cas SISO, appelé 
gain de réseau d’antennes de réception. 
Un système MIMO apporte un gain d’antennes qui se décompose en un gain d’antennes 
d’émission et en un gain d’antennes de réception. D’un point de vue pratique, le gain 
d’antennes d’émission exprime le fait que la puissance rayonnée totale est	� fois supérieure 
au cas SISO. Cependant, il est usuel de comparer des systèmes à même puissance d’émission 

et de fait une normalisation à l’émission par 
�√�  peut être effectuée. Le gain d’antennes de 

réception, qui représente un moyennage du bruit sur les � capteurs de réception, est bien réel 
et doit être pris en considération lors de la paramétrisation finale du système. Dans nos 
simulations, en plus du gain d’antennes d’émission, nous avons choisi de gommer le gain 
d’antennes de réception et ce, afin de mettre en valeur, un autre gain apporté par le système 
MIMO : le gain en diversité. 
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En pratique, le gain d’antennes de réception doit être pris en compte pour avoir une idée des 
performances réelles de nos systèmes. 

 
1.6 Représentation mathématique du canal MIMO 
 
Les techniques MIMO, introduites dans le paragraphe 1.5.2, mettent en œuvre plusieurs 
antennes à l’émission et à la réception. Comparativement aux techniques SISO, les techniques 
multi-antennes exploitent une dimension supplémentaire du canal de propagation, la 
dimension spatiale. 
Dans le cas d’un système MIMO, il est possible de mettre en évidence plusieurs canaux de 
propagation indépendants qui correspondent à des modes de propagation « propres » associés 
aux trajets des signaux entre l’émetteur et le récepteur [18]. Le nombre de ces « modes 
propres » (≤ min	��,��) dépend du degré  de corrélation entre les �.�canaux SISO 
élémentaires. 
 
Comme nous l’avons indiqué, l’expression générale du signal reçu��F�, dans le cas d’un 
système MIMO constitué de � antennes d’émission et de � antennes de réception, est donnée 
par l’équation (1.15) [19]. ��F� = ��F� ∗ ��F� + ��F�                                     (1.15) 
 
où ��F� est le vecteur d’émission de dimension (� × 1�, ��F�le vecteur de réception �� × 1�, ��F� le vecteur de bruit �� × 1�,  et ��F� la matrice des réponses implusionnelle  du canal de 
dimension �� × ��dont chaque élément  ℎ|}�F�   est la réponse implusionnelle entre la z}�)�antenne d’émission et la kièmeantenne de réception .  Par hypothèse, le bruit est supposé 
blanc, additif gaussien (BBAG). 
Lorsque l’étalement des retards dans le canal est important au regard de la durée du temps 
symbole du système de communication MIMO, les réponses implusionnelles du canal sont 
représentées par quelques échantillons caractérisant les L trajets principaux de propagation.  
 
La matrice des réponses implusionnelles��F� s’exprime alors comme la somme de L matrices 
de canal �E decalées chacune d’un retard HE comme l’indique l’équation (1.16). 
 ��F� = ∑ �EG�F − HE�P?�EQ�                                          (1.16)                                                                                                                            
 
où��F� est la matrice de canal �� × ��  modélisant le canal caractérisé par L trajets 
principaux et �E   est la matrice�� × ��  des coefficients complexes à l’instantHEtelle que : 
 

�E =
��
��
��
� �ℎ�,��E �ℎ�,%�E�ℎ%,��E �ℎ%,%�E ⋯ �ℎ�,}�E⋯ �ℎ%,}�E ⋯ �ℎ�,��E⋯ �ℎ%,��E⋮ ⋮�ℎ|,��E �ℎ|,%�E⋮kℎ�,�lE ⋮�ℎ�,%�E

⋮ ⋮⋯ �ℎ|,}�E⋮⋯ ⋮�ℎ�,}�E
⋮ ⋮⋯ �ℎ|,��E⋮⋯ ⋮�ℎ�,��E��

��
��
�

�×�

                 (1.17) 

 
Cette représentation du canal correspond à un modèle de type ligne à retards où les 
coefficients d’atténuation sont les matrices  �E[20]. La Figure 1.10 illustre cette notation et 
montre que le canal peut être représenté par une matrice à trois dimensions �� ×� × M� lors 
d’une implémentation dans une chaine de simulation par exemple. 



CHAPITRE 1. INTRODUCTION AUX SYSTEMES DE TRANSMISSION NUMERIQUE 
 
 

17 
 

 
Figure 1.10 : Illustration de la notation du canal MIMO en présencede plusieurs trajets 

principaux 
 
Le signal reçu ��F� s’exprime selon (1.18) : 
 ��F� = ∑ �E��F − HE� + ��F�P?�EQ�                                       (1.18) 
 
Si maintenant en remplace HE par :HE = I∆Hon obtient : 
 ��F� = ∑ �E��F − I∆H� + ��F�P?�EQ�                                    (1.19) 
 
Dans le cas discret et à l’instant n on aura : 
 �� � = ∑ �E��  − I� + �� �P?�EQ�                                      (1.20) 
 
En principe un canal sélectif en fréquence est représenté par sa réponse impulsionnelle ℎ|}�H� 
ou par quelques trajets principaux caractérisant la propagation. 
En notation matricielle, un canal MIMO s’écrit comme la somme de L (L tend vers l’infini si 
l’on considère les réponses impulsionnelles) matrices �E décalées dans le temps tel que, 
 ��H� = ∑ �E. G�H − HE�P?�EQ�                                         (1.21) 
 
Chaque matrice  �Eest constituée des coefficients  ℎ|}�H�qui représentent le lien entre 
l’ i ièmeantenne d’émission et la  kièmeantenne de réception à l’instantHE. 
De la même manière que pour un canal non sélectif en fréquence, les matrices de canal  �E    
sont caractérisées par leur matrice de corrélation ou de covariance. En supposant que les 
matrices de canal �Eet �E¡sont indépendantes (les coefficients ℎ|}de la matrice  �E pour un 
retard  HEsont indépendants des coefficients ℎ|}de la matrice  �E¡ pour un retard HE¡différent 
deHE), la modélisation du canal MIMO consiste à modéliser chaque matrice �E 
indépendamment les unes des autres, à partir des matrices de corrélation ou de covariance 
[21]. 
Pour un canal sélectif en fréquence, la puissance moyenne de chaque matrice �Edoit être 
normalisée à une puissance ¢Eselon (1.22) afin de prendre en compte l’atténuation du canal en 
fonction du retard.  

¢E = E £ �
�.� ∑ ∑ ¤ℎ|}E ¤%�}Q��|Q� ¥                                     (1.22) 

 
Oùℎ|}E est le coefficient ℎ|}de la matrice�E ayant le retardHE.  
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Si le canal est non sélectif en fréquence, le canal MIMO est parfaitement décrit par une 
matrice de canal � = �EQ�de dimension �� × ��  contenant des coefficients complexes 
variants au court du temps et par une puissance moyenne égale à un. 
 

¢ = E £ �
�.� ∑ ∑ |ℎ|}|%�}Q��|Q� ¥ = 1�¦§FF�                       (1.23) 

 
En supposant que le canal soit quasi-statique, c’est-à-dire invariant durant l’émission d’une 
séquence de M�symboles, le signal reçu relatif à une séquence peut s’écrire de façon 
matricielles comme l’indique l’équation (1.24). Cette hypothèse d’un canal quasi-statique est 
utilisée dans le cas de l’OFDM pendant le temps symbole OFDM. 

 ¨ = �. © + ª                                                 (1.24) 
 
Où̈  est la matrice de réception�� × M��,© la matrice d’émission�� × M�), �la matrice de 
canal �� × �� et ªla matrice de bruit�� × M��. 
En général afin de définir sans ambiguïté  le rapport signal sur bruit X du système MIMO, la 
normalisation en puissance des différents signaux est réalisée.  
De plus, pour les canaux caractérisés expérimentalement, seules les variations rapides du 
signal reçu sont inclues dans la matrice H. 
 

� La puissance totale du signal émis S est fixée à 1 (watt). 
� La puissance du bruit B est fixée à 1 (watt). 
� Le rapport signal sur bruitX correspond à la moyenne des rapports signal sur bruit 

observés sur l’ensemble des antennes au récepteur. 
 
Cette normalisation des grandeurs permet de comparer aisément des systèmes SISO et MIMO 
dont les nombres d’antennes diffèrent. Le fait de fixer le rapport signal sur bruit Xpermet de 
comparer des systèmes possédants la même puissance émise totale et la même densité 
spectrale de puissance de bruit sur chaque antenne de réception. 
L’équation régissant le système MIMO à partir des grandeurs normalisées s’écrit : 
 ¨ = «ρ�© + ª                                                      (1.25) 
 
Le système MIMO ainsi normalisé est représenté par la Figure 1.11 
 
 

 
Figure 1.11 : Représentation normalisée du canal MIMO adopté 

 
Si de plus on peut avoir au récepteur un dispositif à l’entrée qui nous permet d’avoir un 
facteur 1 «X⁄  , l’équation (1.25) devient : 
 ¨ = �© + ª                                                       (1.26) 
 
Tout au long de cette thèse nous considérons la représentation de l’équation 1.26. 

«X � © ¨ = «X�© + ª 

ª 
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1.7   Méthode générale utilisée pour la simulation  
 
Considérons la Figure 1.1 : Pour le calcul du taux  d’erreur binaire TEB en fonction du 
rapport signal sur bruit RSB on fait appelle à l’organigramme de principe illustré à la Figure 
1.12.  
Nous rappelons que : ��	 = �)���	#�	�}K�	����é��)���	#�	�}K�	K�¯��)}�                                        (1.27) 

 
On injecte à chaque fois une valeur de Eb/N0, onchoisi le profile du canal Rayleigh par 
exemple  et on réitère à chaque fois le processus jusqu’à la valeur maximale choisie de Eb/N0 
ex c=30 dB. 
 
Toutau long de notre travail nous utilisons la même procédure pour la détermination des 
courbes du TEB=f (RSB) ou BER=f(SNR)   
 

• Parfois on a besoin du tauxd’erreur paquetTEP ou PacketError Rate (PER). 
Le TEP correspond à la probabilité d’avoir une erreur sur un paquet durant la transmission 
définie par : ��� = 1 − �1 − ��	�°                                      (1.28) 

 
OùKest le nombre de bits par paquet. 
Un paquet peut contenir plusieurs octets. 
 

 
Figure 1.12 : Organigramme de principe pour l’estimation dutaux d’erreur 
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1.8    Conclusion 
 
Nous avons introduit dans ce chapitre les notions de base à la compréhension des systèmes de 
transmissions numériques. Le schéma général est présenté ainsi que les éléments 
perturbateurs .L’acheminement du signal est bien décrit, en effet une entrée binaire (issue 
d’un convertisseur analogique numérique par exemple) traverse trois blocs consécutifs à 
savoir le bloc BICM, le canal de transmission et un bloc qui effectue les opérations inverses 
du bloc BICM ; le premier bloc sert pour le codage canal, l’entrelacement et la conversion bits 
symboles ; le deuxième bloc est l’ élément essentiel pour toutes transmission que ce soit 
numérique ou analogique et sert de support ou d’interface entre le modulateur et le 
démodulateur et enfin le dernier bloc effectue les opérations inverse de celles du premier. 
La capacité d’un canal SISO est présentée, nous avons rappelé le profil d’un canal de Rice et 
de Rayleigh. Dans la dernière partie de ce chapitre nous avons présenté un système de radio 
communication MIMO dans le cas général et dans le cas subissant de multiples trajets et nous 
l’avons très  biendécrit. Pour terminer nous avons présenté le schéma utilisé pour l’évaluation 
du taux d’erreur binaire TEB en fonction du rapport signal sur bruit RSB.   
Dans le chapitre suivant nous allons entamer les techniques d’accès multiples ainsi que les 
techniques de modulations avancées. 
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Chapitre 2 
 

 
 
Système de communication et techniques d’accès 
multiples 
 
 
 
 
2.1    Introduction 
 

Le chapitre précédent était destiné à introduire les concepts de base utiles à l’étude des 
systèmes qui nous intéressent. Les développements actuels évoluent donc vers des techniques 
qui permettent d’augmenter la fiabilité et la capacité d’un système de communication .Afin de 
combiner les avantages de la technique à accès multiple et l’étalement de spectre, la technique  
AMRC est devenu un moyen efficace pour lutter contre les brouilleurs. Un autre type de 
modulation qui a fait une révolution dans le monde des transmissions numériques, l’OFDM 
grâce à sa robustesse vis-à-vis d’un canal multi-trajet est devenu plus que nécessaire pour 
n’importe quel type de modulation. Différents dispositifs en découlent, parmi eux, le système 
AMRC à porteuses multiples (ou MC-CDMA pour MultiCarrier Code Division Multiple 
Access) présente de nombreux avantages dans le cas des liaisons synchrones, c’est à dire en 
liaison descendante des stations de base vers les terminaux mobiles. 
 

2.2   Techniques de modulations avancées  
 
Avant d’entamer les systèmes CDMA, OFDM et le MC-CDMA faisons quelque rappel sur la 
transmission numérique. 
Soit l’expression générale de l’enveloppe complexe d’un signal numérique à transmettre [22], 
 
 ���� = ∑ ��	
���
 ∙ ψ�� − ���, �� = �� + ���                          (2.1) 
 
Avec ��et��sont des symboles supposés non corrélés NRZ M-aires. A chaque ensemble de n 
éléments binaires issu du message, on associe un symbole ��M-aire, respectivement ��, qui 
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prennent leurs valeurs dans un alphabet A à 2M éléments, � = �±V,±3V, ±�2p + 1�V,⋯±�2M − 1�V!avec M =2", la modulation est donc de type MAQ-4N2. 
Les symboles ��et ��sont i-i-d sur l’alphabet A, leur moyennes sont nulles et leurs variances 
sont égales à :   
 #$% = #&% = %'∑ �2( + 1�%�' %⁄ ��*+�,   

 
Après sommation, on aura : #$% = #&% = '-�*.   

 ψ��� = (/��� ∗ 1,��� = 2��� ∗ (/��� ∗ 1,��� = 2��� ∗ 13���                   (2.2) 
 1,��� Filtre d’émission de mise en forme, exemple filtre1 2⁄ Nyquist . 13��� = (/��� ∗ 1,���  Filtre d’émission équivalent supposé adapter au filtre de réception.  � Temps symbole,	� = n�$ , �$ durée d’un bit.  (/��� Fonction porte de durée � et d’amplitude 1V. 
 
Si maintenant, on veut transmettre plusieurs signaux de plusieurs utilisateurs (Figure 2.1) on 
a : 
 ���� = ∑ �=>?�*=�, ���  
Avec                                                                                                                                       (2.3) �=��� = ∑ ��=	
���
 ∙ 2�� − ��� ∗ 13���  
 @Aétant le nombre d’utilisateurs 
 

 
 

Figure 2.1 Transmission multi-accès sans canal de propagation   
 
De l’expression (2.3), plusieurs méthodes  existent pour transmettre  les différents utilisateurs, 
ces méthodes sont appelées les techniques d’accès multiples Figure 2.2. 
 
 
 
 

B��1C 
B���C 

 

D��@EF 

ψ0��� 
 

ψ���� 
 

ψ@E�*��� 
 

���� = ∑ �=>?�*=�, ���  
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2.2.1   Les techniques d’accès multiples. 
 
Dans la Figure 2.2 nous avons présenté les différentes techniques d’accès multiples. Les 
systèmes d’accès multiples sont caractérisés par quelques points suivant [23]: 

 
 

� Les systèmes d’accès multiples sont basés sur l’orthogonalité des signaux. 
� Le signal radio électrique est fonction de la fréquence, du temps et du code de 

l’utilisateur : H�I, �, �� = H�I, ������                                                   (2.4) 
 H�I, �� est fonction de la fréquence et du temps, 	���� est fonction du code  
 

� Utilise différentes fréquences pour transmettre un signal : FDMA 
� Intervalles de temps distincts (time slot) : TDMA 
� Différent codes : CDMA 
� Secteurs séparables spatialement : SDMA 

 
• FDMA : Les différents utilisateurs partagent la même durée temporelle et sont 

séparés par des mêmes intervalles de bandes fréquentielles régulières ΔI . 
 

• TDMA : Les différents utilisateurs partagent la même bande fréquentielles et 
sont séparés par des mêmes intervalles de temps réguliers Δ� = �K. 
 

• CDMA : Les différents utilisateurs partagent la même durée temporelle et la 
même bande fréquentielle et sont séparés par des codes orthogonaux. 
 

• SDMA : Dans cette technique on attribue à chaque utilisateur (ou groupe 
d’utilisateurs) un secteur qui lui est propre. Le faisceau radioélectrique est 
dirigé uniquement vers l’utilisateur j considéré à l’aide de coefficients de 
pondérations d’un système à base de réseau d’antennes adaptatif (intelligent). 
Nous allons dans le chapitre 3 détaillé son principe. 

Temps Fréquence C
od

e 
 

Figure 2.2 : Différentes techniques d’accès multiples 
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� Pour encore augmenter le nombre d’utilisateur par bande de fréquence ou par 
intervalle de temps, par code ou par espace on peut combiner les différents types 
d’accès, exemple FDMA+TDMA, FDMA+CDMA, FDMA+SDMA, TDMA+SDMA, 
TDMA+CDMA, CDMA + SDMA……, FDMA+TDMA+SDMA,….  
 

2.2.2    Formulation générale des systèmes d’accès multiples avec canal de 
transmission 
 
Avec un canal de transmission de (1.6) et (2.3) nous avons:  
 L��� = ���� ∗ ℎ�N, �� + ���� = ∑ ��	
���
 ∙ 2�� − ��� ∗ 13��� ∗ ℎ�N, �� + ����          (2.5)                                         
 
Si on a plusieurs utilisateurs Figure 2.3, le signal  reçu L��� peut etre celui d’une station de 
base et les �=���sont des stations mobiles, l’expression du signal reçu est de la forme: 
 L��� = ∑ �=>?�*=�, ��� ∗ ℎ=�N, �� + ����  

 = ∑ ∑ ��=	
���
 ∙ 2�� − ��� ∗ 13=��� ∗ ℎ=�N, ��>?�*=�, + ����                        (2.6) 
 = ∑ ∑ ��=	
���
 ∙ 2�� − ��� ∗ ψ�′�N�>?�*=�, + ����  

Avec, 
 ψ=P �N� = 1Q���� ∗ ℎ��N, ��,  13=��� filtre d’émission adapté au filtre de réception 1R=��� ���� bruit blanc aditif gausien de moyenne nulle et de variance #$%. @A nombre d’utilisateurs. ℎ�N, �� canal de transmission de réponse impulsionelle définie dans 1.34. 
 

 
Figure 2.3 : Transmission multi-accès avec canal de propagation. 
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2.2.3 Technique multi-accès TDMA 
 

2.2.3.1   Principe de la méthode. 
 
    La technique TDMA décompose une ressource en sous canaux allouables à différents 
utilisateurs en définissant une durée de trame �T[24], cette dernière est décomposée en @Aintervalles appelés times slots de durée �K = /U>? (Figure 2.4). 

Chaque utilisateur qui souhaite transmettre des données se voit allouer un time slot particulier 
dans chaque trame. Ce système est fréquemment utilisé pour les transmissions radio de voix et 
de données. 
 
   Dans les systèmes de radiocommunications avec les mobiles fonctionnant en TDMA, une 
des principales difficultés réside dans le fait qu'il faut synchroniser, sur la même horloge, 
l'ensemble des terminaux et qu'il faut éviter que les paquets de données (burst) émis par deux 
terminaux qui utilisent des times slots adjacents, ne se recouvrent pas, même partiellement, à 
l'arrivée à la station de base. Pour éviter ce type de problème, il faut prévoir un intervalle de 
garde de durée �V, ce qui revient à avoir une durée du time slot supérieure à la durée du burst 
émis. 
 

 
 

Figure 2.4 : Principe du multi-accès TDMA 
  

 
2.2.3.2. Transmission sur fréquence porteuse. 

 
 

Figure 2.5 : Principe de l’émetteur TDMA 
 
Pour simplifier considérons le cas d’une modulation BPSK sur fréquence porteuse (Figure 
2.5), chaque flux �=WXYZ��� est modulé par un signal sinusoïdal de fréquence porteuse I, 
après le filtre de mise en forme d’émission 13���, soit :  
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H̃=WXYZ��� = _2 =̀��=WXYZ��� ∗ 13=����cos	�2cI,� + d=�                    (2.7) 
avec �=WXYZ��� = ∑ ∑ ���	T\e�=e��* ∙ 2�� − �� − [T\=�K	
T\��
 − �R�T�             (2.8) 
 �K Time slot, durée de transmission assignée à chaque utilisateur. �Période entre symbole. �TDurée de la trame. [T\=CodeTDMA définissant la position de l’utilisateur j à l’intérieur de chaque trame. 13���Réponse impulsionelle du filtre de mise en forme de l’émetteur. =̀Puissance transmise d=Phase instantanée de l’utilisateur j I,Fréquence porteuse 

 
En considérant la figure 2.3 le signal reçu pour tous les utilisateurs est : 
 L̃��� = ∑ H̃=WXYZ��� ∗ ℎf=�N, ��>?�*=�, + �f���                                    (2.9) 
 
A la sortie S=∗���, chaque symbole q de l’utilisateur j est détectée séparément à l’aide d’un 
filtre adapté à la cadence � . 

 
2.24    Technique multi-accès FDMA  
 

2.2.4.1  Principe de la méthode 
 
Cette méthode est simple et consiste à diviser la bande de fréquence en @A sous bandes 
disjointes et à allouer une sous bande à chaque utilisateur (Figure 2.6). 
 

 
Figure 2.6 : Principe du multi-accès FDMA 

 
 
Si on introduit la largeur totale de la bande de fréquence disponible  B, chaque utilisateur 
peut idéalement disposer d'une sous bande de largeur :  
 gK = h>?                                                                  (2.10) 

 
La méthode FDMA  (Frequency Division Multiple Access) est utilisée dans de nombreux 
systèmes  de transmission. 
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La difficulté majeure de mise en œuvre réside dans la séparation des différentes sous 
bandes de fréquence [25]. En pratique ces dernières ne peuvent pas être jointives et sont 
séparées par un intervalle de garde ou bande de garde de largeur spectrale BV. 
Le nombre réel @AP  d'utilisateurs qui peuvent partager la bande B est alors inférieur au 
nombre idéal @Aet s'obtient au moyen de l'équation suivante : 
 g = @APgK + �@AP − 1�gV                                                  (2.11) 
 
Si l'on considère aussi les intervalles de garde aux extrémités de la bande de fréquence 
l'équation précédente devient : g = @APgK + �@AP + 1�gV                                                (2.12) 
2..4.2    Transmission sur fréquence porteuse. 

 

 
 

Figure 2.7 : Principe de l’émetteur FDMA  
 
Pour simplifier considérons le cas d’une modulation BPSK sur fréquence porteuse (Figure 
2.7), chaque flux �=jXYZ��� est modulé par un signal sinusoïdal de fréquence porteuse I, après 
le filtre de mise en forme d’émission13���, soit :  
 H̃=jXYZ��� = _2 T̀�$$k���cos	�2c�I, + �=���ΔI�� + d=��                          (2.13) 
 �$$k = ∑ ��=e��* ∙ 2�� − ��� ∗ 13=���, signal bande de base de l’utilisateur j, 13=��� filtre de mise en forme d’émission de l’utilisateur j, ΔI intervalle de fréquence entre utilisateurs adjacents, �=��� code FDMA à l’intérieur de chaque sous bande de fréquence assigné à l’utilisateur j, d= phase instantanée de l’utilisateur j, I, fréquence porteuse, T̀ puissance transmise. 
 
En considérant la figure 2.3, le signal reçu pour tous les utilisateurs est : 
 
 L̃��� = ∑ H̃=WXYZ��� ∗ ℎf=�N, ��>?�*=�, + �f���                                   (2.14)           

 
 
A la sortie S=∗���, chaque symbole q de chaque utilisateur j est détecté séparément à l’aide 
d’un filtre adapté à la cadence � .  
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2.2.5    La technique multi-accès CDMA 
 
   La technique à Accès Multiple par Répartition de Code (AMRC), appelé aussi code division 
multiple accès (CDMA), est une technique de multiplexage plus récente que le TDMA et 
FDMA [26]. Dans cette technique, les utilisateurs partagent le même espace fréquentiel et 
transmettent sur les mêmes intervalles temporels.  
 
 

 
 

Figure 2.8 : Effet de l’étalement de spectre sur la présence d’un brouilleur. 
 
   Avec la méthode CDMA, tous les utilisateurs ont accès simultanément à la totalité de la 
bande passante, ils sont distingués à la réception grâce à des codes distincts pour chacun 
d’entre eux. Cette technique permet de multiplexer des informations sur un seul support de 
manière synchrone ou asynchrone. Il s’agit, dans ce cas, d’affecter à chaque émetteur un code 
(Figure 2.8) qui lui permet de transmettre des informations en évitant d’interférer avec les 
messages provenant d’autres utilisateurs. La réduction des interférences d’accès multiple 
(IAM) n’est  obtenue que dans le cas de l’utilisation   de  séquences  de codes  strictement  
orthogonaux. 
  
   Historiquement, le CDMA est issu de programmes de recherche militaires qui avaient pour 
but de protéger les transmissions d’information contre le brouillage, c’est à dire une forme 
d’interférence volontaire. Le CDMA, étant une méthode de multiplexage à étalement de 
spectre, le brouillage efficace doit se faire sur toute la bande de fréquence utilisée, ce qui n’est 
pas envisageable car cela consommerait une puissance colossale. Dans les applications 
civiles, la résistance à un brouillage intentionnel n’est pas un critère déterminant dans le choix 
de la technologie de multiplexage. On cherche cependant à rendre le système de 
communication résistant à des interférences non volontaires : les interférences entre 
utilisateurs, les interférences liées à des phénomènes de réflexion et la présence d’un bruit 
additif. Le premier type d’interférences est bien toléré par le CDMA, par construction, 
puisque les codes utilisés sont faiblement corrélés. 
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Figure 2.9 : Différentes techniques utilisant la technique CDMA 
 
La Figure 2.9 présente la technique CDMA utilisant différentes techniques d’étalement de 
spectre ainsi que des techniques hybrides comme le MC-CDMA.  

� Étalement de spectre avec saut de fréquence  
 
    L’étalement de spectre avec saut de fréquence FH-SS (Frequency Hopping Spread 
Spectrum) est une technique d’étalement de spectre basée sur le saut de fréquence [27], dans 
laquelle la bande est divisée en canaux ayant chacun une largeur de bande fixe. Pour 
transmettre des données, l’émetteur et le récepteur s’accordent sur une séquence de sauts 
précise qui sera effectuée sur ces sous-canaux. 
En fait, les sauts de fréquence ont lieu dans une région spectrale finie. Le message à 
transmettre de période Ts est placé sur une porteuse de fréquence  fc dont la valeur se trouve 
comprise dans la région spectrale finie. Tous les intervalles de temps Ts, la fréquence porteuse 
prend une nouvelle valeur (toujours comprise dans la région spectrale finie). La valeur de la 
nouvelle fréquence porteuse est déterminée par un code « pseudo-aléatoire ». Si la longueur 
du code est Lc, le synthétiseur devra fournir 2Lc fréquences différentes. Les utilisateurs dans 
un réseau FH-SS transmettent de façon simultanée et on doit faire en sorte que leurs sauts 
respectifs ne se fassent pas vers la même fréquence afin d’éviter autant que possible les 
collisions. Le gain de traitement dans un système FH-SS dépend du nombre total de sauts de 
fréquences sur la région spectrale finie et du nombre de sauts de fréquence pendant la durée 
d’un symbole d’information.  

� Étalement de spectre avec saut de temps  

L’étalement de spectre avec saut de fréquence n’est pas la seule technique utilisée dans les 
systèmes de radiocommunication mobile. Une autre technique consiste à étaler le spectre par 
saut de temps [28] : le système de communication qui en résulte est appelé système 
d’étalement de spectre à saut de temps (Time Hopping spread Spectrum, TH-SS).  
Contrairement aux deux systèmes de l’étalement de spectre avec séquence directe et avec saut 
de fréquence, dans un système TH-SS la transmission de données se fait par l’intermédiaire de 
sauts de temps, où le signal est transmis de manière discontinue sous forme de salves brèves. 
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En fait, les durées des salves sont déterminées par le code d’étalement. Pour transmettre des 
données, l’émetteur et le récepteur s’accordent sur un temps de saut précis. 
 
La Figure 2.10 présente les différentes techniques d’étalements de spectre. 
La technique DS-CDMA est la plus répondue, nous allons détailler son principe. 

 
Figure 2.10 : Différentes techniques d’étalement de spectre 

� Étalement de spectre à séquence directe  
 
Dans le CDMA à séquence directe (DS-CDMA), les données  associées à un utilisateur sont 
modulées  en phase,  en fréquence  ou en amplitude [29]. Le signal résultant est par la suite 
codé par  une séquence de code, par exemple une séquence pseudo aléatoire, puis superposé 
aux autres signaux traités de la même manière.  
 
Dans la Figure 2.11, un signal binaire ����  est codé par une  séquence pseudo aléatoire 
ou Pseudo Noise(PN)`l���. Le résultat de ce codage est représenté par  le signal g(t).  
 
Ce dernier est superposé aux signaux des autres utilisateurs, ayant subi un traitement 
similaire il est transporté par le canal de transmission. Le codage des  données s’effectue donc 
de manière directe, sans faire intervenir d’autres paramètres comme la fréquence ou la 
longueur d’onde. 
 
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 représenter toute la chaîne de 
transmission par une cascade de filtres linéaires excités par une séquence impulsionnelle de 
symboles. De même le canal de propagation n’apportera qu’un filtre supplémentaire à la 
séquence de symboles émis. 
 

Fréquence 
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Figure 2.11 Schéma d’un codage CDMA par séquence directe (DS-CDMA). 
 
 
2.2.5.1    Modèle de signal en DS-CDMA 
 
Soit :  �= = ∑ ��= /̀�� − ���e��* 	 , � = 1,⋯ ,@A ,                           (2.15)       

 
le flux de données de l’utilisateur j à transmettre, chaque  donnée ��=est étalée par le code 
d’étalement [= = ∑ �=�H�mnK�*                                                           (2.16) 
 
Avec                        �=�H� = �K= /̀o�� − H�&�,	H = 	1,⋯ , p& et �K= = ±1 
 
et q = r[*�% 	⋯	[= 	⋯	[>?smn×>?, est la matrice d’Hadamard  de tous les utilisateurs et @A  le 

nombre d’utilisateurs. �=�H� est le sième chip du code de l’utilisateur�. p& = //n est Le gain d’étalement � est la durée de la donnée ��=  et �& est la durée chip du code d’étalement�=. /̀ ,̀ /n sont des fonctions portes  de durée	� et �&  respectivement et d’amplitudes égales à 1 
 u=éUwxéy��� = u=���[=��� = ∑ ��= /̀�� − ���∑ �K= /̀n�� − H�&�mnK�*e��*  (2.17)   
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= ∑ ��= ∑ �K= /̀n�� − H�& − ���mnK�*e��*   
 
Soit �=��� = u=éUwxéy��� ∗ 1z=��� = ∑ ��= ∑ �K= /̀n�� − H�& − ���mnK�*e��* ∗ 1z=��� , le signal 
étalé après le filtre de mise en forme 1z=��� , de (2.2) on peut écrire : 
 �=��� = ∑ ��= ∑ �K=2�� − H�& − ���mnK�*e��* ∗ 13=��� = {=oXYZ ∗ 13=���               (2.18) 
Avec {=oXYZ = ∑ ��= ∑ �K=2�� − H�& − ���mnK�*e��*                                     (2.19) 
 
Et 13=��� = /̀n��� ∗ 1z=��� 
 
2.2.5.2. Transmission sur fréquence porteuse. 
 

 
 

Figure 2.12 : Principe du modulateur CDMA 
 
Pour une transmission multi-accès CDMA sur porteuse Figure 2.12 on a :  

 H̃=oXYZ��� = _2 =̀��=oXYZ��� ∗ 13=���� cos�2cI, � + d=�                   (2.20) 
 

Supposons la transmission de 2 signaux de 2 utilisateurs : 
 H̃*oXYZ��� = _2 *̀�{*oXYZ��� ∗ 13*���� cos�2cI, � + d*� , H̃%oXYZ��� = _2 %̀�{%oXYZ��� ∗ 13%���� cos�2cI, � + d%� 
 

L’autocorrelation |*,% = */ } �*����%���/, �� dicte la performance d’un signal CDMA, cette 

dernière doit être faible pour éviter les interférences entre utilisateurs. En général il est 
démontré que ~|�,=~ > 0, ∀� ≠ � 
 
2.2.5.3    Principe de détection du signal CDMA  
 
Considérons la Figure 2.3 et l’équation (2.20), le signal reçu en liaison montante (mobiles 
vers station de base) c'est-à-dire à la station de base peut être modélisé par [30]:   
 L̃��� = ∑ H̃=oXYZ��� ∗ ℎf=�N= , ��>?�*=�, + �f���  

 = ∑ ∑ ���,=���mk�*��, H̃=oXYZ�� − N�,=�>?�*=�, + �f���                         (2.21) 
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� Les trajets multiples sont considérés comme une autre forme de diversité (diversité de 
trajets), les trajets multiples d’un même signal sont considérés comme étant d’autres 
signaux captés par des antennes virtuelles. Le rôle du combineur et de sommer toutes les 
branches calibrant les poids selon le niveau du SNR. Dans [31], les multiples copies du 
signal transmis peuvent être vues comme un vecteur de signaux reçus par un réseau 
d’antennes virtuelles en réception (système SIMO). Dans ce cas, il est plus juste de 
considérer la transmission de L trajets par un réseau d’antennes virtuelles à l’émission et 
reçu par une antenne, établissant virtuellement un lien MISO. La Figure 2.13 (a) présente 
la décomposition du système SISO large bande caractérisé par de multiples parcours du 
signal transmis, en un système MISO à bande étroite La Figure 2.13 (b) présente la 
décomposition du système SISO large bande en système SIMO à bande étroite. 
 
Avec H�,���� = ���,����H�������� − N�,��, le canal virtuel présenté est pour l’utilisateur j 

considéré donc pour tous les utilisateurs nous aurons un ensemble de canaux MISO avec 
chacun p= antennes d’émission virtuelles si nous supposons que les utilisateurs 
empreintent le nombre p= de trajets différents. Par ce principe toutes les techniques de 
détection MISO sont applicables. 

 

 
Figure 2.13 : Principe du réseau d’antennes virtuelles à l’émission (a), à                                                     

la réception (b) pour l’utilisateur j. 
 
� Assumons pour simplifier que le filtre de réception 1R=�N� est adapté à celui de 

l’émission13k��� et que ℎ=�N, ��est modélisable à une impulsion de Dirac retardée d’une 

durée N=et d’amplitude unité de chaque utilisateur j. L’équation (2.21) devient : 
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L̃��� = ∑ H̃=oXYZ�� − N=�>?�*=�, + �f���                                           (2.22) 
 
La liaison montante d’un système CDMA est généralement asynchrone [32], assumons que 
les différents signaux arrivent synchroniser �N, = ⋯ = N= = ⋯ = N>?�* = 0� et�d, = ⋯ =d= = ⋯ = d>?�* = 0�. 
Le filtre adapté pour l’utilisateur j est un simple intégrateur (Figure 2.14) :  
 S= = */ } L̃���/, �=�����H	�,���                                               (2.23) 

 
Pour tous les utilisateurs (2.23) peut être généralisé sous forme de vecteur : 
 � = ��u + �                                                         (2.24) � = rS,⋯S=⋯S>?�*s/ � est une matrice @A ×@A qui représente les corrélations entre les codes d’étalements dont 
les éléments sont représentés par, |�,= = */ } ������=�����/,                                                         (2.25) � = r�,⋯�=⋯�>?�*s/ est une matrice diagonale,�= = _2 =̀, u = r��⋯��⋯�����s sont les données bits des �� utilisateurs,  � = r�,⋯�=⋯�>?�*s/est un vecteur de bruits gaussiens de moyenne nulle et de variance ∑ = #%��  ,#% = @, 4�⁄  est la puissance du bruit après étalement. 
Le vecteur de données est égale à : 
 u� = sgn���                                                               (2.26) 

 
La fonction sgn���est appliquée élément par élément et est définie par : 
 sgn��� = D 1 � ≥ 0−1 � < 0¢                                                     (2.27) 

 
L’équation (2.26) est le principe de détection multiutilisateur et par suite mono utilisateur 
dans un canal BBAG, pour un canal multi-trajets il faut tenir compte de l’effet du canal et 
dans ce cas on a besoin d’un récepteur spécifique appelé récepteur en râteau ou  RAKE en 
anglais.  
 

 
Figure 2.14 : Principe de détection d’un signal CDMA simplifié 
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2.2.5.4      Le récepteur RAKE 
 
Le principe à la base d'un récepteur RAKE est présenté à la Figure 2.15 : les déphasages des 
différents signaux reçus selon différents trajets sont compensés, après quoi les signaux sont 
combinés de façon à renforcer le signal désétalé. Il s'agit fondamentalement d'une série de 
corrélateurs parallèles (pour le désétalement) appelés « doigts » (RAKE fingers) [33]. Chaque 
doigt reçoit, traite et combine un trajet du signal. Comme chaque doigt reçoit une copie du 
même signal (un trajet), et que chaque trajet a un retard différent, le code d’étalement (dans 
l’opération de désétalement) doit être retardé d’une même durée pour le synchroniser avec le 
trajet correspondant. 
Le combineur de trajets est un simple  combineur à rapport maximal MRC (Maximal Ratio 
Combiner) .Cette technique est simple, elle nécessite que les L branches (L étant le nombre de 
trajets à traiter) soient aligner en phases puis pondérées proportionnellement au niveau du 
signal avant leur sommation, il est connue que c’est une méthode optimale de combinaison. 
Pour le calcul des symboles de tous les utilisateurs B��=Cavec un canal multi-trajets, l’équation 
2.21  est utilisée avec le récepteur RAKE. 
Le récepteur RAKE  est un élément caractéristique d’un système CDMA, cependant il y’a 
d’autres éléments qui sont primordiale pour le même système, à savoir : 
-Le contrôle de puissance                                                                                         
-Le Handover 
 
La Figure 2.38 présente les différentes techniques de détections multiutilisateurs utilisées dans 
la littérature.  
 

 

Figure 2.15 : Principe du récepteur RAKE  
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� Le contrôle de puissance                                                                                         
 
    L’utilisation du contrôle de puissance dit effet « proche-lointain » dans tout système 
cellulaire basé sur le CDMA est un point faible du point de vue de la performance générale du 
système [34], parce qu’il a un rôle essentiel dans les performances du réseau en termes de 
couverture, de capacité et de qualité de service. Étant donné que tous les utilisateurs partagent 
la même bande de fréquences, chacun d’entre eux est considéré comme un brouilleur en 
puissance, c’est-à-dire qu’un problème d’interférence d’accès multiple pourra être considéré 
si les signaux étalés ne sont pas orthogonaux. En pratique, pour un système CDMA sans 
contrôle de puissance, la puissance du signal de l’utilisateur le plus proche de la station de 
base serait plus importante que celle de l’utilisateur le plus éloigné. Cette situation a pour 
effet que le signal de l’utilisateur le plus proche éblouit le signal de l’utilisateur le plus loin 
vis-à-vis de la station de base (le problème d’effet proche-lointain est inexistant dans la voie 
descendante). 
 

� Le Handover 

    Le handover présente une très importante influence sur la réception dans la station mobile. 
En général, pendant la procédure de handover, le mobile doit interrompre la communication 
avec une station de base avant d’en établir une autre avec une station de base différente. Dans 
ce cas-là, il aura besoin de connaître le code de la nouvelle station de base. Au contraire, pour 
la fréquence, et parce que dans un système CDMA les cellules voisines utilisent la même 
fréquence porteuse [35], le mobile peut conserver une liaison radio avec plusieurs stations de 
base simultanément, puisqu’il n’y a pas de rupture physique de la communication.  

L'avantage du handover dans le CDMA est qu'il augmente la capacité de la cellule parce 
que, dans la voie descendante, le mobile peut combiner de manière cohérente les signaux 
provenant de différentes stations de base. De même, dans la voie montante, les mêmes 
signaux reçus par deux stations de base peuvent être combinés dans le BSC. Un autre 
avantage du handover est qu'il réduit l'interférence causée par la station mobile dans les autres 
cellules.  

2.3     La modulation OFDM 
 
   Les interfaces radio doivent respecter plusieurs critères. Tout d’abord être adaptées au canal 
de propagation qui est plus ou moins sensibles aux trajets multiples et aux interférences. 
Ensuite offrir une efficacité spectrale en bit/s/Hz la meilleure possible. 
Dès que le débit et la bande augmentent, il est alors nécessaire de recourir aux techniques 
classiques de modulation et de codage pour lutter contre les évanouissements sélectifs car 
cette fois la bande de cohérence est trop faible. 
Une solution s’appuie sur les techniques OFDM qui sont les mieux aptes à corriger les 
distorsions du canal sélectif en fréquence [36]. L’idée est cette fois de répartir l’information 
non pas sur une mono porteuse de bande large (Figure.2.16) qui serait altérée par des 
évanouissements sélectifs mais sur plusieurs sous-porteuses de bande beaucoup plus faibles, 
et surtout plus faibles que la bande de cohérence du canal de propagation, qui sont alors 
affectées par un évanouissement plat. Chaque sous-porteuse pourra être affectée d’une 
atténuation et d’une phase différente qui devront être estimées. Les évanouissements non 
sélectifs subsistants seront corrigés par les techniques habituelles de codage correcteur et 
d’entrelacement. Le nombre de sous-porteuses peut varier de quelques dizaines à plusieurs 
centaines. Il s’agit encore d’une diversité de type fréquentiel. L’analyse montre que le 
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modulateur et le démodulateur peuvent être réalisés à partir de transformateurs de Fourier 
inverse et direct [37]. Pour lutter contre les interférences entre symboles un intervalle de garde 
est introduit entre les symboles qui est plus grand que le retard de propagation entre le trajet 
garantit et les symboles venant d’autres trajets.
 Si les premières études sur les multi
division de fréquences orthogonales, plus connu sous le nom anglophone OFDM (Orthogonal 
Frequency Division Multiplexing) a fait son apparition une dizaine d’années plus tard.
 
   Délaissé ensuite lors du développement de la théorie de l’égalisation pour les systèmes 
mono-porteuses (de moindre complexité)
des années quatre vingts, au projet de radiodiffusion numérique DAB. En effet, les s
mono-porteuses, contrairement à l’OFDM, ne remplissaient pas les conditions de résistance 
aux trajets multiples et de débit élevé pour un taux d’erreur binaire faible requis par cette 
nouvelle application. Depuis lors, l’OFDM est restée une techniq
puisqu’elle est utilisée pour de nombreuses applications comme la télévision numérique DVB 
ou la norme ADSL (Assymetric Digital Suscriber Line) permettant des liaisons Internet à haut 
débit. Enfin l’OFDM s’adapte parfaitement aux communic
incontournable pour les standards de quatrième générations
associée au CDMA (Code Division Multiple Access) ou
[39,40]. 
 
2.3.1    Principe de l’OFDM
 
    L’OFDM consiste à diviser un flux de symboles à la cadence

la cadence1 @&�	¦ . @& symboles sont ainsi transmis en parallèle sur une durée

passante est donc divisée en @
qui explique la robustesse de cette modulation en présence de canaux sélectifs en fréquence
[41]. 

 
Figure 2.16 : Comparaison des systèmes multi
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modulateur et le démodulateur peuvent être réalisés à partir de transformateurs de Fourier 
. Pour lutter contre les interférences entre symboles un intervalle de garde 

est introduit entre les symboles qui est plus grand que le retard de propagation entre le trajet 

porteuses datent de la fin des années 1950, le multiplex à 
division de fréquences orthogonales, plus connu sous le nom anglophone OFDM (Orthogonal 
Frequency Division Multiplexing) a fait son apparition une dizaine d’années plus tard.  

é ensuite lors du développement de la théorie de l’égalisation pour les systèmes 
, l’OFDM dû son retour en grâce, vers le milieu 

, au projet de radiodiffusion numérique DAB. En effet, les systèmes 
porteuses, contrairement à l’OFDM, ne remplissaient pas les conditions de résistance 

aux trajets multiples et de débit élevé pour un taux d’erreur binaire faible requis par cette 
nouvelle application. Depuis lors, l’OFDM est restée une technique prépondérante, 
puisqu’elle est utilisée pour de nombreuses applications comme la télévision numérique DVB 
ou la norme ADSL (Assymetric Digital Suscriber Line) permettant des liaisons Internet à haut 

ations mobiles, et semble 
elle est notamment 

aux systèmes multi-antennes 

 flux de symboles à 

symboles sont ainsi transmis en parallèle sur une durée@&�. La bande 

sous bandes dont la transmittance est presque constante, ce 
qui explique la robustesse de cette modulation en présence de canaux sélectifs en fréquence 

-porteuses. 

On considère la voix descendante d’un système de communication sans fil basé sur une 
transmission OFDM avec une station de base et des terminaux mobiles [42]. Le système 

utilisateur exprimé en Bits/seconde. 
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- @&¨ sous porteuses sur lesquelles les données sont modulées. Un utilisateur peut allouer un 
ensemble de ces sous-porteuses. 
Le principe de la modulation OFDM consiste à répartir aléatoirement des symboles de durée 
Tu (temps symbole utile) sur différentes porteuses modulées en QPSK ou QAM (selon le 
compromis robustesse / débit). 

 

 

Figure 2.17 : Symboles OFDM 
 
 

    L’OFDM découpe le canal en cellule selon les axes du temps et de fréquence (Figure 2.17). 
Le canal est alors constitué d'une suite de sous bandes de fréquence et d'une suite de segments 
temporels. A chaque cellule fréquence/temps est attribuée une porteuse dédiée. On va donc 
répartir l'information à transporter sur l'ensemble de ces porteuses, modulée chacune à faible 
débit par une modulation du type BPSK, QPSK ou QAM. Un symbole OFDM comprend 
l'ensemble des informations contenues dans l'ensemble des porteuses à un instant t. Chacune 
des porteuses est orthogonale à la précédente. 
 
2.3.2     Notion d’orthogonalité 
 
    La différence fondamentale entre les différentes techniques classiques de modulation multi-
porteuses et l’OFDM est que cette dernière autorise un fort recouvrement spectral entre les 
sous-porteuses, ce qui permet d’augmenter sensiblement leur nombre ou d’amoindrir 
l’encombrement spectral. Cependant, pour que ce recouvrement n’ait pas d’effet néfaste, les 
porteuses doivent respecter une contrainte d’orthogonalité, à la fois dans les domaines 
temporel et fréquentiel. 
L’utilisation d’un très grand nombre de porteuses est une perspective presque effrayante : il 
faut sûrement beaucoup de modulateurs / démodulateurs et de filtres? Il faut aussi davantage 
de largeur de bande. Il est heureusement simple de résoudre ces deux problèmes en spécifiant 
un espacement rigoureusement régulier de Ï = 1 �̈⁄ entre les sous-porteuses, où �̈ estla 
périodeutile (ou active) du symbole pendant laquelle le récepteur intègre le signal démodulé. 
Les porteuses forment alors ce que les mathématiciens appellent un ensemble orthogonal. 
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Figure 2.18 : Nc sous-porteuses orthogonales pour un système OFDM. 

 
En considérant tout d’abord le signal OFDM comme un simple multiplexage en fréquence, la 
pème sous-porteuse (en bande de base) peut s’écrire sous la forme [43]: 

 ψ+��� = Q�(��(�¨��                                            (2.28) 
 

avec �¨ = 2c �̈⁄  
 
Les porteuses doivent satisfaire la condition d’orthogonalité, Figure 2.18. 

 } ©z���©+����� = 0ª	/ª , � ≠ (                                    (2.29) = �̈ , � = ( 
 

Donc, cette contrainte est une condition d’orthogonalité pour les fonctions©+���, et les 
fonctions ©+��� forment une base orthogonale de l’espace temps-fréquence, ce qui permet de 
retrouver facilement les symboles et autorise donc un recouvrement spectral sans perte de 
l’information. 
 
2.3.3     Préservation de l’orthogonalité (Intervalle de garde)  
 
    Une même suite de symbole arrivant à un récepteur par deux chemins différents se présente 
comme une même information arrivant à deux instants différents, elles vont donc 
s’additionner provoquant ainsi les deux types de défauts suivants : 
• L'interférence intra symbole: Addition d'un symbole avec lui-même légèrement déphasé. 
• L'interférence inter symbole: addition d'un symbole avec le suivant plus le précédant 
légèrement déphasé. 
Entre chaque symbole transmis, on insère une zone "morte" appelée intervalle de garde 
(Figure 2.19). 
De plus, la durée utile d'un symbole sera choisie suffisamment grande par rapport à 
l'étalement des échos. Ces deux précautions vont limiter l'interférence inter symbole. 
La durée �̈ pendant laquelle est émise l’information diffère de la période symbole �Kcar il faut 
prendre en compte, entre deux périodes utiles, un "temps de garde"�« qui a pour but 
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d’éliminer l’ISI qui subsiste malgré l’orthogonalité des porteuses. Pour que cet intervalle de 
garde soit efficace, sa durée doit être au moins égale à l’écho non négligeable le plus long 
(celui qui a le retard maximal). Entre la période symbole, la période utile et l’intervalle de 
garde s’instaurent donc la relation  �K = �« + �̈                                                      (2.30) 

 

 
Figure 2.19 : Intervalle de garde (Préfixe cyclique) 

 
2.3.4      Schéma bloc d’un système OFDM 
 
    Le schéma de la Figure2.20 représente un système OFDM complet. Il comporte un 
émetteur, un récepteur et un canal radio à travers lequel se fait la transmission [44]. 
On a d’abord le générateur des données qui vont être transmises, ensuite un convertisseur 
série parallèle qui divise les données à son entrée en des flux de données parallèles de débits 
réduits. 
Nous avons le bloc de modulation/démodulation numérique ou convertisseur binaire 
Maire/Maire-binaire (QAM, 16-QAM …), le bloc d’insertion et d’omission de temps de 
garde, les blocs IFFT et FFT pour la modulation et démodulation des sous-porteuses ,le 
convertisseur numérique analogique CNA et le convertisseur analogique numérique CAN 
,l’ampli radiofréquence et le préampli radiofréquence pour l’adaptation au canal de 
transmission et enfin les blocs caractérisant le canal de transmission. A la sortie, on rejoint les 
flux de données parallèles pour reconstituer les données initiales. 
Il est à noté qu’on a présenté la partie radiofréquence en tirets. Dans toute la suite de notre 
travail les blocs CNA, CAN, Ampli RF et Préampli RF seront enlevés pour simplifier les 
schémas. 

 

Figure 2.20 : Schéma bloc simplifié d’un système OFDM 
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La Figure 2.21  représente la densité spectrale de puissance de 
passage dans le CNA  et le c
correspondant aux 8 fréquences utilisées.

La Figure 2.22 représente le signal temporel  à l’e
Figure 2.20.  

Figure 2.21 : Densité spectrale de puissance de la transmission OFDM à l’émission

 

Figure 2.22

2.3.5     Propriété du canal OFDM
 
    En adoptant une notation matricielle, nous allons examiner les propriétés de l’OFDM
un canal multi-trajets classique de réponse impulsionnelle
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La Figure 2.22 représente le signal temporel  à l’entrée du récepteur OFDM du schéma de la 

Densité spectrale de puissance de la transmission OFDM à l’émission
 

Figure 2.22 : Signal à l’entrée du récepteur OFDM 

Propriété du canal OFDM avec intervalle de garde 

En adoptant une notation matricielle, nous allons examiner les propriétés de l’OFDM
trajets classique de réponse impulsionnelle	ℎ�l�	[45]: 

ℎ�l� = ∑ ℎ�,�2�l � ��m�*
��,                                         
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                                        (2.31) 
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Ou p est le nombre de trajets. Afin de simplifier les calculs, nous supposerons pour cette 
démonstration que @/ = @& = @. 
 
Soit {��� = ®�*���⋯	�>���¯/le vecteur des symboles à transmettre pour un bloc�. 
L’opération de transformée de Fourier revient à multiplier ce vecteur par la matrice de Fourier 
F. Le vecteur °��� ∈ ℂ>×*en sortie de l’IFFT s’exprime de la façon suivante : 
 °��� = ³´{���                                                      (2.32) 
 
    On procède ensuite à l’insertion de l’intervalle de garde de longueur @µ¶ou les derniers 
échantillons de la fin du vecteur sont recopiés au début comme illustré sur la Figure 2.23.A la 
réception on fait les opérations inverses pour la suppression de cet intervalle de garde.  
 
 

 
 

Figure 2.23 : Illustration de l’insertion et de la suppression de l’intervalle de garde 
 
Soit °��� ∈ ℂ�>o·	>�×*le vecteur résultant : 
 

°̅��� =
¹º
ººº
» H̅*���⋮H̅>���H̅>	*���⋮H̅>	>o·���½¾

¾¾¾
¿
=
¹º
ººº
»H̅>�>o·	*���⋮H̅>���H̅*���⋮H̅>��� ½¾

¾¾¾
¿
                                  (2.33) 

 
    Supposons maintenant que le canal de propagation est constant dans le temps et notons ℎ� = ℎ�,�. Si l’on néglige le bruit thermique, le vecteur reçu en entrée du récepteur est 
notéÀ̅��� ∈ ℂ�>	>o·�×*, et correspond au produit matriciel entre la matrice de Toeplitz 
représentative du canal et un vecteur de symboles dépendant à la fois du bloc � et du bloc 
précédent � − 1: 
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¿
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La première opération en réception consiste à supprimer l’intervalle de garde situé en début 
de bloc. On remarque qu’il est possible d’éliminer les symboles provenant des blocs 
antérieurs si  @µ¶ > p. Si cette condition est réalisée, on obtient le vecteur À���suivant : 
 

À��� = ÁL*���⋮⋮L>���Ä = Á
L̅*	>o·���⋮⋮L̅>	>o·���Ä=Á

ℎm�* ⋯ ℎ, 0 ⋯ ⋰0 ⋱ ⋱ ⋱ ⋱ ⋮⋮⋰ ⋱⋯ ⋱ ⋱ ⋱ 00 ℎm�* ⋯ ℎ,Ä>×�>	m� ∙ Á
H̅>o·�m	*���⋮⋮H̅>	>o·��� Ä>	m 

 
En utilisant le caractère cyclique de °̅�(�, on peut réécrire À�(�sous la forme suivante : 
 

À��� =
¹ºº
ººº
» ℎ, 0 ⋯ 0 ℎm�* 0 ℎ*ℎ* ⋱ ⋱ ⋱ ⋱ ⋱ ⋮⋮ℎm�*0⋮0

⋱⋯⋱⋱0
⋱ℎ*⋱⋱0

⋱ℎ,⋱⋱ℎm�*
⋱0⋱⋱⋯

⋱⋯⋱⋱ℎ*
ℎm�*0⋮0ℎ, ½¾

¾¾¾
¾¿

>×>

∙
¹ºº
ººº
»H*���⋮⋮⋮⋮⋮H>���½¾

¾¾¾
¾¿
                (2.34) 

 
On obtient finalement À��� = Å°���                                                     (2.35) 
 
On remarque que grâce à la propriété de l’intervalle de garde la matrice de canal équivalente 
H est circulante. La dernière opération consiste à appliquer une transformée de Fourier sur le 
vecteur À���. On obtient le vecteur ����que l’on peut exprimer en fonction de {���: 
 ���� = ³ ∙ Å ∙ ³´ ∙ {���                                          (2.36) 
 
La matrice ³ ∙ Å ∙ ³´ est alors l’expression de la matrice de canal H dans la base de Fourier. 
Or toute matrice circulante est diagonale dans la base de Fourier. On montre ainsi que : 
 

Æ��� = ÁHÈ* 0 ⋯ 00 ⋱ ⋱ ⋮⋮0 ⋱⋯ ⋱0 0HÈ>Ä>×> 

 
ou les HÈ� sont les échantillons de la réponse fréquentielle du canal : 
 HÈ� = ∑ ℎ�QÉk-ÊxËÌm�*��,                                               (2.37) 
 
Si maintenant on tient compte du bruit thermique, le symbole reçu sur la n-ieme porteuse du 
bloc � vaut : S���� = HÈ������ + ��                                              (2.38) 
 
ou�� est un terme de la FFT du bruit. La transformée de Fourier étant une opération unitaire, 
le signal �� suit la loi@ℂ�0, #$%�. On obtient ainsi une relation linéaire entre le signal émis et le 
signal reçu, signifiant que l’ISI ainsi que l’ICI ont bien été supprimés. 
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    En supposant que le récepteur possède une estimation de HÈ�, le signal estimé,������ 
s’obtient facilement en procédant à une égalisation ZF : 
Comme on peut le voir, le principal intérêt de l’OFDM réside dans la simplicité de son 
égalisation, ou un simple critère ZF (ne nécessitant pas d’estimation du rapport signal à bruit) 
est optimal. 
Dans la démonstration précédente, nous avons supposé le canal constant dans le temps. Les 
équations présentées restent valables si le canal ne varie pas sur la durée d’un symbole 
OFDM. Cette hypothèse peut être vérifiée en dimensionnant la taille de la FFT en fonction du 
temps de cohérence du canal. Si cette hypothèse n’est plus vérifiée, la matrice résultante ne 
sera plus diagonale et des termes d’ICI apparaitront. 
Le dimensionnement de l’intervalle de garde est également fonction du canal. On doit avoir 
[46] : 
 ªÍwÎ/Ï ≤ @µ¶ < @                                                 (2.39) 

 
Evidemment plus l’intervalle de garde sera choisi grand plus la perte en efficacité spectrale 
sera importante.  
Comme le montre l’équation (2.39), l’OFDM bien dimensionné permet de transformer un 
canal sélectif en fréquence en un canal plat par sous-porteuses caractérisé par son 
évanouissement HÈ�. Sous l’hypothèse d’un entrelacement optimal, on a :HÈ�~@ℂ�0, #$%�.  
On en déduit la propriété suivante : Les performances optimales d’un système OFDM sur 
canal de Rayleigh multi-trajets sont équivalentes aux performances d’un système mono 
porteuse sur canal théorique de Rayleigh i.i.d. à évanouissements plats. 
 

2.4     Précodage linéaire 
 
    Le précodage est une technique qui a pour but d’adapter le signal transmis au canal qu’il va 
effectivement traverser [47]. Cependant, sous un même terme se cachent des schémas 
d’émission (et donc de réception) qui varient d’un auteur à l’autre et il nous appartient donc 
de bien les différencier. 
 
2.4.1     Précodage avec connaissance du canal  
 
    Lorsque le canal est parfaitement connu de l’émetteur, R. G. Gallager a montré qu’il était 
possible d’approcher la capacité d’un canal linéaire perturbé par un bruit additif gaussien en 
utilisant la méthode dite de water-pouring [48]. Le principe est d’allouer pour chaque 
fréquence du signal, une puissance fonction de l’inverse du rapport signal à bruit constaté à la 
fréquence considérée. Une façon bien connue de réaliser cette méthode est d’utiliser les 
modulations multi-porteuses. Des performances similaires peuvent être obtenues avec une 
modulation mono-porteuse associée à une technique de précodage et combinée à la réception 
avec un égaliseur à retour de décision (DFE). On peut trouver une bonne description de ces 
techniques dans [49]. Ces différents schémas de transmission, que l’on peut retrouver 
également sous le nom de pré-égalisation ou pré-distorsion, nécessitent une connaissance du 
canal à l’émission. 
Une constellation d’émission est optimale lorsque son énergie moyenne est minimale pour des 
performances équivalentes en réception. La technique qui consiste a optimisé le signal émis 
est appelée signal shaping. En jouant sur la densité spectrale de puissance et sur la répartition 
des symboles dans la constellation il est possible de réduire cette énergie moyenne transmise.          
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On montre qu’au maximum il est possible de réduire cette énergie de 1.53 dB (on parle de 
ultimate shaping gain) [50]. 
L’optimal est atteint lorsque la densité spectrale de puissance du signal émis suit une loi 
gaussienne [51]. On note que le signal shaping est une technique qui ne nécessite pas de 
connaissance du canal à l’´emission. Enfin, des schémas combinant pré-égalisation et signal 
shaping sont proposés dans [52]. 
 
2.4.2    Précodage sans connaissance du canal à l’émission. 
 
    Lorsque le canal n’est pas connu de l’´emetteur, il est possible d’adapter le signal transmis 
non pas à un canal précis mais à un type de canal que l’on sait représentatif de la transmission 
considérée. 
En l’occurrence, on sait que le canal à évanouissements de Rayleigh constitue un bon modèle 
pour les communications sans fils. Or il est connu que sur un tel canal, la distance de 
Hamming joue un rôle central. Dés 1992, K. Boulle et J. C. Belfiore proposent des 
constellations extraites des réseaux de points permettant justement de maximiser cette 
distance [53]. Ces travaux seront poursuivis à l’aide d’outils algébriques dans [54,55]. Dans 
[56], J. J. Boutros et al. montrent qu’il est également possible de construire de telles 
modulations en procédant à des rotations multidimensionnelles de constellations classiques. 
Les auteurs baptisent la diversité apportée par la rotation de constellation : diversité d’espace 
du signal (signal space diversity). En 2000, le terme précodage linéaire apparait au détriment 
de la ”rotation de constellation” [57]. Une analogie intéressante peut être faite avec le MC-
CDMA : lorsqu’un utilisateur possède tous les codes d’étalement, la matrice d’étalement C 
peut être vue comme une matrice de précodage. Cette propriété est remarquée par S. Kaiser 
dans [58]. 
En émission Le précodage linéaire que nous présentons consiste à effectuer une rotation 
multidimensionnelle des symboles de modulation en utilisant une matrice unitaire Ò ∈ℂmÓ×mÓou p+ est appelée taille du précodage.  
Si l’on appelleÔ ∈ ℂmÓ, un vecteur de symboles appartenant à une constellation classique Õ, le 
vecteur précodè ° ∈ ℂmÓs’obtient de la façon suivante : 
 ° = Ò ∙ {                                                            (2.40) 
 
Intuitivement, le principe du précodage linéaire est de distribuer l’énergie d’un même 
symbole sur plusieurs réalisations du canal. Sous l’hypothèse que ces réalisations sont 
indépendantes, un gain en diversité peut-être obtenu. On note que néanmoins la bande 
passante du signal précodé reste inchangée par rapport à celle du signal d’origine. 
 
Par exemple supposons la transmission de deux symboles de modulation �* et �%et 
choisissons pour matrice de précodage une matrice de Hadamard de taille p+ = 2: 
 Ò = √%% ×1 11 −1Ø  
 
Sous l’hypothèse d’un canal de Rayleigh à évanouissement plat ℎÙ , le vecteur r  reçu est le 
suivant : À = ÚÒ{ + �                                                    (2.41) 
 Ú = diag�ℎ*, ℎ%�est la matrice représentative du canal et  � = ®�*, �%¯/  un vecteur de bruit. 
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 On peut développer l’équation précédente : 
 À = Ýℎ* 00 ℎ%Þ ∙ √22 ×1 11 −1Ø ×�*�%Ø + Ý�*�%Þ 
 = √22 Ýℎ*��* + �%�ℎ%��* − �%�Þ + Ý�*�%Þ 
 
Au regard de l’équation obtenue, on note que chaque symbole d’information sera affecté par 2 
évanouissements différents ℎ*et ℎ%. Si l’on suppose que ces deux évanouissements sont 
indépendants, une diversité d’ordre 2 est obtenue et par voie de conséquence les symboles 
seront mieux protégés du bruit que s’ils n’étaient affectés que par un seul évanouissement. 
 
2.5  Combinaison du précodage linéaire au SISO-OFDM : SISO-LP-OFDM 
 
    La technique associant les modulations multiporteuses de type OFDM et le précodage 
linéaire est appelée LP-OFDM comme Linear-Precoded OFDM. Le LP-OFDM a fait l’objet 
d’une étude approfondie dans [59]. Le précodage linéaire réalise un étalement fréquentiel 
et/ou temporel des données relatives à un même utilisateur sur un ensemble de porteuses qui 
lui sont propres. L’ensemble des porteuses correspond à un spectre OFDM. Les techniques 
FDMA et TDMA, quant à elles, sont utilisées pour effectuer l’accès multiple entre les 
différents utilisateurs. 
 
2.5.1     Schéma d’émission et de réception 
 
Le LP-OFDM consiste à appliquer une matrice de précodage linéaire avant d’appliquer une 
modulation OFDM sur les symboles précodés, 
 ° = ÒÔ 
 
où x est un vecteur de symboles complexes de taille p+, Òest la matrice de précodage linéaire 
de taille p+ × p+ . La chaine de transmission LP-OFDM est représentée dans la Figure 2.24. 
Dans le cas SISO, le vecteur de réception r de longueur p+est : 
 À = ÚÒ{ + � 
 
où �est le vecteur de bruits blancs additifs gaussiens AWGN de longueur p+. H est une 
matrice diagonale de taille p+ × p+, chaque élément de la diagonale correspondant à la 
réponse de canal en fréquence de chaque sous-porteuse vu par un des p+symboles. 
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Figure 2.24 : Modulateur et démodulateur d’un système LP-OFDM avec égalisation et 

déprécodage linéaire disjoints 
 
2.5.2      Décodage et égalisation 
 
    Bien que l’OFDM transforme un canal sélectif en fréquence en de multiples canaux non 
sélectifs en fréquence, il est nécessaire d’égaliser les différentes sous-porteuses. Cette 
égalisation correspond à une correction de la phase et de l’amplitude du canal non sélectif en 
fréquence par sous-porteuse appelée également égalisation à 1 coefficient. Les différents 
canaux non sélectifs en fréquence sont représentés par la matrice diagonale H. Plusieurs 
techniques d’égalisation G peuvent être utilisées à la réception.  
La Figure 2.24 représente la chaine de communication numérique LP-OFDM utilisant une 
technique de détection disjointe entre égalisation et déprécodage linéaire.  
Dans ce cas, le processus d’égalisation consiste à appliquer une matrice d’égalisation G au 
vecteur reçu r afin de restaurer l’orthogonalité des symboles reçus détruite par le canal de 
propagation. Dans le cas d’une égalisation ZF ou MMSE les matrices d’égalisation sont 
diagonales et égales à [60]: 
 ßà = �Å´Å��*Å´ = �Å�à	                                           (2.42) 
 ß''áâ = �Å´Å + �ãäåæ ç��*Å´ = �Å�''áâ	                            (2.43) 

 

oùè@§Ù = éÎ-éê-est le SNR au niveau de chaque antenne de réception ë = 1,⋯ , @ et (.)+ 

désigne l’opération d’égalisation au sens du critère ZF ou MMSE.  
Après l’étape d’égalisation, on obtient un vecteur °ì correspondant aux symboles précodés 
estimés : °ì = ßÀ = ßÅÒ{ + ß�                                              (2.44) 
 
Après déprécodage, on obtient le vecteur {ìcorrespondant aux p+symboles : 
 {ì = ÒÅ°ì = ÒÅßÅÒ{ + ÒÅß�                                      (2.45) 
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Afin de représenter la dernière équation, prenons par exemple p+ = 4. On a alors : 
 ßÅ = diag�î*, î%, î., îï� 
 
avec pour une égalisation disjointe ZF 
 î� = |ℎ�|%|ℎ�|% = 1 
 
et pour une égalisation disjointe MMSE î� = |ℎ�|%|ℎ�|% + 1è@§Ù 
 
Le Nir et Hélard proposent une classe de matrices de précodage, en se basant sur une 
construction de Hadamard complexe SU(2) [61].La matrice de précodage linéaire obtenue 
avec la construction de la matrice d’Hadamard complexe de taille p+ = 4est égale à : 
 Ò = *√% ÝÒ% Ò%Ò% −Ò%Þ                                                (2.46)                

avec la matrice de base Ò% = ñ Q=òó . cos õ Q=ò- . sin õ−Q�=ò- . sin õ Q�=òó . cos õö                                    (2.47) 

 
Le Nir et Hélard ont montrés que les performances sont optimales pour une détection MMSE 
sur canal de Rayleigh et une QPSK avec la combinaison suivanteõ = ÷ï afin d’avoir une même 

répartition de puissance pour tous les symboles etø* = 5c 4⁄  et ø% = 3c 4⁄  afin d’avoir une 
orthogonalisation des symboles précodés.  
Les techniques conjointes utilisent des égaliseurs qui sont optimaux au sens du critère ZF ou 
MMSE. Cependant, ces égaliseurs sont plus complexes à cause de la difficulté concernant 
l’inversion d’une matrice qui dépend de la taille de la matrice de précodage et qui n’est plus 
diagonale comme dans le cas précédent. La chaine de communications numériques LP-
OFDM avec l’approche conjointe est représentée à la Figure 2.25. 
 
Dans le cas d’une égalisation et d’un déprécodage linéaire conjoint au sens du critère ZF ou 
MMSE les matrices d’égalisation conjointes sont égales à : 
 
 ³à = �Ò´Å´ÅÒ��*Ò´Å´ = �ÅÒ�à	                              (2.48) 

 ³''áâ = úÒ´Å´ÅÒ+ *á>ûü çý�*Ò´Å´ = �ÅÒ�''áâ	                  (2.49) 
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Figure 2.25 : Modulateur et démodulateur d’un système LP-OFDM 

avec égalisation et déprécodage linéaire conjoints 
 

où è@§Ùest le SNR au niveau de chaque antenne de réception ë = 1,⋯ ,@. 
La matrice à inverser correspond à la matrice de l’équation (2.49) avec ß = Å´. Les 
interférences causées par le précodage linéaire sont alors éliminées grâce au produit de sa 
matrice inverse. D’autres techniques basées sur l’annulation d’interférence peuvent être 
utilisées, notamment le détecteur SIC ou PIC [62].  
 
2.6     Le système MC-CDMA 
 
Le système MC-CDMA est une combinaison entre le système CDMA et les techniques 
multiporteuses. 
On peut distinguer deux grandes familles de systèmes combinant l'étalement de spectre et les 
techniques multiporteuses [63]:  
 

• L'étalement par multiporteuses classique. 
• L'étalement par fréquences orthogonales. 

 
2.6.1      L'étalement par multiporteuses classique 
 
Lorsque le canal radiomobile s'avère être très hostile en terme d'évanouissements et de 
dispersion, l'étalement par multiporteuses semble être la solution [64]. II consiste à répartir les 
données sur différents sous-canaux de petites tailles qui se comportent comme des systèmes 
CDMA autonomes. Chaque canal est alloué sur une porteuse différente, d'où le nom de la 
technique. 

Deux cas de figures peuvent se présenter : 
 

• Le système multiporteuses à fréquence de chip faible, 
• Le système MT-CDMA (Multitone CDMA). 

 
� Le système multiporteuses à fréquence de chip faible 

 
    C'est cette technique qui a été adoptée dans le cadre du projet CDMA2000. Elle consiste à 
transmettre plusieurs canaux de largeur raisonnable sur des porteuses différentes. On essaye ici 
d'éviter tout recouvrement spectral comme le montre le cas limite de la Figure 2.26. 
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Figure 2.26 Spectre de puissance pour multiporteuses classique
 
Cette technique présente plusieurs avantages par rapport à la technique d'étalement large
bande par séquence PN : 
On peut en effet exploiter les différentes 
la base [65], 

• Le traitement en parallèle plutôt qu'en séries comme dans l'étalement par séquence 
directe permet de réduire la vitesse de traitement et donc la consommation des appareils,
• Si on utilise des canaux de largeur raisonnable on peut limiter l'interférence inter
symbole (ISI) et même inter
inconvénients : 
 

• Nécessité de traitement numérique en parallèle sur chaque porteuse, 
• Nécessité d'employer une 
• L'efficacité spectrale est moyenne,
• II est plus difficile de synchroniser les sous
• Sensibilité accrue à l'effet Doppler.

 
� Le système MT-CDMA (Multitone CDMA)

 
    Afin d'améliorer l'efficacité spectrale 
d'étalement large-bande a été suggérée mais reste peu employée pour des raisons de mise en 
œuvre coûteuse [66]. 
Ce procédé consiste à exploiter le grand nombre de séquences PN disponibles en émettant sur 
chaque porteuse des signaux de largeur de bande très grande. Pour 
porteuses, ce sont les séquences PN qui seront utilisées à la
du signal émis a l'allure présentée à la 
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Le traitement en parallèle plutôt qu'en séries comme dans l'étalement par séquence 
directe permet de réduire la vitesse de traitement et donc la consommation des appareils,

des canaux de largeur raisonnable on peut limiter l'interférence inter
symbole (ISI) et même inter-chip (ICI). Néanmoins, cette technique a pour 
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Nécessité d'employer une banque de filtre à la réception, 
L'efficacité spectrale est moyenne, 
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Sensibilité accrue à l'effet Doppler. 
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Ce procédé consiste à exploiter le grand nombre de séquences PN disponibles en émettant sur 
euse des signaux de largeur de bande très grande. Pour différencier les différentes 

porteuses, ce sont les séquences PN qui seront utilisées à la réception (Figure 2.27
du signal émis a l'allure présentée à la Figure 2.28. 

 
Figure 2.27 Émetteur MT-CDMA 
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Figure 2.28 Spectre de puissance MT-CDMA 

 
    L'emploi de séquences PN plus longues que celles  du système multiporteuses à fréquence 
de chip faible, permet de diminuer l'interférence inter-usagers puisque les séquences aléatoires 
seront plus efficaces. Néanmoins, ce système souffre d'une interférence entre les porteuses et il 
est pratiquement indispensable d'employer une technique d'égalisation par récepteur RAKE sur 
chaque porteuse, ce qui complique de manière considérable le dispositif. 
 
2.6.2  L'étalement par fréquences orthogonales 
 
    On a vu que l'idée novatrice de l’OFDM par rapport au multiporteuses classique est que les 
différentes porteuses sont orthogonales les unes par rapport aux autres. On entend par ceci qu'à la 
réception l'intégration sur une période de chip exclut, dans le cas idéal de synchronisation, toute 
interférence entre les porteuses. 

 } cos	���/n, � + ∅�� cos��= + ∅=� �� = 0, � ≠ �                   (2.50) 
 

    Afin de bénéficier en plus des avantages des techniques d'étalement de spectre, il est possible 
de mettre au point des méthodes hybrides OFDM-CDMA. Les performances des dispositifs à 
fréquences orthogonales semblent convaincantes : Fazel, Kaiser et Schnell ont montré par 
simulation, lors de leurs recherches au sein du projet européen RACE CODIT, que la méthode 
hybride OFDM-CDMA serait plus efficace que le DS-CDMA [67]. 
On peut distinguer deux grandes familles de systèmes d'étalement à porteuses orthogonales [68] : 
 

• Le Système MC-DS-CDMA (Multicarrier Direct Sequence CDMA). 
• Le Système MC-CDMA (Multicarrier CDMA), 

 
2.6.2.1     Le système MC-DS-CDMA (Multicarrier Direct Sequence CDMA) : 
 
    L'étalement sur les différentes porteuses orthogonales est réalisé de manière classique, par 
multiplication par une séquence pseudo-aléatoire de fréquence de chip élevée qui vérifie la 
relation suivante : 

∆I = */n = mn>n./ê = mn/Ï                                                     (2.51) 

 
où ∆I représente l'écart entre les porteuses,	�K est la durée symbole MC-DS-CDMA sur chaque 
sous porteuse,	�& la période de chip,@& le nombre de porteuses, p& la longueur des séquences 
PN et 	�$est la durée d'un bit en entrée du système. 
 
    L'information à transmettre n'est pas nécessairement dupliquée sur toutes les porteuses et on 
peut utiliser un convertisseur série/parallèle en début de chaîne comme le montre la Figure 
2.29. L'allure du spectre de puissance, quant à elle est donnée à la Figure 2.30. 
Cette technique permet de réduire, voire d'éliminer l'interférence inter-chip de manière efficace 
et l'utilisation de la transformée de Fourier permet d'accomplir l'étalement de manière 
numérique, sans avoir recours à des filtres analogiques. 

            f 
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Figure 2.29 Émetteur MC-DS-CDMA 

 

 
Figure 2.30 Spectre de puissance MC-DS-CDMA 
 

2.6.2.2      Le système MC-CDMA (Multicarrier CDMA)  
 
    Dans cette technique introduite en1993 [69], les différentes porteuses sont orthogonales et 
la séquence PN qui permet de différencier les différents usagers est de longueur égale au 
nombre de porteuses. En effet chaque chip de la séquence PN est appliqué à une porteuse 
comme le montre la Figure 2.31. Les différentes porteuses véhiculent la même séquence 
d'information. 

 
Figure 2.31 Émetteur MC-CDMA 

 
    Avec cette méthode, le signal est, en quelque sorte, combiné dans le domaine fréquentiel 
et il est aussi possible d'utiliser un convertisseur série/parallèle avant ce dispositif si le débit 
est très grand afin d'éliminer l'interférence inter-symbole et même inter-chip. 
La Figure 2.32 représente l'allure générale du spectre de puissance du système MC-CDMA qui 
se caractérise par un nombre conséquent de porteuses très rapprochées. 
Pour ces avantages tels que l'efficacité spectrale améliorée et l'élimination de l'interférence 
inter-chip grâce à des largeurs de bande très petites, ce procédé est devenu un candidat potentiel 
pour la 4ieme génération et plus pour les réseaux de téléphonies mobile. 
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Figure 2.32 Spectre de puissance MC-CDMA 

 
2.6.3 Principes du système AMRC à porteuses multiples ou MC-CDMA 
 
    Le signal MC-CDMA est issu de la concaténation des opérations d’étalement de spectre par 
séquence directe et de la modulation à porteuses multiples. Le modulateur MC-CDMA  étale 
les données u=de chaque utilisateur �dans le domaine fréquentiel [70]. L’étalement se réalise 
par la multiplication des données u=par chacun des éléments du code[= d’étalement associé. 
La Figure 2.33 représente le modulateur MC-CDMA dans le cas où le code d’étalement a une 
longueurp&égale au nombre de sous-porteuses @&. 
Sous l’hypothèse de p&égale à	@&, l’expression du signal émis sur [0; �K [en fréquence 
intermédiaire, en sortie du modulateur est donnée par la relation [32] : 
 H=��� = *_>n∑ ℛB�=�Ù,=Π���Q%=÷�ÓTC>n�*+�,                             (2.52) 

 avecI+ = Iz + +/Ï                                                        (2.53) 

 
L’étalement se faisant à la fréquence du signal à moduler, la durée �Kdu symbole modulé reste 
égale à celle,��, du symbole �=. Il en ressort un espacement entre sous-porteuses	∆I donné 
par : 

∆I = */Ï = */�                                                     (2.54)      

 
L’enveloppe complexe 	=du signal modulé, échantillonné à �K @&⁄ , est donc égale à : 
 

	= ú�/Ï>n ý = �k_>n∑ �+,=Q%=÷��ÓÉÌn -�⁄Ìn>n�*+�, = �−1���= ∑ &Ó,k_>n Q%=÷� ÓÌn>n�*+�,               (2.55) 

 
    Tout comme le signal OFDM, le signal MC-CDMA peut être généré par une transformée 
de Fourier discrète (TFD) inverse effectuée sur les chips du code d’étalement. Ainsi, le choix 
des codes d’étalement est fondamental. En effet, de trop grandes variations de l’enveloppe 
complexe du signal modulé sont délicates à traiter pour les amplificateurs radiofréquence de 
puissance [71]. 
La description du modulateur MC-CDMA repose ici sur l’hypothèse p& = @&. Cependant, le 
plus souvent, des combinaisons sont proposées pour différentes valeurs de p& et @&. De plus, 
les techniques présentées précédemment pour combattre les ISI et les ICI, à savoir l’ajout 
d’intervalle de garde et le zero-padding, sont toujours utilisables dans notre cas de figure [72]. 
Dés lors, nous distinguerons le nombre de sous-porteuses utiles	@&?, sur lesquelles les 
données sont émises, du nombre de sous-porteuses totales correspondant au nombre de points 
de la TFD. 
Ainsi, l’agencement de la longueur des codes et du nombre de sous-porteuses permet le 
dimensionnement de système MC-CDMA adaptés à de nombreux cas de figures. 

 @& 

                f 
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Figure 2.33 : Modulateur MC-CDMA du j ième utilisateur avec p& = @& 
 
La Figure 2.34 montre les performances du schéma d’accès multiple MC-CDMA contre les 
bruits du canal et les interférences liées aux autres utilisateurs.  
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Figure 2.34 : Gain  apporté par le système d’accès multiple MC-CDMA 

 
2.7  Modélisation du système MC-CDMA dans le cas d’une liaison 
descendante 
 
    La chaîne de radiocommunications illustrée sur la Figure2.35 représente l’organisation 
générale d’une liaison descendante synchrone entre un émetteur et @Aterminaux mobiles 
basés sur la technique MC-CDMA. La conversion série-parallèle au sein de l’émetteur montre 
que chaque sous-porteuse est modulée par les données de chaque utilisateur multipliées par 
chacun des chips de leur séquence d’étalement. 
Afin de remédier aux perturbations introduites par le canal de transmission, il est nécessaire 
de mettre en œuvre un dispositif d’égalisation. Deux catégories de détecteurs existent, les 
détecteurs mono-utilisateurs et les détecteurs multiutilisateurs [73]. Dans le premier cas, seule 
la séquence de l’utilisateur considéré est supposée connue, les interférences liées aux autres 
utilisateurs étant alors considérées comme des brouilleurs. Dans l’autre, les séquences de tous 
les utilisateurs sont connues, les interférences d’accès multiples sont alors considérées comme 
des signaux déterministes et non plus comme aléatoires. Ainsi, dans le cas où @Autilisateurs 
sont actifs, le signal reçu peut s’exprimer par : 
 

L��� = �ℎ ∗ H���� + ����                                               (2.56) 
 L��� = *_>n∑ ∑ ∑ 
����Q=�%÷�xT	òx�T���=�+,=Q%=÷�+�>n %⁄ �UÉ�xWÏ>n�*+�,>?�*=�,m�*��, + ����      (2.57)    

 ø���� = −2c�N����est le déplacement de la phase introduit par le trajet de propagation	�. 
Dans les sections suivantes, afin de faciliter la présentation des différentes techniques de 
détection, nous supposerons un dimensionnement adéquat du système étudié. Ainsi, la durée 
de l’intervalle de garde Tg(ou préfixe cyclique�+&) sera suffisante, garantissant l’absence 
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d’interférences entre symboles et entre sous-porteuses. De plus, la durée du symbole MC-
CDMA sera suffisante afin de considérer le canal comme invariant sur toute la durée de ce 
symbole, ainsi que l’absence de sélectivité fréquentielle sur chaque sous-porteuse. Ensuite, 
l’indépendance des processus aléatoires affectant chaque sous-porteuse sera garantie par les 
entrelacements temporel et fréquentiel. Sous ces hypothèses, l’équivalence temps-fréquence 
permet la modélisation du canal dans le domaine fréquentiel par un ensemble de 
@&coefficientsℎ+, égaux à |+Q��Ó, affectant chaque sous-porteuse p, indépendants et constants 
sur la durée �K + �«d’un symbole. 
 

  
Figure 2.35 : Représentation d’une chaîne de radiocommunications                                      

utilisant la technique MC-CDMA  
 
    Enfin, et pour faciliter l’introduction des différentes techniques de détection, nous 
prendrons p&égal à@&. Ainsi, après les opérations de filtrage, de transposition en bande de 
base, d’échantillonnage et de suppression de l’intervalle de garde, l’expression d’un symbole 
MC-CDMA reçu peut s’écrire [74] : 
 

À = Åq{ + �                                                    (2.58) 
 

r , désigne un vecteur constitué des valeurs reçues de chaque sous-porteuse : 
 À = rL,,⋯ , L>n�*s/.                                             (2.59)      
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La matrice H représente la matrice des coefficients complexes du canal de taille @& ×@&. 
Les hypothèses précédemment formulées sur le bon dimensionnement du système permettent 
de considérer cette matrice comme diagonale : 
 

Å =	 Áℎ, 0 ⋯ 00 ℎ* ⋯ 0⋮0 ⋮0 ⋱⋯ ⋮ℎ>n�*Ä                                              (2.60) 

 
La matrice C représente les codes d’étalement. L’opération d’étalement peut ainsi être 
représentée comme la multiplication de la matrice C par le vecteur d, constitué des données 
de chaque utilisateur. On a donc : 
 

q = r[,⋯[>?�*s = Á
�,,, �,,* ⋯ �,,>?�*�*,, �*,* ⋯ �*,>?�*⋮�mn�*,, ⋮�mn�*,* ⋱⋯ ⋮�mn�*,>?�*Ä                         (2.61) 

 
Avec [= = r�,,=�*,=, ⋯ , ��mn�*�=s/et	u = r�,, ⋯ , �>?�*s/ 
 � = r�,, ⋯ , �>n�*s/ 
 
Le vecteur b représente les @&composantes du bruit affectant chaque sous-porteuse et 
modélisables comme étant des processus gaussiens additifs. 
En réception, la structure des détecteurs étudiés repose sur l’utilisation d’un étage 
d’égalisation, suivi des opérations de désétalement selon la séquence de l’utilisateur 
considéré, et enfin la démodulation binaire. Les performances atteintes avec les détecteurs 
multiutilisateurs sont meilleures que celles des détecteurs mono-utilisateurs, nous 
considérerons en premier lieu les détecteurs mono-utilisateurs pour mieux comprendre le 
principe des détecteurs multiutilisateurs. 
 
2.7.1    Les techniques de détection mono-utilisateurs dans le système MC-
CDMA  
 
    Les détecteurs mono-utilisateurs considèrent uniquement le signal de l’utilisateur actif, les 
autres utilisateurs sont assimilés à des brouilleurs [75,76,77]. Les détecteurs mono-utilisateurs 
classiquement rencontrés utilisent une structure d’égalisation linéaire, consistant en un 
égaliseur à une prise. En utilisant la notation matricielle précédente, il est possible d’exprimer 
G, la matrice diagonale composée des coefficients g+d’égalisation : 
 

ß = Ág, 0 ⋯ 00 g* ⋯ 0⋮0 ⋮0 ⋱⋯ ⋮g>n�*Ä                                              (2.62) 

 
Après égalisation et désétalement selon la séquence [=de l’utilisateur considéré, l’estimation 
du symbole émis peut s’exprimer par : 
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��= = [=/{ì = [=/ßÀ 
 = [=/ß�Åq{ + �� 
donc  ��= = ∑ �+,=% g+ℎ+�= + ∑ ∑ �+,=�+,�g+ℎ+�� + ∑ �+,=g+�+>n�*+�,>n�*+�,>?�*��,��=

>n�*+�,          (2.63) 

 
  Cette expression est très importante à la compréhension du système. Elle se compose de trois 
parties. La première partie forme le signal utile, soit les données reçues de l’utilisateur actif.  
Le second terme représente les interférences d’accès multiples ou MAI. Ces interférences sont 
engendrées par les brouilleurs. Le dernier terme de l’expression représente, quant à lui, le 
bruit blanc additif gaussien pondéré du code d’étalement de l’utilisateur considéré et du 
coefficient d’égalisation appliqué pour chaque sous-porteuse. Il existe différentes techniques 
de détections mono-utilisateurs qui peuvent être mises en œuvre. Nous détaillons ici les 
principales :  
 

� Le détecteur à combinaison à gain maximal : le filtre adapté ou MRC 
(détecteur optimal) en contexte mono-utilisateur) 
 

   Cette technique CGM ou MRC, pour Maximum Ratio Combining, est optimale vis-à-vis du 
bruit additif en l’absence d’interférences d’accès multiples. Elle consiste à appliquer sur 
chaque sous-porteuse un coefficient d’égalisation g+égal au complexe conjugué du coefficient 
du canal hp, soit : 

 g+ = ℎ+∗                                                             (2.64) 
 

Le principal inconvénient de cette technique est qu’elle ne restore pas l’orthogonalité entre 
utilisateurs. Dès lors, la présence de plusieurs utilisateurs, et donc l’apparition de MAI, 
dégrade fortement les performances de cette technique. 
 

� Le détecteur à combinaison à gain égal EGC 
 
    Cette technique CGE ou EGC, pour Equal Gain Combining, repose sur la correction de la 
distorsion de phase introduite par le canal en appliquant un coefficient d’égalisation g+à 
chaque sous-porteuse égal à : 

 g+ = �Ó∗~�Ó~                                                          (2.65) 

 
Cette technique permet également de corriger partiellement la MAI introduite dans un 
contexte multiutilisateurs. Néanmoins, il faut noter que les performances de cette technique, 
pour un système multi-porteuses, ne sont pas satisfaisantes. 
 

� Le détecteur à combinaison et à  restauration d’orthogonalité ORC ou ZF (zéro 
forcing) 
 

    Cette technique CRO ou ORC, pour Orthogonality Restoring Combining, permet d’annuler 
totalement la dispersion apportée par le canal. Le coefficient d’égalisation appliqué sur 
chaque sous-porteuse est donné par : 
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g+ = *�Ó avecℎ+ ≠ 0                                                  (2.66) 

 
Dans ce cas, l’expression de l’estimation de  dj devient : 
 ��= = ∑ �+,=% �= + ∑ ∑ �+,=�+,��� + ∑ �+,= *�Ó �+>n�*+�,>n�*+�,>?�*��,��=

>n�*+�,                 (2.67) 

 
L’utilisation de codes d’étalement orthogonaux aux niveaux de l’émetteur garantit : 
 ∑ �K,=�K,� = 0	, ∀� ≠ �mn�*K�,                                            (2.68) 
 
Dés lors, le second terme de l’expression correspondant au terme de la MAI sera annulé. 
L’expression devient alors : 
 �ì= = ∑ �+,=% �= + ∑ �+,= *�Ó �+>n�*+�,>n�*+�,                                   (2.69) 

 
    Les performances de cette technique, qui restore l’orthogonalité des codes d’étalement, 
seront donc indépendantes du nombre d’utilisateurs. Son défaut est l’amplification du terme 
de bruit blanc lors d’évanouissements profonds, lorsque ℎ+ tend vers 0. Dans ce cas, le bruit 
amplifié sur certaines porteuses va dégrader les performances globales du système. Afin de 
compenser cet effet, il est possible d’appliquer cette technique jusqu’à  un certain seuilα . 
Pour des amplitudes inférieures à  ce seuil, on utilise une valeur de g+fixe : 
 

g+ = �
*�Ó 							H�	~ℎ+~ > �
			�									H�	~ℎ+~ ≤ �	¢                                            (2.70) 

 
� Le détecteur à combinaison à  erreur quadratique moyenne minimale MMSE 

 
    Cette technique EQMM ou MMSE [78], pour Minimum Mean Square Error, offre un 
compromis entre la minimisation du terme d’interférences d’accès multiples et la 
maximisation du rapport signal à bruit. Elle est issue de l’application du filtre de Wiener. Le 
calcul du coefficient d’égalisation a pour but de minimiser l’erreur quadratique moyenne pour 
chaque sous-porteuse entre le signal émis et le signal égalisé. Cette résolution conduit à  
l’expression des coefficientsg+: g+ = �Ó∗~�Ó~-	 ó�Ó avec	�+ ≠ 0                                        (2.71) 

Avec l’hypothèse d’un canal normalisé en puissance,E ×~ℎ+~%Ø = 1.Le coefficient �+est 

calculé à  partir de l’estimation du rapport signal à  bruit par sous-porteuse, induisant une 
complexité supplémentaire. Afin de s’affranchir de cette estimation, il est possible d’appliquer 
un coefficient �, fixé  en fonction du point limite de fonctionnement du système. Une 
technique hybride entre la technique ORC et MMSE existe, elle est appelée égalisation 
partielle  et propose un compromis entre les deux techniques de restauration. 
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� Résultats de Simulation 
 

    La Figure 2.36 présente les performances des différents détecteurs étudiés, la courbe (1) 
représente les performances obtenues dans le cas idéal de l’annulation des interférences 
d’accès multiples. 
Cette borne, appelée performances du système idéal MC-CDMA à filtre adapté, correspond à 
la probabilité d’erreur obtenue en présence d’un utilisateur dans le cas d’une transmission sur 
un nombre N de canaux de Rayleigh statistiquement indépendants, avec en réception la mise 
en œuvre de la technique MRC. Lorsque le nombre @& de sous-porteuses augmente, cette 
borne tend vers les performances obtenues sur canal Gaussien. Elle est ici donnée pour 
@& = 16. La technique ORC ou ZF -courbe (3)- rétablit l’orthogonalité entre les différents 
signaux et évite ainsi l’interférence inter-utilisateurs, mais au prix d’une amplification 
importante du bruit, en particulier pour les faibles rapports �$ @,⁄ . Les performances les plus 
mauvaises sont obtenues à pleine charge avec la technique MRC -courbe (5)- qui accentue 
l’interférence inter-utilisateurs. La détection selon le critère de la minimisation de l’erreur 
quadratique moyenne (MMSE) -courbe (2)- offre les meilleurs résultats, mais elle nécessite 
d’estimer le rapport signal à bruit. Une alternative possible est de mettre en œuvre une 
égalisation dite MMSE sous-optimale pour laquelle le rapport signal à bruit n’est plus estimé 
mais fixé à une valeur donnée. 

 
Figure 2.36 : Performances des techniques de détection Mono-utilisateur 

 sur canal théorique de Rayleigh, à  pleine charge, Np = Lc = 16. 
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Figure 2.37 : Détection mono utilisateur dans un canal AWGN  

avec le détecteur conventionnel 

 
Figure 2.38 : Détection mono utilisateur dans un canal de Rayleigh  avec MMSE 

 
Les Figures 2.37 et 2.38 donnent les graphes de détecteur MMSE mono utilisateurs dans un 
canal AWGN et dans un canal de Rayleigh. 
 
2.7.2      Les techniques de détection multiutilisateurs dans le système MC-
CDMA  
 
    Les détecteurs multiutilisateurs sont  basés sur une  détection ʺconjointe̋ tenant compte de 
l énsemble des séquences émises par les utilisateurs.  Ceci  permet de  ne plus considérer les 
signaux  envoyés  par les autres émetteurs uniquement comme des signaux parasites mais de 
détecter simultanément lénsemble des séquences de données  de manière à exploiter les 
éventuelles informations apportées par les  interactions  dues  à ĺémission simultanées des 
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utilisateurs. Les IAM  ne sont  donc  plus considérées uniquement comme des bruits mais sont 
exploitées de manière à  améliorer  le TEB en  réception [79,80]. 
 
La Figure 2.39 présente les différents détecteurs multiutilisateurs existants dans la littérature. 
Le récepteur optimal est le détecteur à maximum de vraisemblance (MV), il est capable de 
détecter conjointement tous les signaux des usagers. Son fonctionnement demande la 
connaissance du canal de tous les utilisateurs et de leurs séquences d’étalement. Cette 
information est disponible pour la station de base, mais pas pour les stations mobiles, qui ne 
sont pas informées directement de la présence des autres utilisateurs. Dans ces conditions, le 
maximum de vraisemblance utilisant l’algorithme de Viterbi, nécessite un coût de calcul qui 
devient rapidement prohibitif. 
 
L’impossibilité d’utiliser en pratique le récepteur MV dans la plupart des systèmes CDMA a 
justifié la recherche de solutions sous optimales qui permettent de réduire l’interférence entre 
utilisateurs ou de réaliser la détection Multiutilisateurs avec un niveau de performance 
acceptable et une complexité raisonnable [81].  
Les différentes techniques de réduction de l’interférence entre utilisateurs et détection 
multiutilisateurs peuvent être séparées et classées en deux catégories : linéaires et non 
linéaires. 
 

• Techniques linéaires 

    Parmi les techniques linéaires, il y a celles qui opèrent dans l’espace des codes, en faisant la 
détection conjointe des utilisateurs et celles qui n’ont pas besoin de connaître explicitement 
les autres utilisateurs, mais qui parviennent dans certaines situations à réduire 
considérablement l’interférence entre utilisateurs. 
Les techniques linéaires effectuent une transformation linéaire d’un ensemble d’échantillons 
de la sortie du canal avec l’objectif d’éliminer l’interférence. Plusieurs critères permettent de 
déterminer cette transformation, qui est généralement mise en œuvre sur la forme d’un filtre à 
réponse impulsionnelle finie. 
 

• Techniques non linéaires 

Des techniques non linéaires ont aussi été proposées pour combattre l’interférence entre 
utilisateurs. Parmi ces techniques, on trouve :  
 

� Le détecteur par élimination successive des interférences 
 

    Le détecteur par éliminations successives des interférences (SIC pour Successive 
Interference Canceller) consiste à réaliser une première détection, avec un RAKE par exemple, 
de l’utilisateur le plus puissant. Ensuite, on décide le symbole et on régénère le signal reçu de 
cet utilisateur à partir de cette décision, du code d’étalement et du canal de cet utilisateur. 
Ensuite, le signal régénéré est soustrait du signal reçu et avec ce nouveau signal, on procède à 
la détection du deuxième utilisateur le plus puissant, puisque on s’est déjà débarrassé du 
premier et ainsi de suite.  
A l’évidence, ce récepteur est sujet à la propagation d’erreur au cas où une mauvaise décision 
est effectuée sur un des utilisateurs. Il est clair que plus l’erreur se situe au début du 
processus, pire seront les conséquences. 
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Intuitivement, on peut voir que l’efficacité de l’élimination de l’interférence est réduite quand 
la puissance des utilisateurs est à peu près la même. Il faut noter aussi que chaque étage de 
détection apporte un délai supplémentaire au traitement [82].  
 

� Le détecteur par éliminations parallèles des interférences 

    Le détecteur par élimination parallèle des interférences (PIC pour Parallel Interference 
Canceller) est plus indiqué dans les situations où les utilisateurs ont à peu près la même 
puissance. 
Le PIC possède l’avantage de ne pas avoir besoin d’ordonner les utilisateurs selon leurs 
puissances. De plus, il permet la parallélisation des opérations, réduisant le délai de 
traitement. Celui-ci est encore plus réduit par le fait que le PIC a généralement moins d’étages 
que le SIC. 
Il est judicieux d’utiliser un décorrélateur au lieu d’un RAKE dans le premier étage du PIC, 
afin d’avoir des symboles plus fiables dés la première itération. Cela permet une convergence 
plus rapide, ce qui signifie l’utilisation du minimum d’étages possibles. 
Il faut noter qu’après la première itération, il faut vraiment utiliser le RAKE, car on suppose 
que les interférences ont été enlevées. 
Ainsi comme le SIC, le PIC admet l’utilisation de décision souple et des techniques “turbo 
détections” en utilisant le codage de canal pour améliorer la fiabilité des symboles utilisés 
dans la régénération du signal. Evidement, cela implique une augmentation considérable de la 
complexité et du délai de traitement [83]. La figure suivante présente une classification des 
détecteurs Multiutilisateurs utilisés : 

 

 

 

Figure 2.39 : Classification des différentes techniques de détection Multiutilisateurs 
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    Nous commençons par donner le principe et les performances des récepteurs 
Multiutilisateurs largement connues dans le domaine de la détection multi utilisateur, 
quelques simulations seront présentées. 
Précisons qu’un récepteur Multiutilisateurs 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 �ì= est donné suivant la règle de décision [84,85] : 
 �ì= = sgn��=/À�                                                       (2.72) 

 
    Les récepteurs MC-CDMA sont habituellement classés selon différents critères qui peuvent 
être la structure du récepteur [86](série, parallèle, à retour de décision…), la technique 
d’égalisation employée, la connaissance à priori ou non d’information sur les utilisateurs 
émettant sur le canal de transmission,… 
Le premier critère que nous prenons en compte concerne la connaissance à priori 
d’informations sur chacun des utilisateurs. Cette information peut correspondre à la 
connaissance partielle ou totale de la matrice des codes d’étalement. Ainsi, un détecteur est 
qualifié de mono utilisateur lorsque seul le code d’étalement de l’utilisateur dont on cherche à 
retrouver les données est connu du récepteur. Les interférences d’accès multiple provenant 
des autres utilisateurs sont alors considérées comme des brouilleurs et non porteuses 
d’information utile. En revanche, les détecteurs sont dits Multiutilisateurs lorsqu’ils 
s’appuient sur la connaissance d’information sur les différents utilisateurs. Dans certains cas, 
ils peuvent chercher à retrouver la séquence émise par certain nombre d’entre eux pour 
améliorer la détection des données d’un utilisateur particulier. Les interférences d’accès 
multiple ne sont plus ici considérées comme des signaux aléatoires mais comme des signaux 
déterministes. 
    En réalité, l’égalisation vise seulement à compenser les distorsions introduites par le canal. 
Elle ne permet pas à elle seule de retrouver les données transmises par un symbole MC-
CDMA. Toutefois, son utilisation reste primordiale dans le cadre d’un système MC-CDMA. 
Ainsi, l’opération de détection inclura aussi bien les étapes d’égalisation, le désétalement que 
celle de démodulation.  Les techniques de détection mono utilisateur restent valables pour les 
techniques de détection multiutilisateurs. 
Grâce à la connaissance des codes d’étalement attribués aux différents utilisateurs, le 
détecteur Multiutilisateurs va chercher à estimer l’IAM (interférence d’accès multiple) afin de 
mieux détecter le signal de l’utilisateur considéré. 
 

� La technique du maximum de vraisemblance (MLSE) 
 
    La technique MLSE «  Maximum likelihood Sequence estimation » repose sur l’application 
du détecteur à maximum de vraisemblance. Celui-ci cherche à déterminer, pour chaque 

symbole MC-CDMA, le vecteur {ì = r�ì*, ⋯ , �ì>?s/de données des @A utilisateurs le plus 
vraisemblable parmi les 2">?vecteurs émis possibles où n est le nombre de bits par symbole. 
Chercher à minimiser la probabilité d’erreur d’une séquence revient à maximiser la 
probabilité d’erreur conditionnelle qu’un vecteur {��1 ≤ k ≤ 2">?�ait été transmis sachant 
que le vecteur r  a été reçu [87]. En appliquant la loi de bayes sur les probabilités 
conditionnelles et en supposant une indépendance statistique entre les signauxÀ=, maximiser 
cette probabilité conditionnelle revient à trouver le vecteur de données {ì qui minimise le carré 
de la distance euclidienne entre le signal reçu et toutes les séquences émises possibles, soit :       
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{ì = arg����À − Åq{��   avec 1 ≤ k ≤ 2">?                             (2.73) 
 

    La mise en œuvre d’un tel détecteur requiert le calcul de 2">? distances euclidiennes par 
durée symbole. Même si celui- ci correspond au détecteur optimal en terme de probabilité 
d’erreur, pour éviter une trop grande complexité des récepteurs, une telle technique ne peut 
être mise en œuvre que pour un nombre relativement peu élevé d’utilisateurs. D’autres 
structures Multiutilisateurs moins complexes mais sous optimales ont alors été développées 
comme nous allons le voir maintenant.   
 

� Les techniques à annulation d’inférences(IC) 
 
    Parmi celles-ci, les techniques de détection dites à annulation d’interférences « interférence 
cancellation » visent à estimer, dans un premier temps, les interférences d’accès multiples 
provoquées par la présence des données des @A − 1autres utilisateurs pour ensuite les 
soustraire au signal reçu et améliorer ainsi la détection du signal de l’utilisateur considéré[88]. 
Ce procédé mis en œuvre de manière itérative est construit pour éliminer simultanément ou 
successivement les interférences. Lorsque la détection du terme d’IAM est simultanée pour 
l’ensemble des @A − 1utilisateurs, la structure d’annulation des interférences est dite 
« parallèle » ou PIC (Parallel  interference cancellation). Si cette annulation est réalisé de 
façon successive, la structure est alors dite « série » ou SIC (serial  Interference cancellation). 
Pour les structures SIC, les contributions des utilisateurs sont annulées dans l’ordre 
décroissant des puissances reçus.  

 
� La combinaison à erreur quadratique moyenne (MMSE)  

 
    Les techniques de détection Multiutilisateurs vues jusqu’à présent sont non linéaires. Il est 
toutes fois possible d’utiliser une structure Multiutilisateurs linéaire. Cette technique, qui a été 
appelée GMMSE « Global Minimum Mean Square Error », repose à nouveau sur 
l’application du filtrage de Wiener afin de réaliser un compromis entre la minimisation du 
terme d’IAM et la maximisation du rapport signal sur bruit. Toutefois, l’objectif ici est de 
construire l’étage d’égalisation de telle manière qu’il permettre de minimiser l’erreur 
quadratique moyenne, non pas entre la sous porteuse H+émise et celle détectée en réception, 
notée Ĥ+, mais entre le symbole �=transmis par l’utilisateur considéré et celui détecté, noté �ì=. 
C’est pourquoi cette technique Multi-Utilisateur peut être qualifiée de façon  plus judicieuse 
de combinaison MMSE par utilisateur ou MMSE SD (Single user Detection). Présentée pour 
la première fois en 1999 pour la technique MC-CDMA [89]. 
Soit Q= l’erreur commise sur la détection du symbole �=émis par l’utilisateur désiré 
j.L’expression de l’erreur quadratique moyenne (EQM) s’écrit : 
 

E !~Q=~%" = E !~�= − �ì=~%"                                       (2.74) 

Où �ì= est le symbole détecté 
 
L’EQM est minimale lorsque l’estimée �ì=est optimale et notée �ì=z+T.Celle-ci est obtenue 
lorsque le signal r  reçu sur @&sous porteuses est pondéré par le filtre de Wiener, noté wj qui 
est optimale vis-à- vis du RSB parmi les détecteurs linéaires pour la détection du symbole  de 
l’utilisateur j considéré. L’expression de �ì=,z+Test alors donné par : 
 �ì=,z+T = �=́ À                                                     (2.75) 
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L’expression du vecteur de pondération est quant à elle donnée par :   
 

�=
/ = ÀR,#k/ �R,R�/                                                                            (2.76) 

 
Ou ÀR,#kest le vecteur d’intercorrélation entre le vecteur reçu r  et le symbole �=à détecter et �R,R�/est la transposée de l’inverse de la matrice de covariance des signaux reçus. 
L’expression finale du vecteur de pondération donné dans l’équation précédente devient après 
simplification [90] : 

�$
/ = %&[$/Å∗�Åq'&,&q/Å∗ + �(,(��*                        (2.77) 

 

Avec :%# = E ×~�=~%Ø et '#,# = ¹ºº
º» E®�,�,∗¯ E®�,�*∗¯ ⋯ Er�,�>?�*∗ sE®�*�,∗¯ E®�*�*∗¯ ⋯ Er�*�>?�*∗ s⋮Er�>?�*�,∗s ⋮Er�>?�*�*∗s ⋱⋯ ⋮Er�>?�*�>?�*∗ s½¾¾

¾¿
 

 
Nous remarquons dans l’expression ci-dessus la présence de la séquence d’étalement [=propre 
à l’utilisateur j. 
Nous présentons dans les Figures (2.40) et (2.41) la simulation de la performance du détecteur 
multiutilisateur dans le cas du détecteur conventionnel et le MMSE dans un canal AWGN et 
Rayleigh respectivement.  
Lorsque nous avons un canal de Rayleigh la performance du récepteur MMSE se trouve 
dégradé à cause de la forte influence du canal.  
 

 
Figure 2.40 : Détection multiutilisateurs dans un canal  AWGN avec le détecteur 
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Figure 2.41 : Détection multiutilisateurs dans  un canal de  Rayleigh avec MMSE 

Système MC-CDMA  pour 4 utilisateurs 
 

2. 8    Conclusion 
 
    Nous avons présenté dans ce chapitre les techniques d’accès multiples et les techniques de 
modulation avancées. Nous avons rappelé les techniques multiutilisateurs comme la TDMA et 
la FDMA sur bande de base ainsi que sur fréquence porteuse. Le principe de la modulation à 
accès multiple par répartition de code connue sous le nom de CDMA est très bien décrit, cette 
technique est à la base des systèmes de la 3éme génération de téléphonie mobile. Nous avons 
introduit la modulation OFDM, son principe est détaillé, nous avons fait une introduction sur 
le précodage linéaire, son association avec l’OFDM (LP-OFDM) est bien décrite. La 
technique de la modulation avancée MC-CDMA est présentée, qui est l’association du 
système multi-accès CDMA et de la modulation multi-porteuse OFDM et est à la base des 
systèmes de quatrième génération (4G) et les suivantes (beyond 4G). Nous avons rappelé 
aussi les différents détecteurs monoutilisateur et multiutilisateurs existants dans la littérature 
dans le contexte d’un accès en MC-CDMA dans un canal AWGN et Rayleigh. Nous avons 
présenté  quelques simulations de détection surtout avec la technique MMSE qui présente une 
certaine efficacité par rapport aux autres méthodes classiquement utilisées. Dans le chapitre 
suivant, nous allons présenter l’apport des réseaux adaptatifs d’antennes dans la détection 
toujours pour un système MC-CDMA. 
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Chapitre 3 
 
 
Les systèmes multi-antennes  
 
 

 
3.1     Introduction 
 

Nous présentons dans ce chapitre les antennes adaptatives, leur avantages ainsi que les 
différents types  existants .Nous rappelons sa structure, une modélisation en bande étroite est 
faite, le modèle du signal reçu ainsi que sa représentation matricielle sont très bien détaillés. 
Notre travail s’est concentré plus particulièrement sur le système de radio communication 
SIMO ainsi que sur la technique SDMA. Les différentes méthodes et les différents critères  de 
formation de faisceaux sont rappelés. Les algorithmes d’adaptation existants sont mis en 
évidence et Les différentes types de diversités sont cités. 
Dans la dernière partie de ce chapitre nous ferons la combinaison du réseau  adaptatif 
d’antennes avec l’OFDM et le MC-CDMA formant ainsi le système SIMO-MC-CDMA. 
Nous avons réalisé la simulation de ce  schéma d’accès multiple associé à la technique multi-
porteuses OFDM et le réseau d’antenne adaptatif à la réception avec le critère de l’erreur 
quadratique moyenne utilisant une séquence de référence à l’émetteur.    
 

 3.2    Introduction aux antennes intelligentes 
 
    Trois éléments constituent un système de télécommunication sans fils : les postes mobiles, 
la station de base et le milieu de propagation. La répartition spatiale de l’énergie rayonnée par 
l’antenne de la station de base est habituellement fixée à la fabrication et ne peut pas être 
modifiée en cours d’utilisation. Ceci entraîne de nombreux inconvénients comme la limitation 
du nombre d’utilisateurs, la qualité des communications et la restriction de la portée de la 
station de base. Une station de base équipée d’une antenne dont nous pouvons adapter la 
répartition de l’énergie rayonnée en fonction des besoins de l’environnement peut palier à la 
plupart de ces limitations. Cette antenne est plus communément appelée « antenne intelligente 
» (smart antennas). Contrairement aux systèmes traditionnels, les systèmes équipés d’une 
antenne intelligente déterminent la position des utilisateurs et des signaux parasites dans le but 
de concentrer la puissance uniquement dans la direction des utilisateurs. Deux catégories 
d’antennes intelligentes existent : les antennes à commutation de faisceaux et les antennes 
adaptatives [91].  Les systèmes à antennes adaptatives entrent dans un domaine technologique 
multidisciplinaire dont la croissance a été très importante dans le courant de ces dernières 
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décennies. Ils bénéficient des interactions croissantes entre l’électromagnétisme et le 
traitement de signal. L’intérêt de ces systèmes est leur capacité à réagir automatiquement, en 
temps réel, à des modifications du canal de propagation. Ils permettent de réduire les niveaux 
des lobes secondaires existants dans la direction de l’interférence, tout en maintenant le lobe 
principal en direction utile. Habituellement, ces systèmes reposent sur des antennes réseau et 
sur un processeur récepteur adaptatif temps réel qui attribue des poids aux éléments de 
l’antenne réseau afin d’optimiser le signal de sortie selon des algorithmes de contrôle 
prédéfinis. Une antenne réseau adaptative peut donc être définie comme un réseau capable de 
modifier son diagramme de rayonnement, sa réponse fréquentielle et d’autres paramètres 
grâce à une boucle à retour de décision interne pendant le fonctionnement de l’antenne [92].  
Il est clair que l’utilisation d’antennes multiples est un moyen bien connu pour améliorer les 
performances d’un système de transmission sur canaux à fading. Ces antennes multiples 
peuvent s’utiliser à l’émetteur ainsi qu’au récepteur. Dans notre travail nous avons utilisé 
l’antenne adaptative pour la formation de faisceaux du coté du récepteur, qu’on a appelé 
formation de faisceaux par le calcul ou numérique (FF-N).Dans le cas général on parlera de 
diversité de transmission lorsqu’on utilise des antennes multiples en émission et de diversité 
de réception lorsqu’on utilise des antennes multiples en réception. Pour le cas particulier du 
mobile, la diversité se fait plutôt en liaison montante en réception à la station de base et en 
liaison descendante, toujours en émission à la station de base. 
 
 
3.2.1    Avantages des antennes intelligentes 
 

    La caractéristique principale des antennes intelligentes est le pouvoir d’élimination des 
interférences pour les applications radio-mobiles [93] ce qui donne un meilleur rapport signal 
sur bruit, donc une augmentation de la capacité en nombre d’utilisateurs. 

 

3.2.1.1    Augmentation de la capacité 
 
    Les prochaines générations des systèmes des communications sans fils devront supporter 
un trafic 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 
existants est nécessaire (Figure 3.1). Pour atteindre ces objectifs plusieurs techniques et 
approches 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 œuvre des antennes intelligentes. Plusieurs 
approches sont également envisagées. La première est le RTM (Réduction de Taille Du Motif 
ou RCS, Reduced Cluster Size) 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 le 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, Figure 3.1. La séparation des 
sources est réalisée par filtrage spatial. 
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3.2.1.3    Accès multiple par répartition spatiale (SDMA. Space Division Multiple 
Access)  
 
    La SDMA est une technique suscitant un intérêt croissant depuis quelques années [95].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, Figure 3.3. Cette technique 
découle directement du concept d’antenne intelligente. Elle peut être utilisée avec toutes les 
méthodes d’accès conventionnelles (FDMA, TDMA et CDMA). Les modifications 
nécessaires sont limitées aux stations de base et ne concernent pas les mobiles, ce qui permet 
l’introduction de la SDMA dans les systèmes existants. La technique SDMA peut être 
considérée comme une technique de filtrage spatial obtenu 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 antenne 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 afin que le 
faisceau pointant vers un mobile puisse suivre ses mouvements. Cette technique porte le nom 
de SDMA adaptatif (A-SDMA pour adaptative-SDMA). 
Cette approche comporte les principaux avantages suivants : 
 

• Réutilisation des porteuses et donc de la bande de fréquence dynamiquement et 
de façon adaptative à l’intérieur de la zone de couverture (plusieurs utilisateurs 
peuvent donc être desservis par la même bande de fréquences), 
 

• Les faisceaux étant dirigés vers les utilisateurs, la propagation par multi-trajets 
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 confidentialité des communications est augmentée par la directivité des 
faisceaux. 

 

 
Figure 3.3 : La technique SDMA  
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3.2.2    Types des antennes intelligentes 
 
    Un ensemble de définitions des "niveaux d'intelligence." souvent utilisées sont décrit ci-
dessous et illustré dans la Figure 3.4 [96] : 
  

• Lobe commuté (SL): s'appelle également le faisceau commuté. C'est la technique la 
plus simple et comporte seulement une fonction de commutation de base entre les 
antennes directives séparées où les faisceaux sont prédéfinis par une rangée 
d’antennes. L'arrangement qui donne la meilleure exécution, habituellement en termes 
de puissance reçue, est choisi. En raison d’une directivité plus élevée comparée à une 
antenne conventionnelle, un certain gain est réalisé. Il sera plus facile de mettre en 
application une telle antenne en structures existantes de cellules que des réseaux 
adaptatifs plus sophistiqués, mais elle donne une amélioration limitée.   
 

• Réseau déphaseur (PA) : En incluant un algorithme  qui calcule la direction 
d'arrivée(DOA) pour le signal reçu de l'utilisateur, le suivi continu peut être réalisé. 
Ceci  peut être regardé comme généralisation du premier  concept.  Dans ce cas-ci 
aussi, la puissance reçue est maximisée.    
 

• Réseau adaptatif (AA):Dans ce cas, un algorithme qui calcule la direction 
d'arrivée(DOA) des interférences (par exemple d'autres utilisateurs) est ajouté. Le 
diagramme de rayonnement peut être alors ajusté pour annuler  les interférences. En 
employant des algorithmes et des techniques de diversité spatiale, le diagramme de 
rayonnement peut être adapté pour recevoir les signaux par trajets multiples qui 
peuvent être combinés. Ces techniques maximisent le rapport signal sur 'interférence  
(SIR) (ou le rapport signal interférence plus bruit (SINR)).   

 
Les systèmes mobiles conventionnels utilisent habituellement une certaine sorte de 
diversité d'antenne (diversité par exemple, de l'espace ou de polarisation). Les antennes 
adaptatives peuvent être considérées comme un arrangement prolongé de diversité, ayant 
plus de deux branches de diversité. Dans ce contexte, les réseaux déphaseurs auront un 
plus grand potentiel de gain que les antennes à commutation de lobe parce que tous les 
éléments peuvent être employés pour la combinaison de diversité.  
 

    Tous les niveaux d'intelligence décrits sont technologiquement réalisables aujourd'hui. 
Cependant, dans le domaine des communications personnelles et mobiles, une évolution peut 
être prévue dans l'utilisation des antennes intelligentes vers des solutions graduellement plus 
avancées.  L'évolution peut être divisée en trois phases :   
 

• Des antennes intelligentes sont utilisées sur la liaison montante seulement (signifie que 
l'utilisateur transmet et la station de base reçoit). En utilisant une antenne intelligente 
pour augmenter le gain à la station de base, la sensibilité et la gamme sont 
augmentées. Ce concept s'appelle  récepteur à haute sensibilité  (HSR) et est en 
principe non différent des techniques de diversité mises en application dans les 
systèmes de communications mobiles d'aujourd'hui.   

  
• Dans la deuxième phase, des faisceaux dirigés d'antenne sont employés sur  la 

direction de liaison descendante (station de base transmettant et utilisateur recevant) 
en plus de HSR. De cette façon, le gain d'antenne est augmenté sur  la liaison 
montante et la liaison descendante, qui implique un filtrage spatial dans les deux 
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directions. Des fréquences peuvent être plus étroitement réutilisées, ainsi des 
augmentations de capacité de système sont réalisées. La méthode s'appelle filtrage 
spatial pour la réduction d'interférence  (SFIR). Il est possible de présenter ceci dans 
les systèmes de génération suivante.   
 

• La dernière étape dans le développement sera l’accès multiple par division d'espace  
(SDMA). Ceci implique que plus d'un utilisateur peut être assigné à la même voie de 
transmission physique simultanément dans la même cellule, seulement séparé par 
angle. Dans un système TDMA, deux utilisateurs seront assignés à la même fenêtre de 
temps et fréquence porteuse en même temps et dans la même cellule.   

 

 

Figure 3.4 : Types d’antennes intelligentes 

 
3.2.3     Structure d’un réseau adaptatif d’antennes 
 
    La structure d’un réseau adaptatif d’antennes est illustrée par la Figure 3.5. Elle est 
constituée d'un réseau de N antennes élémentaires dont les sorties sont pondérées par un terme 
complexe w avant d'être sommées entre elles. L'unité de contrôle des pondérations permet de 
mettre en forme un diagramme de rayonnement par l'ajustement "intelligent" de l'amplitude et 
(ou) de la phase avec laquelle se combinent les signaux reçus (ou émis) sur les différents 
éléments. Si l’on reprend la Figure 3.5 en réception, il vient que pour les signaux réels, y(t) est 
une combinaison linéaire des différents signaux. 
       
    La structure de l'unité de contrôle dépend de l'information que l'on connaît à priori ou que 
l'on peut estimer au niveau de la station de base [97]. Cette information inclut le type de 
modulation, le nombre de trajets séparables et leurs angles d'arrivée, la présence ou non d'une 
séquence d'apprentissage et la complexité de l'environnement de propagation. La Figure 3.6 
illustre le principe de rejection d’interférence par adaptation du diagramme de rayonnement. 
La réjection obtenue est fonction des paramètres suivants : 
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Figure 3.5 : Schéma représentatif d'une antenne adaptative 

 
 

• 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, revient à déterminer  le vecteur de 
pondération w qui permet d’atteindre les objectifs suivants : 
 

• maximisation du rapport signal / bruit +interférence  (RSBI), 
• minimisation de l’erreur quadratique moyenne (MSE), 
• maximisation du gain du réseau, 
• minimisation des distorsions du signal utile. 

 
    L'antenne adaptative ou intelligente est essentiellement une antenne réseau qui, par le biais 
d'une boucle de rétroaction, asservit son diagramme de rayonnement en temps réel et ce en 
optimisant un des critères tels que le rapport signal à bruit, le rapport signal à interférences 
etc. Plusieurs facteurs affectent la performance de cette antenne et plus particulièrement 
l'espacement des antennes formant le réseau, la technique de traitement de signal utilisée, la 
corrélation des données ainsi que les interférences toujours présentes dans un environnement 
à large bande.  
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Figure 3.6 : Comportement d’un réseau adaptatif d’antennes  
en présence d’une interférence 

 
 
La Figure 3.7 présente un exemple de diagramme de rayonnement d’une antenne adaptative à 
10 éléments en bande étroite dans le cas de 3 interférences après adaptation signal incident à 
30 degrés.  

 

 
Figure 3.7 : Diagramme de rayonnement d’une antenne adaptative à 10 éléments 
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1ére interférence à -30 degré 
2éme interférence à +10 degré 
3éme interférence à +20 degré 
 
3.2.4    Modélisation en bande étroite 
 
    Supposons que le milieu de propagation des ondes est homogène [98], c’est-à-dire que la 
vitesse de propagation c est constante. De plus, supposons que les sources sont très éloignées 
de l’antenne, de sorte que l’on peut considérer un modèle d’ondes planes. Ainsi les rayons 
reçus par les différents capteurs peuvent ainsi être supposés parallèles. 
On considère un signal de cible complexe de fréquence porteuse f0 et de bande passante B 
reçu par un réseau d’antennes composé de N capteurs. Notons s(t) l’enveloppe complexe de ce 
signal à l’instant t. En sortie de l’antenne, le vecteur d’observation du signal cible, sans le 
bruit de fond, s’écrit après démodulation : 
  

���� = ��
�� 	�� − �����������	�� − �����������⋮	�� − �������������

��                                          (3.1) 

 
τk est le retard de propagation en sortie du capteur k par rapport à un capteur de référence. 
Lorsque le signal est à bande étroite, le temps de traversée du réseau de capteurs est 
négligeable devant le temps de cohérence du signal, correspondant à l’inverse de sa bande 
passante. Par conséquent, l’enveloppe complexe peut être supposée constante durant la 
traversée du réseau de sorte que l’expression (3.1) devient : 
 

���� = 	��� �����������������⋮��������
�, en notant  � = �����������������⋮��������

�                       (3.2) 

 
Finalement on obtient : ���� = �	���                                                    (3.3) 
 � est le vecteur directionnel du signal cible. 
 
3.2.5    Modèle classique des signaux reçus 
 
    On considère une antenne arbitraire de N capteurs en bande étroite recevant la contribution 
de M sources venant de différentes directions et d’un bruit spatialement blanc, gaussien, 
centré et circulaire au second ordre[99]. On note  ��� le vecteur des amplitudes complexes 
des signaux reçus à la sortie de ces capteurs. Chaque capteur reçoit la contribution d’un signal 
utile mélangé à un bruit total composé d’interférences et d’un bruit de fond gaussien, centré et 
circulaire. 
     Sous ces hypothèses, et on supposant qu’il n’y a pas de résidu de porteuse, le vecteur 
d’observations  ��� peut s’écrire de la manière suivante 
  ��� = �	��� + "���,                                              (3.4) 
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	��� et � correspondent respectivement à l’enveloppe complexe, supposée de moyenne nulle 
et au vecteur directionnel du signal utile, de première composante égale à 1, "��� est le 
vecteur du bruit total, composé par l’ensemble des signaux interférences et du bruit gaussien, 
de moyenne nulle, statistiquement non corrélé avec le  signal utile 	��� et pouvant être non 
circulaire au second ordre.  
    Les statistiques d’ordre deux de l’observation  ��� sont complètement définies par 
respectivement la première et la deuxième matrice de covariance#$��, ��, et &$��, �� tel que 
pour toutes valeurs��, ��, 
 #$��, �� =< E) ��� �� − ��*+ > et	&$��, �� =< E) ��� �� − ��0+ >	,     (3.5) 
 
De même, les statistiques d’ordres deux du bruit "���  sont définies par 
 #1��, �� =< E)"���"�� − ��*+ > et	&1��, �� =< E)"���"�� − ��0+ >	,     (3.6) 
 
Où<> désigne la moyenne statistique sur un intervalle de temps.  
Le vecteur  ���(respectivement "��� est dit non circulaire si &$��, �� ≠ 0 (respectivement   &1��, �� ≠ 0) pour au moins un couple��, ��	. 
Dans tout ce qui suit, on définie les matrices de covariance spatiales suivantes pour � = 0 : 
 #$ =< E) ��� ���*+ >= #5 + #1                                  (3.7) 

 &$ =< E) ��� ���0+ >= &5 + &1                                   (3.8) 
 #5 = 65��* , &5 = 6575��* sont respectivement, la première et la deuxième matrice de 
covariance du signal utile, 6$ =< E)| ����|+ > désigne la puissance moyenne du signal utile 
mesurée sur le premier capteur. 75 = 9:;$�<��=>9:)|$�<��|+> = |75|��?@  est le coefficient de non circularité moyen du signal utile, tel que A5 est la phase de non circularité. 
Les matrices, #1 =< E)"���"���*+ > et &1 =< E)"���"���0+ >,                    (3.9) 
 
sont la première et la deuxième matrice de covariance du bruit total. On suppose dans toute la 
suite que#$ et #1 sont de rang plein, ce qui est assuré par la présence du bruit. 

3.2.6    Représentation  matricielle 
 
Soit le modèle bande étroite : B��� = ��C�	��� + "���                                            (3.10) 

 
où ��C�dépend de un ou plusieurs angles selon la géométrie du réseau ; C est donc soit un 
scalaire Csoit un vecteur, C = )C	A+0. 	��� est l’enveloppe complexe du signal émis par la source (incluant la fonction de transfert 
des capteurs en DE, c à d F�DE�) "��� désigne le bruit additif.  
 
Si l’on suppose des capteurs linéaires, de par le principe de superposition, la sortie du réseau 
en présence de M sources de directions respectives C�, C�, ⋯ , CHs’écrira [100] :  
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 B��� = ∑ ��CJ�HJK� 	J��� + "���                                      (3.11) 
 
soit, en notation matricielle B��� = L�C����� + "���                                             (3.12) 
 
avec, 

M θ = )C�0C�0 ⋯	CH0 +���� = )	����	����⋯		H���+"��� = )O����O����⋯	O����+P                                          (3.13) 

 
La matrice A, de dimension�Q × S�, 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��C��. La description mathématique de cette matrice est 
donc la suivante : 
 L�C� = )��C��⋯��CJ�⋯��CH�+                                       (3.14) 

 

où ��CJ� est définie par:	��CJ , AJ� = T ��UV )W�EX5YZEX5?Z[\�EX5YZ5J]?Z[^�5J]YZ+⋮��UV )W�EX5YZEX5?Z[\�EX5YZ5J]?Z[^�5J]YZ+_ 
 
On définit la matrice de covariance comme : 
 # = E)B���B*���+                                                        (3.15) 

 
Ainsi, pour le modèle (3.14), on obtient, en supposant que les sources sont décorrélées : 
 # = ∑ 6J��CJ��*�CJ�	J��� + `�aHJK�   
 = L�C�bL*�C� + `�a                                                    (3.16) 

 

Avec : 6J = Ec|	J���|�d  et b = diag�6�, ⋯ , 6H� 
On a également admis que le bruit additif était blanc spatialement, non corrélé d’un capteur à 
l’autre. L’élément �i, j�de la matrice k�i, j� mesure la corrélation spatiale entre les signaux 
reçus sur les capteurs let k, 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 : 

 k�i, j� = l�Um@ZnoV                                                           (3.17) 
 
La matrice de covariance # est très importante car la plupart des méthodes sinon toutes de 
filtrage spatial ou de localisation sont fondées sur celle-ci. 
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3.3    Le système de radiocommunication SIMO 
 
    Dans le chapitre I, uniquement le système SISO, une antenne en émission et une autre en 
réception était présenté. Le système SIMO présenté à la Figure 3.8 est constitué d'une antenne 
en émission et de plusieurs antennes en réception. Une fois que le signal est émis, plusieurs 
antennes en réception sont utilisées pour recevoir le maximum d’ondes (répliques). Cette 
technique permet de donner une diversité de réception. L’avantage de cette technique est de 
contourner les problèmes dus à l’évanouissement de l’onde. 
 
3.3.1    Modèle du canal SIMO 
 
    Notons par x(t) le signal reçu. Chaque antenne réceptrice délivre une réplique yk (t) du 
signal transmis s(t). Sauf que ces répliques doivent être décorrélées les unes des autres pour 
garantir une utilisation optimale du réseau en réception [101]. 
La distance entre les éléments du réseau est un paramètre crucial pour les performances du 
système. Selon l’objectif à atteindre (Gain de diversité ou la formation de faisceaux) ce 
critère peut être amené à changer. Pour le gain de diversité (voir paragraphe 3.2.5 diversité) 
le concepteur devra opter pour éloigner au mieux les éléments pour garantir le maximum de 
décorrélation entre les signaux reçus par chaque antenne. Au contraire dans le cas de la 
formation de faisceaux, plus les antennes sont proches et plus l’angle d’ouverture du lobe 
principal est faible, ce qui permet un filtrage spatial plus performant. Aussi la distance entre 
les éléments dépend d’un autre paramètre qui est la dispersion angulaire. En effet, pour des 
antennes de station de base par exemple où la dispersion angulaire est faible, il est conseillé 
d’avoir un espacement élevé. Par contre pour un mobile où les obstacles (l’utilisateur par 
exemple) sont très proches du récepteur la distance entre les éléments doit être inférieure à la 
longueur d’onde. Pour des applications de formation de faisceaux, l'espacement inter-élément 
exigé est de λ/2 [102]. 

 
Figure 3.8 : Présentation d’un Système SIMO 

 
   Soit un signal pq ��� émis d’un réseau d’antenne à N éléments rayonnants  dans la direction �Cr, Ar�(angles d’élévation et d’azimut respectivement désirés), Figure 3.9. En supposant une 
propagation en milieu homogène, le signal subit sur chaque élément d’antenne un déphasage 
et une atténuation, modélisés par le vecteur à N composantes  ��Cr, Ar� . Ce vecteur constitue 
la réponse au niveau de chaque élément rayonnant du réseau d’antenne pour la direction 
considérée et est appelé vecteur directionnel (steering vector); ce vecteur est lié à l’antenne et 
en particulier à sa géométrie.  
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Figure 3.9 : Système SIMO utilisant la formation de faisceau 
 

 
Le vecteur  reçu au niveau du réseau d’antennes du récepteur s’écrit alors : 
 s��� = ��Cr, Ar� pq ��� + "���                                    (3.18) 
 

 Avec                                                s��� = �p����pt���⋮p����� 
 pt��� , j = 1,⋯ , Qdésigne le signal reçu de la k-ème antenne d’émission. pq ��� signal du réseau d’antennes émis dans la direction �Cr, Ar� . "���  désigne le vecteur bruit additif. 
 
    L’adaptation va consister à focaliser le faisceau du réseau d’antennes vers des directions 
privilégiées prédéfinies. Cela se traduit par la multiplication par des coefficients complexes, 
appelés poids ou pondération, des signaux reçus sur chacun des capteurs du réseau 
d’antennes. Les signaux des différents capteurs ainsi pondérés sont ensuite additionnés pour 
réaliser un filtrage spatial qui permet de privilégier ou d'éliminer certaines composantes 
spatiales du signal étudié, de s'adapter en temps réel aux évolutions du milieu ambiant 
(sources et bruits mobiles) et pour former à la sortie du réseau un signal qui pourra être 
exploité. 
 
3.3.2     Méthodes de formation de faisceaux 

 
    La formation de faisceaux ou beamforming en anglais est une technique de traitement des 
signaux utilisée pour les systèmes de transmission sans fil haut débit [103]. Elle peut 
également être considérée comme un filtre spatial pour chaque direction d'intérêt. Ce filtre va 
permettre de recevoir ou d’émettre des signaux dans des directions particulières avec un gain 
maximum, c'est-à-dire de favoriser le gain pour la direction d’intérêt et d’atténuer les signaux 
émis (ou reçus) dans les directions non souhaitées (interférences). A la sortie de ce filtre, nous 
n’auront que les signaux dans la direction d’intérêt (Figure 3.7). 
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    Selon les types d’applications, on distingue deux types de réseau formateur de faisceaux : le 
réseau de formation de faisceaux analogique (Analog Beamforming) [104] et le réseau de 
formation de faisceaux par le calcul ou numérique (Digital Beamforming) [105].Le premier 
type réalise la formation de faisceaux sur un support RF (ligne de transmission, guide d’onde 
…), alors que le deuxième type réalise la formation de faisceaux sur un support numérique 
beaucoup plus flexible. En fait, ce type de formateur est la somme de deux technologies : la 
technologie d’antenne et la technologie numérique. 
 
    La formation de faisceaux numérique permet de former de nombreux faisceaux alors que la 
FF analogique est limitée par la complexité du réseau de formation de faisceaux. Le fait de 
travailler avec des signaux numérisés facilite le calcul des pondérations. Le formateur de type 
analogique ne permet pas de séparer les signaux non orthogonaux ; en plus le rapport signal 
sur bruit (SNR) est affecté par le nombre des faisceaux, en fait le SNR diminue si le nombre 
des rayons transmis augmente. A contrario, le formateur de type numérique résout ces 
inconvénients du fait qu’il utilise des techniques de traitement numérique des signaux. 
 
    Les systèmes d’antennes intelligentes (Smart Antennas) utilisent la technique de formation 
de faisceaux pour permettre de récupérer ou d’émettre des signaux dans des directions 
particulières avec un gain maximum. 
 Pour le type d’application envisagé dans cette thèse nous optons pour la formation de 
faisceaux numérique. Nous rappelons que La technique de Formation de Faisceaux peut être 
utilisée au niveau des antennes d’émission ou de réception selon le type d’application 
demandée, dans cette thèse elle sera utilisée uniquement en réception. 
 
    Un réseau  d’antennes (Figure 3.9)  adapte son diagramme de rayonnement en fonction des 
conditions de propagation. L’adaptation est réalisée par pondération complexe en sortie du 
réseau d’antennes. Plusieurs critères existent et le choix de l’un ou de l’autre sera guidé par la 
connaissance  que l’on peut avoir du canal et/ou le signal émis. 

 
3.3.3     Les différents critères de formation de faisceaux 
 
    La principale problématique du filtrage d’antennes optimal consiste à mettre en œuvre un 
filtre complexe, spatial ou spatio-temporel, linéaire et invariant dans le temps (IT), noté dans 
tout le document w, et dont la sortie v��� = w* ��� optimise un critère à l’ordre deux sous 
d’éventuelles contraintes. 
Nous allons présenter dans ce qui suit les différents critères à optimiser par filtrage spatial 
linéaire et nous allons voir que certains critère nécessitent la connaissance à priori de certaines 
informations sur le signal utile comme sa direction d’arrivée a et sa puissance Ps (équation 
3.4) et cela dépendra de l’application. 
 
3.3.3.1    Maximisation du SNIR 
 
    Dans cette partie, la problématique du filtrage d’antenne optimal consiste à mettre en œuvre 
un filtre w qui maximise directement le SINR en sortie défini par : 
 wxyz{ = Arg ~Maxw w�#@ww�#�w�                                      (3.19) 
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La solution revient à trouver le vecteur propre généralisé du couple de matrice �#5, #1� 
associé à sa plus grande valeur propre tel que #1��#5w = ���Ww .Le filtre	w maximisant ce 
critère est donné par : wxyz{ ∝ #1��� = �#1���                                         (3.20) 

 �est une constante arbitraire complexe. Le	SNIR à la sortie de ce filtre est maximal et tel que : 
 SNIR��� = 65�*#1��� 
 
Il est à noter que ce critère nécessite la connaissance parfaite des deux matrices #5et #1ainsi 
que du vecteur directionnel a, ce qui est envisageable dans certaines applications comme le 
radar actif, aussi il nécessite la résolution d’un problème de vecteurs propres généralisés.  
 
3.3.3.2     Minimisation de la puissance du bruit sous une contrainte directionnelle 
 
    Souvent appelé critère MVDR (Minimum Variance Distortionless Response) ou bien 
critère de Capon [106], toujours dans le cas où le vecteur directionnel a est connu, ce critère 
consiste à trouver le filtre w qui minimise la puissance du bruit à sa sortie sous une contrainte 
de gain unité dans la direction du signal utile. Le filtre recherché est solution de la forme 
hermitienne suivante Minww*#1w, 
Sous la contrainte directionnelle  w*� = 1                                                           (3.21) 
La solution de cette équation est donnée par (50) 

 w���{ = #������#����                                                       (3.22) 

 
On constate que w���{ , est proportionnel au filtre (3.20), ce qui montre qu’il minimise aussi 
le SINR. Dans les cas où la référence du bruit seul n’existe pas, on cherche le filtre qui 
minimise la puissance totale de sortie w*#$Dsous la même contrainte (3.21), on obtient alors 
un beamformer appelé beamformer de Capon ou MPDR (Minimum Power Distortionless 
Response) donné par w����� = #������#����                                                      (3.23) 

 
Puisque le bruit est décoléré du signal utile, on peut écrire : 

 #$ = 6���* + #1                                                 (3.24)      
 
En utilisant le lemme d’inversion matricielle, on constate que les deux filtres DH��� et DE��X] sont égaux. Ainsi sous ces conditions et sous la contrainte (3.21), minimiser la 
puissance totale de sortie est équivalent à minimiser celle du bruit seul en sortie.  
 
3.3.3.3     Minimisation de la puissance de sortie sous contraintes linéaires 
 
    Appelé aussi critère LCMV (Linearly Constrained Minimum Variance) [107,108], ce 
critère est considéré comme une extension du critère MVDR (3.22) à plusieurs contraintes. 
Le principe de base du critère LCMV est de contraindre la réponse du filtre (du beamformer) 
de telle manière que ce dernier laisse passer, avec un gain et une phase spécifiée, les signaux 
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venant de la direction du signal utile. Le beamformer est choisi de manière à minimiser la 
puissance de sortie sous les contraintes imposées, ceci tend à préserver le signal utile en 
minimisant la contribution en sortie du bruit et des interférences arrivant d’autres directions 
que celle de l’utile. 
Sous les contraintes &*w = � le vecteur w est solution du problème suivant :  
 Minww*#1w                                                     (3.25) 

 
C est appelée matrice de contraintes de dimensions N × L, où L est le nombre de contraintes 
supposées linéairement indépendantes et donc C est de rang plein colonne, g est le vecteur 
réponse de dimension (L × 1) contenant les gains et/ou les phases désirés. 
La méthode des multiplicateurs de Lagrange peut être utilisée pour résoudre ce problème [97], 
on obtient ainsi : w ¡�� = #1��&�&*#1��&����                                     (3.26) 
 
Dans le cas où il n’y a qu’une seule contrainte à imposer or & = � et � = 1, le beamformer 
LCMV de l’expression (3.26) est équivalent au beamformer MVDR donné par l’expression 
(3.23). Il est à noter que ce critère nécessite aussi la connaissance du vecteur directionnel du 
signal utile. 
   Dans le cas où on ne dispose pas d’une référence bruit seul de sorte que la matrice #1est 
inconnue, le beamformer LCMV optimal devient solution du problème de minimisation de la 
puissance totale de sortie suivant : 
 Minww*#$w, 
La solution est donnée par : w ¡�¢ = #$��&�&*#$��&����                                   (3.27) 
 
Ce beamformer est maintenant appelé LCMP (Linearly Constrained Minimum Power) et sous 
certaines conditions sur les contraintes que nous verrons au paragraphe suivant, il est 
équivalent au beamformer LCMV. 
 
3.3.3.4     Annulateur de lobes latéraux généralisé (GSC)  
 
    L’annulateur de lobes latéraux généralisé GSC (Generalized Side-lobe Canceller) est une 
mise en œuvre efficace pour un filtrage d’antenne adaptatif avec contraintes linéaires. 
Le GSC conventionnel décrit dans [109] est constitué d’un vecteur de poids qui fournit au 
réseau des informations sur des réponses spécifiées dans certaines directions et d’une matrice 
bloquante du signal utile conçue sur des connaissances a priori des directions d’arrivée. 
Une implémentation utile du beamformer LCMV (ou LCMP) en terme GSC [110] est obtenue 
en divisant l’espace de dimension N en deux sous espaces orthogonaux complémentaires1 ; un 
sous espace engendré par les colonnes de la matrice de contraintes C de dimension N × L et 
un autre orthogonal au précédent engendré par les colonnes d’une matrice B de dimension 
N × (N − L) définissant une base quelconque de   £¤�&*�. Cette décomposition se présente 
comme suit : 
 
 
 
 
 

1Cette décomposition en sous espaces orthogonaux complémentaires implique l’unité du vecteur wr. Celle-ci 
permet en outre de montrer l’équivalence du beamformer LCMV en utilisant un filtrage de Wiener avec une 
transformée des observations v���[111]. Mais il est aussi possible de choisir wrcomme un vecteur quelconque 
satisfaisant la contrainte w*� = 1associé à une matrice bloquante du signal utile quelconque B satisfaisant &¥¦ = §. 
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ℂ� = k©ª«�&�⊗® j¤�&*� = k©ª«�)&, ¦+�, 
 
les colonnes de B sont linéairement indépendantes et chaque colonne de B est orthogonale à 
chaque colonne de C tel que &*¦ = ¯. 
Notons que la matrice B n’est pas unique, son choix permettant diverses implémentations des 
beamformers LCMV (ou LCMP). 
 
En utilisant la décomposition ℂ� précédente, n’importe quel vecteur   w ∈ ℂ�dont w ¡��, 
peut se décomposer de façon unique en deux composantes orthogonales wr et−¦w� 
appartenant respectivement au Range�&� et  j¤�&*�, tel que 
 w = wr − ¦w�                                                       (3.28) 
 wr est une combinaison linéaire des colonnes de  &, soit wr = ±&, notons que ²¯ = &*� qui 
permet d’interpréter wrcomme l’unique vecteur w de norme euclidienne ‖w‖minimale sous 
contrainte &*w = � satisfait donc  &*wr = �. 
  
Par suite ²r qui est une projection orthogonale de w est donné par 
 wr = &�&*&����,                                                      (3.29) 
 
le vecteur wrest unique et ne dépend pas de #$,w�est un vecteur quelconque de ℂ��´pour un 
choix de B fixé. Au sens LCMV dont la minimisation décrite par l’équation (3.25) sous les 
contraintes &*w = �,²�est obtenu comme solution de : 
 ArgµMinw¶ < E)|�wr − ¦w��*"���|�+ >·	, 
 
C’est un problème classique de Wiener dont la solution est  
 w� = �¦*#1¦���¦*#1wr                                          (3.30) 
 
Il est à noter que dans le cas particulier où uniquement une seule contrainte directionnelle est 

imposée c’est-à-dire C = a et � = 1, le vecteur ²rdevient de la forme wr =¸|�|¸��� et ¦*� = 0.Par la suite, en utilisant l’expression de la matrice de covariance de l’équation (3.5), 
on obtient la relation suivante ¦*#$ = 65¦*��* + ¦*#1 = ¦*#1 
Il en découle que, w� = �¦*#1¦���¦*#1wr = �¦*#$¦���¦*#$wrcar	¦*� = 0 
 
Ainsi, on retrouve la propriété w���{ = w�¢�{.Dans le cas où les contraintes linéaires sont 
générales, la comparaison entre w ¡�� et w ¡�¢se fait selon le vecteur directionnel du signal  
utile et on distingue deux cas : 
  
- Si � ∈ k©ª«�&� alors ¦*� = 0 et ¦*#$ = ¦*#1 ce qui implique que w���{ = w�¢�{. 
- Si � ∉ k©ª«	�&� alors ¦*� ≠ 0	et	¦»#$ ≠ ¦*#1 donc en général w���{ ≠ w�¢�{.  
 
Finalement, la structure du GSC est donnée par le schéma fonctionnel de la Figure 3.10. 
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Figure 3.10 : Schéma fonctionnel du formateur de faisceaux 
linéaire LCMV à structure GSC. 

 
3.3.3.5  Minimisation de l’erreur quadratique moyenne (MMSE) sans signal de 
référence 
 
Dans ce cas, on cherche un filtre w solution de l’équation suivante : 
 Arg¼Minw < E)|���� − w* ���|�+ >½ 
 
Cette solution est donnée par w��x¾ = 65#$���                                                  (3.31) 
 
L’erreur quadratique minimale associée est  
 MMSE = 65�1 − 65�*#$����                                         (3.32) 
 
Il est à noter que ce beamformer requiert la connaissance de la puissance 65du signal utile. 
 
3.3.3.6      Minimisation de l’erreur pondérée au sens des moindres carrés (WLSE) 
 
   En pratique, la connaissance de la puissance du signal utile est difficile à obtenir, ce qui 
rend limitée l’application du critère MMSE d’où l’utilisation du critère WLSE (Weighted 
Least Squares Error). Ce critère, consiste à trouver le filtre wWLSE dont la sortie correspond à 
une estimée de la séquence émise s(t) qui minimise le critère des moindres carrés pondérés 
suivant : 
 WLSE)	���+ = ) ��� − �	���+*#1��) ��� − �	���+                        (3.33) 
 
La solution conventionnelle à cette minimisation est donnée par  
 	̂���Â x¾ = �*#1�� ����*#1���  

 
ainsi le beamformer WLSE correspondant s’écrit 
 wÂ x¾ = #��� �<���#����                                                      (3.34) 

 
qui correspond aussi au beamformer MVDR. 
 

¦* w�* 

wr* wr* ���  ��� v��� 
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3.3.3.7      Estimation du signal utile au sens maximum de vraisemblance (ML) 
 
    Dans certains cas, le beamforming peut être vu comme un problème d’estimation du signal 
utile, on cherche alors un filtre w dont la sortie y(t) constitue une estimée du signal utile au 
sens ML. Pour dériver le critère ML nous supposons que s(t) est déterministe et que le bruit 
total b(t) est gaussien potentiellement non circulaire et que #1��� = E)"���"���*+ et&1��� =E)"���"���0+ne dépendent pas de t bien que b(t) soit généralement non stationnaire. 
Ces hypothèses sont omniprésentes dans la dérivation de ce critère, mais ne sont pas pour 
autant critiques dans le sens que l’estimée optimale issue de ces hypothèses a généralement de 
bonnes performances qui restent insensibles à ces hypothèses. Ainsi ce critère consiste à 
trouver le signal s(t) qui maximise la vraisemblance définie par 
 L)	���+ = Ã) ���; 	���+ 
 
s(t) est un paramètre inconnu .La fonction densité de probabilité de r (t) est donnée par [112]  
 Ã) ���; 	���+ = Å��Det�#1��� �Ç pÃ È−12 � ��� − �	����*#1��� ��� − �	����Ê 
 
En conséquence, maximiser L)	���+ revient à minimiser (3.33). 
On a alors  ¤̂����  = w� *  ��� = w���{*  ���                                  (3.35) 

 
qui correspond aussi à la sortie du beamformer MVDR. 
 
3.3.3.8   Minimisation de l’erreur quadratique moyenne (MMSE) avec signal de 
référence 
 
Pour certaines applications en radiocommunication, le vecteur directionnel � n’est pas connu, 
ce qui rend inutilisables les critères précédents qui nécessitent la connaissance de ce vecteur. 
Toutefois, dans certains cas, si on dispose de certaines informations sur le signal utile, la 
génération d’un signal de référence z(t) proche du signal utile est possible. Il suffit alors de 
chercher le beamformer w qui minimise la MSE entre sa sortie et ce signal de référence, ainsi 
on définit le critère suivant Arg¼Minw < E)|Ë��� − w* ���|�+ >½ 
 
La solution du problème est donnée par le filtre de Wiener  

 w��x¾� = #$�� $^                                                    (3.36) 
 

Le vecteur  $^désigne la corrélation moyenne entre l’observation s��� et le signal de référence 
z(t) et est défini par  $^ =< E) ���Ë���∗+ > , ainsi la MSE minimale associé s’écrit  
 MMSE = E)|Ë���|�+ −  $*̂#$�� $^                                       (3.37) 

 
Maintenant, si la référence z(t) est choisie corrélée avec le signal utile et non corrélée avec les 
signaux interférences et le bruit, alors  $^ =< E)	���Ë���∗+ > �, le beamformer MMSE 
s’écrit w��x¾� =< E)	���Ë���∗+ > #$��                                      (3.38) 
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(3.38) appartient aussi à la famille des beamformers qui maximisent le SNIR (3.20).                
Cette dernière méthode est celle que nous allons utiliser pour notre travail. 
 
3.3.4     Algorithme d’adaptation 
 
    Plusieurs algorithmes qui différents en complexité, existent pour obtenir les pondérations 
optimales. Le choix de l’algorithme est une étape cruciale car de lui dépendent la vitesse de 
convergence et la complexité d’intégration matérielle.  

Pour la réception d'un signal, la formation de faisceaux est utilisée pour augmenter le gain 
dans la direction des signaux voulus et de le diminuer dans la direction de l'interférence et du 
bruit, c'est-à-dire en recevant l'information de différentes antennes et la combiner de telle 
manière qu'on observe préférentiellement le signal désiré (Figure 3.11). Pour cela, nous allons 
détailler le fonctionnement de la formation de faisceaux au niveau de la réception.     
La plupart de ces algorithmes sont dérivés des algorithmes d’égalisation pour être utilisés 
dans le traitement spatial.  Les échantillons spatiaux sont les  échantillons d'entrée par 
opposition aux échantillons  temporels dans l’égalisation.  
Les  différents algorithmes  d’adaptation peuvent  être divisés en deux  groupes  principaux 
[113,114]:  

-Méthodes  aveugles 
-Méthodes non aveugles. 
 
Une large classification des algorithmes adaptatifs est présentée sur la  Figure 3.12. 
 

 

Figure 3.11 : Processus d’adaptation d’un réseau d’antennes 
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3.3.4.1    Les méthodes aveugles 
 
    Le terme aveugle vient du fait que ces méthodes dites aussi autodidactes ont pour but de 
restituer directement la séquence d’information transmise sans nécessiter ni l’accès à une 
séquence d’apprentissage, ni l’identification préalable du canal.  Les détecteurs aveugles 
exploitent la connaissance de la signature temporelle de l'utilisateur désiré. Cette connaissance 
est également utilisée pour estimer la signature spatiale (la réponse des antennes) de 
l'utilisateur en question. De plus, l'estimation de la signature spatiale est basée sur 
l'orthogonalité entre le sous-espace signal et celui du bruit. Les méthodes aveugles exploitent 
plutôt deux structures différentes:  
 
-Structures spatiales  
-Structures temporelles  
 
    Le premier groupe utilisant la structure spatiale est généralement basé sur  l’estimation de 
la direction d’arrivée DOA. Ces méthodes angulaires ne peuvent pas être appliquées lorsque 
le nombre de signaux incidents est supérieur à Q − 1 (Q est le nombre d’éléments du réseau 
d’antennes) ou la dispersion angulaire est trop importante (canal de propagation quelconque).    
Le deuxième groupe comporte les techniques aveugles qui ne nécessitent plus d’estimer les 
directions d’incidences 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. 

 

 

Figure 3.12 : Classification des algorithmes adaptatifs 

 
3.3.4.2    Méthodes non aveugles 
 
    Dans les méthodes non aveugles, un signal de référence Ë���est utilisé pour ajuster le 
vecteur de pondération. Le signal	Ë��� 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. En 
pratique, le récepteur ne connaît pas le signal émis sur toute la durée d’une communication 
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mais seulement sur un laps de temps associé à une séquence d’apprentissage. A chaque 
mobile est associée une séquence d’apprentissage qui est insérée dans la trame de données. 
Pour notre travail on va utiliser la méthode non aveugle c'est-à-dire par séquence  de référence 

 

3.3.4.3     Formation de faisceaux par séquence de référence. 

 

    Dans ce type de formateur [115, 116, 117, 118], on suppose qu’au moins une partie de la 
forme d’onde du signal à recevoir est connue par le récepteur. Ces signaux à connaître 
peuvent être une porteuse pure, une séquence d'apprentissage ou le code correspondant au 
signal utile en CDMA (Code Division Multiple Access), Figures 3.13 et 3.14. Dans ce cas, le 
récepteur envoie à l’unité de contrôle un signal corrélé avec le signal utile. A partir de ces 
signaux, cette unité va ajuster les pondérations ou les poids complexes pour minimiser 
l’erreur quadratique moyenne entre la sortie du formateur de faisceaux v��� = w*. s���et la 
forme d’onde du signal de référence attendu z(t).  

 

Figure 3.13 : Modèle SIMO par formation de faisceaux à la réception 

 
L’erreur quadratique entre le signal de référence z(t) et la sortie du formateur de faisceaux y(t) 
s’écrit sous la forme : ���� = )v��� − Ë���+� = )w*. s��� − Ë���+� 

 

L’erreur quadratique moyenne (EQM) de cette fonction de coût conduit à :  

 E Í¸|w*. s��� − Ë���|¸�Î = w*#w−w*E)s���Ë*���+ − E)s���Ë*���+*w+ 6̂  

d’où on a : 
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E Í¸|���|¸�Î = 6̂ − 2w* W^ +w*#w Ecs���Ë*���d =  W^ représente l’intercorrélation entre le vecteur signal reçu au niveau du 
réseau d’antennes s��� et le signal de référence Ë���. R est la matrice de covariance du signal 
reçu s��� et 6̂   la puissance du signal de référence (pilote) z(t).  
Nous cherchons la pondération w qui minimise l’erreur quadratique moyenne (EQM) ���� . 
 minw E Í¸|w*s��� − Ë���|¸�Î 
d’ou 

∇wE Í¸|���|¸�Î = 	ÑE Í¸|���|¸�ÎÑw = 0 

c'est-à-dire                                             ∇wE Í¸|���|¸�Î = −2 W^ + 2#w =0 

 
D’où les pondérations optimales solution de minimisation de ����est de la forme: 
 w5ÒÓ = #�� W^ = #��E)s���Ë*���+ 

 
 

Figure 3.14 : Schéma équivalent de la Figure .3.13. 
 
    L’avantage de la méthode de Formation de Faisceau (FF) par séquence de référence est que 
nous n’avons pas besoin de connaître les directions d’arrivées  du signal utile contrairement 
aux autres méthodes ; par contre le calcul des pondérations nécessite de définir d’une part la 
séquence pilote utilisée et d’autre part d’estimer la matrice de covariance du signal et la 
matrice d’intercorrélation entre le signal reçu et le signal pilote ce qui est possible par l’envoi 
de la séquence d’apprentissage au récepteur pendant une courte durée. 
Pour pouvoir être détectée sans erreur et être robuste aux perturbations, la séquence de 
référence utilisée doit présenter de bonnes propriétés d’autocorrelation [119,120].  
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3.3.5    Diversité 
 
Nous savons que deux canaux à évanouissement indépendants ont peu de chance de 
s’évanouir simultanément (Figure 3.15). 
Nous allons rappeler les différentes diversités qui peuvent exister. 
 

 
Figure 3.15 : Exemple de canaux à évanouissements 

 
� Diversité en temps, en fréquence et spatiale 
 
 Recevoir le signal à travers des canaux à évanouissement. 
Améliorer les performances dans cet environnement avec de la diversité : 
 

� Temporelle :  
 
Le signal est transmis sur plusieurs trames (temps de cohérence) L’entrelacement est 
généralement utilisé à cet effet.  
Possible uniquement sur des canaux variant dans le temps. 
 

� Fréquentielle : 
 
Le signal est transmis sur plusieurs bandes de fréquence (bande de cohérence). Possible 
uniquement sur les canaux sélectifs en fréquence.  
Exemple de technique utilisant cette diversité : RAKE, OFDM. 
 

� Spatiale : 
 
En utilisant plusieurs antennes à l’émission et/ou un à la réception. 
Ces antennes doivent être espacées suffisamment pour que l’évanouissement sur chaque 
antenne soit indépendant (distance de cohérence). 
 

� Polarisation : 
 
C’est une forme de diversité spatiale , l’onde émise est soit polarisée horizontalement soit 
verticalement ainsi on aura deux modes de propagation qui seront décorrèler spacialement. 
 
� Diversité à la réception 

 
Les antennes doivent être suffisamment espacées pour générer des répliques indépendantes du 
signal transmis :  
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les trois méthodes les plus utilisés sont : 
 

� Combinaison par sélection ou SC (selection combining). 
� Combinaison à gain maximal ou MRC (maximum ratio combining). 
� Combinaison à gain égal ou EGC (equal gain combining). 

 
� Diversité à l’émission 

 
� Diversité avec offset de fréquence. 
� Diversité par retard. 
� Diversité en utilisant une voie de retour.  
� Diversité en utilisant le codage temps espace (STC), exemple codage Alamouti .. 
� Diversité en utilisant le codage fréquence espace (SFC). 

 

3.3.6     Capacité d’un canal SIMO. 
Rappelons la capacité d’un canal SISO. 

 

 

Figure 3.16 : Modèle équivalent du canal SISO 

 

� La  capacité d’un canal SISO (Figure 3.16) : 
 

�   v = ℎ	 + O 

Soit h  le gain complexe du canal avec E�ℎ�� = 1 Õ�est le rapport signal à bruit à l’antenne de réception : 

Õ� = E�v��`� = 6�E�ℎ��`� = 6�`� `�  est la puissance du bruit. Ö�×�Ø = log��1 + Õ�|ℎ|�� bits/s/Hz 

 
� La capacité d’un système SIMO, Figure 3.17 : 

 
� B = Û� + "  

 
On pose  par analogie au canal SISO: Õt = E�vt��t̀� = 60E�ℎt��t̀�  

D’où la capacité d’un canal SIMO 

s     y 

h 

b 
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Ö�×HØ = log��1 + Õ∑ |ℎt|��tK� �bits/s/Hz                                (3.39) 

 ℎt  est le gain complexe du canal entre l’antenne émettrice et la k-ième antenne réceptrice. 
N  est le nombre d’antennes à la réception. 
Si  |ℎt|� = 1  et Õ = 1  : Ö�×HØ = log��1 + Q�                                               (3.40) 
 
Donc croissance logarithmique en fonction du nombre d’antennes à la réception.  

 

 

Figure 3.17 : Modèle équivalent du canal SIMO 
 
 

3.4     Formation de faisceau pour système SIMO-MC-CDMA.  
 

 
 

Figure 3.18 : Principe simplifié du récepteur à formation de faisceau                                          
à la réception utilisé  

 
Formateur 

de 
Faisceaux Récepteur 

Générateur 
de poids w 

Réseau  
d’antennes 

Emetteur j 

y1 

h1 

hk 

bk 

hN 

bN 

b1 

Yk 

yN 

                          
s 
 
 



CHAPITRE 3.    LES SYSTEMES MULTI-ANTENNES 
 
 

94 
 

3.4.1     Formation de faisceau pour le système OFDM 

    Dans cette section, nous étudions la combinaison de  l’OFDM avec un réseau d’antennes en 
réception [123]. Nous allons adopter la méthode du beamforming adaptatif (Figure 3.18) qui 
consiste à additionner les signaux reçus par le réseau après avoir été pondérés par des poids 
spécifiques à chaque porteuse et à chaque antenne. Le calcul des poids voir Annexe 1, repose 
sur la connaissance du canal  et sont adaptés lors des variations de celui-ci. D’où le 
qualificatif d’adaptatif.  
A la sortie d’un émetteur OFDM le nième échantillon d'un symbole OFDM peut être écrit par:  

 	�ª� = ��á ∑ p�Ã��á���Kr l�Unâ�á ,				ª = 0,⋯ ,QE − 1                   (3.50) 

 QE est le nombre des sous porteuses et p�Ã�est le symbole de données de la pième sous 
porteuse. Nous considérons  que chaque symbole OFDM  est transmis à travers un canal de 
transmission multi-trajets avec L trajets distincts et le récepteur est muni d’un réseau 
d’antennes linéaire composé de N éléments uniformément espacés. Le nième échantillon 
présent à l’élément k du réseau d’antennes est donné par l’équation : 
 ¤t�ª� = ∑ ℎ�ª. i�	�ª�����UV �t���ã5J]Y�´��äKr + Ot�ª�,  n= 0,⋯ , QE − 1       (3.51) 

 
Avec d l’espacement entre les éléments d’antennes, λ la longueur d’onde de la porteuse, θ 
l’angle d’arrivé du signal avec la normale du réseau, ℎ�ª. i�variable aléatoire complexe  due 
au l ième trajet à l’instant n et Ot�ª�est le bruit AWGN à l’élément k du réseau d’antennes à 
l’instant n. 
Si nous considérons Dt�C�est le déphasage du signal reçu à l’élément k du réseau d’antennes,  
 ¤t�ª� = ∑ ℎ�ª. i�	�ª���åæ�Y�´��äKr + Ot�ª�,         	ª = 0,⋯ ,QE − 1       (3.52) 
 

avec Dt�C� = ��ç �j − 1�è	éªC,	j = 1,⋯ , Q 

A la sortie du module FFT correspondant à l’élément k du réseau d’antennes, le symbole 
démodulé de la pième porteuse est formulé par : 

vt�Ã� = ∑ ∑ 	�ª�Fä´��äKr�á��]Kr �Ã − ª���ê�Uëâ�á [åæ�Y�ì + Ot�Ã�			      (3.53) 

= È∑ Fä´��äKr �0�����Uëâ�á [åæ�Y�Ê 	�Ã� + ∑ ∑ 	�ª�Fä´��äKr�á��]Kr]í� �Ã − ª�����Uëâ�á [åæ�Y�� + Ot�Ã�	  
vt�Ã� = ±t�Ã�	�Ã� + �t�Ã� + Ot�Ã�                                 (3.54) 

AvecOt�Ã� est le bruit AWGN  à l’élément d’antenne j, ±t�Ã�est la distorsion sur le signal 
causé par le canal, �t�Ã�est le terme ICI (interférence inter-chip) etFä�Ã − ª�est la FFT de la 
réponse  du canal à trajets multiples ℎä�ª� définie par : 

Fä�Ã − ª� = ∑ ℎä�ª����Uë�â�n��á´��äKr                                (3.55) 
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    Si nous considérons que le canal est invariant dans le temps pendant la durée d’un symbole 
OFDM, Fä�Ã − ª�est égale à zéro. Aussi il n’aura pas de ICI et �t�Ã� est égale à zéro. Pour 
minimiser ±t�Ã�, on peut utiliser un égaliseur. Cependant, ±t�Ã� contient Dt�C�, qui fournit 
les informations des directions d’arrivée (DOA) pour la formation de faisceau, ainsi 
l'égalisation ne devrait pas être exécutée afin de garder l'information de DOA. au lieu de cela, 
nous laissons la distorsion multiplicative avec le symbole démodulé pour que  le beamformer 
puisse orienter le faisceau vers la direction de l'utilisateur désiré et en même temps réduire au 
minimum l'effet de ±t�Ã�. Puisque la distorsion multiplicative peut être assez distinctive à 
travers les sous-porteuses, un seul formateur de faisceau ne pourra pas supprimer cette 
distorsion efficacement. Donc, les symboles sur les différentes sous-porteuses devraient être 
traités par leurs propres formateurs de faisceaux. De cette façon, chaque formateur de faisceau 
a son propre vecteur de pondération qui combine les symboles démodulés sur son sous-
porteuse correspondante d'une manière optimale.  

La sortie du formateur de faisceau est donnée par l’équation suivante [124] : 

 B�Ã� = ∑ wt∗�tK� �Ã�vt�Ã�											, Ã = 0,⋯ ,QE − 1                 (3.56) 

 

avec wt∗�Ã� est le vecteur de pondération du pième formateur de faisceau.     

 

3.4.2    Formation de faisceau  pour le système MC-CDMA 
 
    Dans les sections précédentes, nous avons étudié  l'amélioration apportée en utilisant un 
réseau d’antennes dans un canal à trajets multiples pour les systèmes CDMA et OFDM en 
présence d'interférences. Dans cette partie,  nous étudions l’utilisation  de ces systèmes 
d'antennes pour un signal MC-CDMA.  
Comme a été indiqué précédemment, la  transmission impliquée dans le système MC-CDMA  
a des possibilités de rejet d'interférence mais  pas de manière suffisante dans le cas de fortes  
interférences. Par conséquent nous devons employer des algorithmes  de formation de 
faisceau, Figure 3.18 [125].  
   Une grande partie des premiers travaux s'est concentrée sur  les récepteurs d'antennes 
multiples  pour des systèmes OFDM. Nous citons quelques  travaux puisqu'un système  MC-
CDMA est  essentiellement un système OFDM avec un étalement de spectre. [126] a étudié la 
détection et  l’adaptation en utilisant l’algorithme LMS  pour les systèmes  OFDM dans un 
canal AWGN. [127] a proposé un algorithme MMSE de formation de faisceau  adaptatif qui 
comporte l'évaluation de paramètre de  canal pour tous les utilisateurs.  
 
3.4.3.1   Formation de faisceau dans le domaine fréquentiel 
 
    La combinaison des signaux multi-porteuses à travers les éléments du réseau d’antennes du 
récepteur peut être  réalisée par différentes manières. La méthode la plus simple  est de les 
combiner dans le  domaine fréquentiel après  l'opération  FFT dans le récepteur. Une autre 
approche  consiste à combiner les signaux à l’entrée du récepteur puis exécuter l’opération 
FFT [128]. Nous appelons ce deuxième procédé la formation de faisceau temporel. 
L’approche de formation de faisceau fréquentiel  est montrée  sur la Figure 3.19.  
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Figure 3.19 : Formation de faisceau fréquentielle 

 
3.4.3.2   Modèle de signaux  
 
    Nous rappelons qu’un signal MC-CDMA est un signal OFDM dont l’IFFT est appliquée 
sur les chips du code d’étalement et non pas sur le symbole. 
Soit p�	� = pî��	�, 	 = 1,… , ðE le symbole étalé par le chip du code d’étalement, donc : 
 	�ª� = ∑ p�Ã��á���Kr ��Unâ�á , ª = 0,⋯ ,QE − 1                            (3.57) 
 
Avec QE le nombre de sous porteuses.  Les p�Ã� représentent les   symboles à modulés. 
Si nous considérons, un canal multi trajets avec L trajets, le signal reçu est exprimé par : 
 v�ª� = ∑ ℎ�ª, i�	�ª − i� + O�ª�´��äKr                                        (3.58) 

 
L représente le nombre de trajets, ℎ�ª, i� fonction de variation des paramètres du canal à 
travers chaque trajet,O�ª� est un bruit  blanc gaussien  additif et 	�ª�exprime la sortie du 
module IFFT dans l’émetteur à l’instant n.  
 
Nous considérons un réseau d’antennes à N éléments et le signal reçu à chaque élément peut 
être donné par : 
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vt�ª� = ∑ ℎ�ª, i�	�ª − i����U�æ���m@ZnoV´��äKr + Ot�ª�, j = 1,⋯ , Q             (3.59) 
 

Dans cette équation l’indice j fait référence à l’élément j du réseau d’antennes. En utilisant 
l’expression de 	�ª�, nous obtenons :  
 vt�ª� = ∑ ∑ p�Ã���U�n�ë�â�á�á���Kr´��äKr ℎ�ª, i����U�æ���m@ZnoV + Ot�ª�  
 = ∑ p�Ã��á���Kr ��Unâ�á ∑ ℎ�ª, i����Uëâ�á´��äKr ���U�æ���m@ZnoV + Ot�ª�                 (3.60) 
 
Nous pouvons écrire :   F��ª� = ∑ ℎ´��äKr �ª, i����Uëâ�á                                            (3.61) 
 
Qui représente la transformée de Fourier de la réponse du canal à l’instant n. Nous pouvons 
transformer l’équation (3.60) par : 
 vt�ª� = ∑ p�Ã�F��ª���Unâ�á�á���Kr ���U�æ���m@ZnoV + Ot�ª�                    (3.62) 
 
En général, le vecteur de réception dans tous les éléments d’antennes à l’instant n est donné 
par l’expression suivante : 
 B�ª� = ∑ vt�ª� =�tK� ∑ p�Ã�F��á���Kr �ª���Unâ�á ��C� + "�ª�                    (3.63) 
 
Ici : ��C� = È1	����ã5J]Yç , ⋯ , �����t���ã5J]Yç , ⋯ , ���������ã5J]Yç Ê0 

 
 
est le vecteur contenant les déphasages des signaux à la traversée du réseau d’antennes. Il est 
aussi appelé le vecteur de direction.  "�ª�est le vecteur bruit du réseau  d’antennes.  
Nous définissons la matrice d’auto-corrélation des vecteurs bruits par :       
 #11 = E¼"�ª�"∗�ª�½ = `�a                                             (3.64) 

                                                              
La sortie du bloc FFT à l’élément j du réseau d’antennes pour la pième sous porteuse est 
donnée par l’expression suivante (à partir de l’équation (3.62) : 

 ñt,� = ∑ vt�ª��á���Kr ���Unâ�á = ∑ p�Ã�F��ª��á���Kr ����U�æ���m@ZnoV � + Ot,��ª�       (3.65) 
 
Avec Ot,��ª� est la transformé de Fourier de la composante bruit à l’élément k du réseau 
d’antennes pour la pième sous porteuse. 
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3.4.3.3    Formation de faisceau par le critère MMSE  
 
    Nous employons le signal reçu au réseau d’antennes pondérées par des coefficients qui 
optimisent le signal de sortie. 
Nous considérons, le critère de performance pour minimiser l’erreur quadratique entre le 
signal reçu et le signal transmis, la fonction de coût à minimiser est donnée par (Annexe 1) : 
 ò = Ec|Ë�ª� − v�ª�|�d                                                     (3.66) 

 Ë�ª�est un signal de référence. Si nous remplaçons la sortie du formateur de faisceau par  B�ª� = w*p�ª� et en prenant le gradient de la fonction coût, nous obtenons  
 ∇ò = −2 W^ + #WWw = 0                                             (3.67) 
 
avec#WW = Ecp�ª�p�ª�*d  est la matrice Q ×Q d’autocorrelation du signal d’entrée p�ª�. W^ = Ecp�ª�Ë∗�ª�d est le vecteur d’intercorrelation entre le signal d’entrée et le signal 
de référence Ë�ª�. 
La résolution de l’équation  (3.67) donne le vecteur de pondération des éléments du réseau 
d’antennes : wX�< = #WW�� W^                                                     (3.68) 
 #WWet  W^sont  calculés après l'opération FFT sur les échantillons de données  à la sortie de 
chacun des  antennes du réseau.  
Les poids calculés sont alors employés pour combiner ce signal après  l'opération de FFT, le 
signal combiné est donné par : ó = w*ô                                                            (3.69) 
 
où w est le vecteur de poids obtenu en  utilisant le critère de MMSE, ô est une matrice de 
sortie des blocs de détection à chacun des éléments de  réception et óest le vecteur  du signal 
combiné. Le vecteur ó est alors  employé pour le désétalement et décodage des symboles  
après la conversion parallèle série. 
La Figure 3.20 présente la performance en terme de TEB (BER) apportée par la formation de 
faisceau. 
 
3.4.3.3    Résultats de simulation 
 
    Nous remarquons clairement sur la Figure 3.20  la diminution significative du taux d’erreur 
binaire (BER) avec l’utilisation d’un réseau d’antennes de 8 éléments dans le schéma de 
réception. 
 
 L’amélioration apportée par la formation de faisceau est donc très significative puisque le 
canal utilisé est un canal de Rayleigh c'est-à-dire en non visibilité directe et subissant de 
multiples trajets. Le BER qui était presque à 10-1 dans l’intervalle [4,10] dB est descendu 
jusqu'à prés de 10-3  à 10 dB et est uniquement à 3 dB de la courbe théorique (le filtre adapté).   
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Figure 3.20 : Détection d’un signal MC-CDMA par réseau d’antenne 

à 8 élément dans un canal de Rayleigh 
 
3.5    Conclusion  
 
    Nous avons présenté dans ce chapitre le principe des antennes intelligentes et les outils qui 
leur sont associés .Leur avantages ainsi que les différents types sont rappelés, le principe de la 
technique multi-accès SDMA est décrite .Nous avons décrit la structure d’un réseau adaptatif 
d’antennes, une modélisation en bande étroite est faite, le modèle des signaux reçus ainsi 
qu’une représentation matricielle sont mis en évidence. Nous avons aussi introduit le système 
de radiocommunication SIMO, la méthode de formation de faisceau est présentée, les 
différents critères sont détaillés. Nous avons rappelé les différents critères d’adaptation, les 
différentes formes de diversités sont citées et la capacité d’un canal SIMO est rappelée. 
Dans la dernière partie de ce chapitre nous avons fait la combinaison d’un réseau d’antennes 
adaptatif avec l’OFDM et la MC-CDMA. Nous avons terminé par la simulation d’un système 
SIMO-MC-CDMA à formation de faisceau à la réception et à séquence de référence. 
Dans le prochain chapitre nous allons introduire les systèmes MIMO, le codage espace temps 
ainsi que le multiplexage spatial.     
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Chapitre 4 
 
 
Combinaison du système MIMO avec les techniques 
de diversité et de multiplexage 
 
 
 
 

4.1    Introduction 
 

Le présent chapitre est une succession naturelle du chapitre précédent, en effet nous passons 
d’un canal SIMO à un canal autre MIMO, utilisant plusieurs antennes à l’émission et à la 
réception. Nous pouvons avec le système MIMO bénéficier de la diversité apportée par les 
multi-trajets au niveau de la réception ou bénéficier du multiplexage spatial introduit  au 
niveau de l’émission et le choix se fait selon le gain souhaité, le gain en diversité ou le gain en 
capacité.  
Nous faisons en premier lieu une combinaison du canal MIMO avec la technique multi- 
porteuse OFDM, nous voyons que le canal MIMO multi-trajets, qui était sélectif en 
fréquence, est devenu non sélectif en fréquence par sous porteuse grâce à l’ajout du préfixe 
cyclique. Ensuite nous faisons un rappel sur l’entropie dans le cas général ainsi que sur 
l’information mutuelle .Nous donnons par la suite la capacité d’un canal MIMO inconnu à 
l’émission obtenue grâce à la décomposition en valeurs singulières (SVD) de la matrice du 
canal. 
Les canaux MIMO bénéficient d’un gain de multiplexage spatial, grâce au nombre de sous-
canaux indépendants égal au nombre minimal des antennes de l’émission et de réception (min 
(M,N)).Ces canaux permettent de transmettre les différentes informations. Le gain de 
multiplexage spatial se traduit par une augmentation du débit d’information et par conséquent 
une augmentation de l’efficacité spectrale. 
Un système MIMO employant M antennes à l’émission et N antennes à la réception peut 
atteindre un gain de diversité maximal d’ordre M.N. Le gain de diversité d’un système MIMO 
d représente la pente asymptotique de la courbe de taux d’erreur paquets (FER).  
On montre [129] que la probabilité d’erreur moyenne décroît exponentiellement en fonction 
de d : �� ∝ ��� où � représente le rapport signal à bruit. La diversité apportée par un système 
MIMO peut être donc utilisée pour combattre les évanouissements. 
Plusieurs techniques dites MIMO en émission et en réception sont utilisées pour mettre en 
pratique les notions de diversité et de multiplexage. Parmi ces techniques, nous nous 
intéressons plus particulièrement à la  technique espace-temps en bloc ainsi qu’à la technique 
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de multiplexage de type V-BLAST qui supposent le canal inconnu à l’émission et estimé à la 
réception.   
Dans la dernière partie de ce chapitre nous avons fait des simulations de la combinaison du 
codage STBC avec le MC-CDMA et des simulations sur la combinaison du multiplexage V-
BLAST avec le MC-CDMA.      
 

4.2     Combinaison du canal MIMO avec l’OFDM : MIMO-
OFDM 
 
    La conversion du canal MIMO sélectif en fréquence en canal MIMO à évanouissements 
plats se fait en effectuant une IFFT et une FFT sur chaque flux d’antenne d’émission et de 
réception comme le montre la Figure 4.1, c’est une méthode pratique pour s’affranchir des 
interférences entre symboles  OFDM. Soient ��,
 le symbole envoyé sur la p-ième porteuse de 
l’antenne i, ��,le bruit constaté sur le q-ième symbole pris en entrée du module FFT de 
l’antenne k et ��,
le symbole obtenu en sortie de l’FFT sur la p-ième porteuse de l’antenne k; on 
pose : �� = ���,�, ⋯ , ��,��������, ∈ ℂ(������)×�  � = ���,�, ⋯ , ��,���� , ∈ ℂ��×� !� = ���,�, ⋯ , ��,���� , ∈ ℂ��×� 
 "#désigne la taille de la FFT et "$%  la taille de l’intervalle de garde. Nous allons supposer 
que le canal MIMO sélectif en fréquence est composé de &"sous canaux SISO élémentaires 
possédant les propriétés suivantes : sélectivité en fréquence, longueur de canal identique Let 
constance temporelle sur la durée d’un symbole OFDM. Soit ℎ��,( le l-ième coefficient de la 
réponse impulsionnelle du canal reliant l’antenne d’émission i à l’antenne de réception k, on 
associe à ce canal la matrice de Toeplitz suivante de dimension("# + "$%) × ("# + "$% + *) 
 

 
 

Figure 4.1 : Association MIMO-OFDM 
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8�� = 9:
:;ℎ��,< ℎ��,� ⋯ ℎ��,=�� 0 ⋯ 00 ℎ��,< ℎ��,� ⋯ ℎ��,=�� ⋱ 0⋮0 0⋯ ⋱0 ⋱ℎ��,< ⋯ℎ��,� ⋱⋯ ⋮ℎ��,=��@A

AB 
 
En utilisant la propriété de linéarité de la FFT, le vecteur !� s’´ecrit : 
 !� = CCDE∑ 8��CCD��(��)G�H� I + CCDE �I  

 = ∑ CCD�8��CCD��(�
,�)� + CCDE �IG�H�   
 JCCD représente l’opération de modulation OFDM. Sous l’hypothèse que les paramètres "#et "$% sont correctement dimensionnés,  ��,
 = ∑ KL��,
��,
 + �M�,
G�H�   
 
La relation précédente signifie que le canal équivalent obtenu est non sélectif en fréquence. 
avec �M�,
~Oℂ(PQR)est un terme de bruit et KL��,
désigne le p-ième échantillon de la réponse 
fréquentielle du lien i vers k: KL��,
 = ∑ ℎ��,(. -TUVWXYZ�=(H<                                                  (4.1) 
 

4.3    Capacité  
 
4.3.1  L’information mutuelle  
 
    Une chaine de communication numérique fait intervenir différents processus (signal émis, 
canal de transmission, signal reçu) dont le caractère aléatoire nécessite l’introduction d’outils 
spécifiques. Parmi ces outils, on distingue tout d’abord la notion d’entropie d’un signal, 
héritée de la thermodynamique, qui mesure la quantité d’information nécessaire à la 
description d’un processus X et qui se définit mathématiquement comme [130]: 
 K([) = − ∑ ]̂_∈^ (`) log ]̂ (`)                                      (4.2) 
 ]d(`)est la densité de probabilité de la variable aléatoire  e et f = g`: ]̂ (`) ≠ 0j 
L’entropie s’interprète comme une quantification de l’information moyenne contenue dans un 
symbole dont l’unité dépend de la base du logarithme utilisé (bit/s pour logarithme en base 2, 
nat par symbole pour logarithme naturel, etc...). Un deuxième outil, indispensable est la 
mesure de l’information relative à un processus aléatoire Y contenue dans un processus X, il 
s’agit de l’information mutuelle :  
 J([; l) = ∑ ]̂ ,m(`, n)_∈o,p∈q log %r,s(_,p)%r(_)%s(p)  
 
où f = g`: ]̂ (`) ≠ 0j et n = g`: ]̂ (n) ≠ 0j: L’information mutuelle se décompose en 
fonction de l’entropie de la façon suivante : 
 J([; l) = K([) − K([|l)                                            (4.3) 
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    Dans les années 40, C. E. Shannon montre que le canal peut être défini mathématiquement 
comme une fonction depuis l’espace du processus d’entrée vers l’espace du processus de 
sortie en prenant en compte l’ensemble des transformations déterministes ou aléatoires 
affectant le signal transmis. Si le canal est sans mémoire, il existe un débit d’information en 
deçà duquel il est possible de transmettre avec une probabilité d’erreur arbitrairement faible, 
grâce à une technique de codage que l’auteur ne peut expliciter. C. E. Shannon appelle ce 
débit d’information maximum, capacité du canal et relie cette grandeur à l’information 
mutuelle : u = max%r(_) J([; l)                                             (4.4)       
 
ou X et Y correspondent respectivement aux processus vu en entrée et en sortie du canal. La 
définition précédente est valable pour les canaux dits ergodiques. Si l’hypothèse d’ergodicité 
n’est pas vérifiée, le débit maximal pouvant être transmis sans erreur devient une grandeur 
aléatoire et la définition de la capacité au sens de C. E. Shannon n’est plus valable. 
On remplace alors la capacité par la probabilité de coupure encore appelée par abus de 
langage capacité de coupure (outage capacity) qui est définie comme la probabilité que 
l’information mutuelle soit inferieure à un débit donné [131] : 
 uyz1{|�(}) = ](J([; l) < })  
 
4.3.2    Capacité d’un canal MIMO 
 
    La capacité du canal, notion introduite par Shannon dans les années 40, mesure la quantité 
d’information maximum par unité de temps et par bande de fréquence pouvant être transmise 
à travers un canal particulier. Dans les années 90, Foschini et Telatar ont démontré que la 
capacité du canal MIMO augmente linéairement avec le nombre d’antennes.  
Nous considérons un canal MIMO non sélectif en fréquence, inconnu de l’émetteur et avec 
des coefficients indépendants et identiquement distribués. Avant de définir la capacité de ce 
canal MIMO, nous rappelons que la capacité instantanée d’un canal SISO non sélectif en 
fréquence s’écrit [132] : u(�) = logR(1 + �|ℎ|R)                                                (4.5) 
 
où � est le rapport signal à bruit et ℎ représente l’évanouissement complexe du canal. Or la 
matrice du canal MIMO peut être décomposée en plusieurs canaux SISO parallèles et 
indépendants en s’appuyant sur le théorème de décomposition en valeurs propres (Annexe 2) : 
 8 = ����                                                          (4.6) 
 
où � ∈ ℂ�×� et � ∈ ℂG×G sont des matrices unitaires et � ∈ ℝ�×G est une matrice diagonale 
contenant les racines carrées des valeurs propres de la matrice de corrélation 8�8 de taille " × " si " < &, ou 88� de taille & × & dans le cas contraire . Ainsi la capacité instantanée 
devient [133] : u = ∑ logR �1 + ���G ���H� bits/s/Hz                                        (4.7) 

 
où les λ� sont les r valeurs propres de la matrice de corrélation tel que � ≤ min(&, ")et � est 
le rapport signal à bruit par antenne de réception. En considérant que la capacité est 
indépendante du nombre d’antennes à l’émission, la puissance est normalisée en émission.  
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    Nous constatons donc que la capacité augmente linéairement avec la valeur minimale entre 
le nombre d’antennes à l’émission et celui à la réception [134, 135]. L’utilisation simultanée 
de plusieurs antennes en émission et réception permet ainsi d’exploiter la dimension spatiale. 
L’exploitation de la diversité spatiale favorise l’amélioration des performances et/ou du débit. 
En effet, les systèmes MIMO offrent deux types de gain : le gain de diversité et le gain de 
multiplexage. Sachant que l’augmentation de l’un n’implique pas l’augmentation de l’autre, 
un compromis doit être fait entre les deux [136]. 
 
Nous avons tracé à la Figure 4.2 différentes courbes de la capacité dans le cas où nous avons 
une connaissance parfaite du canal à la réception, nous voyons clairement que plus le nombre 
des antennes en émission et en réception augmente et plus la capacité augmente. 

 
Figure 4.2 : Capacité en fonction du nombre d’antennes 

à l’émetteur et au récepteur. 
 

4.4    Système MIMO à base de codes spatio-temporels 
 
    Afin d’améliorer la qualité de la transmission, Alamouti [137] et Tarokh [138] ont conçu 
des systèmes basés essentiellement sur la diversité, proposant un codage et un étiquetage 
conjoints. Ce codage spatio-temporel CST (en anglais Space-Time Coding, STC) permet 
également des communications plus sûres, il consiste à ajouter de la redondance aux données 
binaires émises afin d’augmenter la diversité spatiale et éviter les évanouissements propres au 
canal MIMO (Figure 4.3).  

 
Figure 4.3 : Codage spatio-temporel 
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Le flux binaire à l’entrée est converti en un flux de Q symboles, le flux de Q symboles est 
codé en M symboles à la sortie de l’encodeur espace temps, chaqu’un des M symboles est 
répété T fois, T est appelé la longueur du codage espace temps.    
 
 
4.4.1   Codage spatio-temporel en treillis 
 
    Les codes spatio-temporels ont été crées par Tarokh pour les systèmes MISO, proposant 
ainsi la première famille de STC, les STC en treillis (STTC), Figure 4.4. 
Ils combinent le codage de canal avec la modulation sur les antennes émettrices, et peuvent 
être considérés comme une extension des codes en treillis classiques [139] au cas des 
antennes multiples à l’émission et à la réception. Si le code est bien construit, on peut ajouter 
à l’avantage évident de diversité un gain de codage loin d’être négligeable. 
 
 

 
 

Figure 4.4 : Schéma d’un codage en treillis 
 
    Le STTC crée des relations entre les signaux à la fois dans l’espace (plusieurs antennes 
émettrices) et dans le temps (symboles consécutifs). Le codeur est composé de M polynômes 
générateurs qui déterminent les symboles émis simultanément. La Figure 4.5 propose le 
diagramme de treillis d’un STTC à 4 états utilisant une modulation simple MDP-4, avec un 
nombre d’antennes émettrices M = 2 

 
Figure 4.5 : Diagramme de treillis pour un STTC à 4 états utilisant 

M = 2 émetteurs et une modulation MDP-4 
 
Le fonctionnement du codeur est relativement simple, et peut être résumé comme suit : 
– �� représente l’état du treillis à l’instant n et par conséquent l’état suivant est noté   ����. 
– Considérons que le treillis est à l’état initial  �� = 0   . 

1 M 

Codage canal conversion bin-Maire 

 

Codage    espace temps en treillis 
 

Décodage ML 
 

1 N 

�� ���� 



CHAPITRE 4.   COMBINAISON DU SYSTEME MIMO AVEC LES TECHNIQUES DE DIVERSITE ET DE 
MULTIPLEXAGE 

 

106 
 

– L’état suivant du treillis dépend des bits d’information à coder. Ainsi, si les deux bits à 
coder sont 11, alors l’état suivant prend la valeur décimale équivalente c’est-à-dire  ���� = 3 
– Les symboles à droite du treillis sont les codes associés à chaque doublet d’éléments 
binaires entrants. Dans notre cas (�� = 0	et���� = 3	) le doublet à la sortie du codeur est 
donc 30 (3 sur la première antenne et 0 sur la seconde). 
– Ces symboles sont alors mis en forme par la MDP-4 avant l’émission par leur antenne 
respective. 
 
    Il est intéressant de noter les similitudes et les différences entre les modulations codées à 
treillis multiple (MCTM) [140] et les STTC. Dans les STTC, les symboles associés à une 
branche du treillis sont répartis dans l’espace (les antennes), alors qu’ils sont répartis dans le 
temps pour les MCTM. En considérant le même alphabet, l’efficacité spectrale des STTC est 
donc N fois plus grande que celle des MCTM. De plus, contrairement aux MCTM qui 
nécessitent un entrelaceur pour créer un canal sans mémoire, les symboles transmis par les 
STTC sont naturellement décorrélés (ou très légèrement corrélés) grâce à la séparation 
physique des antennes. 
La réception est basée sur l’estimation des coefficients d’évanouissement du canal et un 
algorithme de décodage. Etant donnée la structure des treillis, la complexité de décodage 
augmente toutefois très rapidement. 
 
4.4.2    Codage espace-temps en bloc (STBC) 
 
    La complexité de décodage des STTCs va amener la communauté scientifique à 
s’intéresser à d’autres schémas de codage possédant de meilleures propriétés en réception. En 
1998, S. Alaoui découvre un schéma pour deux antennes à l’émission dont le détecteur ML 
correspondant équivaut à un simple égaliseur linéaire [141]. Du fait de cette simplicité 
d’implémentation, ce code espace-temps, va être très rapidement intégré dans des standards 
W-CDMA et CDMA-2000. Dés 1999, V. Tarokh et al. généralisent le schéma d’Alamouti à 
un nombre arbitraire d’antennes d’émission et de réception et formalisent ainsi le concept de 
codage espace-temps en bloc, Figure 4.6 [142].  
 

 
Figure 4.6 : Schéma d’émission réception pour codage espace temps en bloc 
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assigner��,�à l’antenne i au temps symbole¥< + ¦D§		avec1 ≤ ¦ ≤ T. On appelle T la latence 
du code et on définit le rendement du code comme étant : 
 

}# = ¨
©                                                             (4.8) 

 
4.4.3    Les codes espace-temps en blocs orthogonaux 
 
    Nous appelons STBC optimal un schéma de codage vérifiant simultanément les 3 
propriétés suivantes [143]: 
 

� Rendement unitaire, 
� Diversité MN, 
� Orthogonalité. 

 
Les codes espace-temps en blocs orthogonaux utilisent des symboles complexes issus d’une 
modulation affectés par un codage à la fois en espace et en temps. Le but de ces codes est 
d’exploiter la diversité d’émission des systèmes multi-antennes. Cependant, ils n’exploitent 
pas la capacité des systèmes MIMO à cause de la redondance intrinsèque du code utilisé. La 
capacité des codes espace-temps en blocs orthogonaux considérant des canaux de Rayleigh 
décorrélés est : 

u = }#E logR(1 + �
G fR�«R )                                        (4.9) 

 
avec r = min (M, N) et t = max (M, N) 
 
    Il existe dans la littérature plusieurs codes orthogonaux tels que, les codes STBC 
d’Alamouti, les codes STBC avec commutation entre groupe d’antenne, les codes STBC de 
Tarokh. 
Nous considérons que les deux premiers, en effet le code d’Alamouti est le seul code espace-
temps en blocs à exploiter la capacité optimale pour M= 2 et N= 1 grâce à son rendement 
unitaire [144]. Malgré ces inconvénients, ils ont l’avantage d’être simples à décoder, puisque 
décodables avec une simple combinaison linéaire des signaux reçus. 
 
4.4.3.1 Le code espace-temps en blocs d’Alamouti 
 
La capacité du code d’Alamouti avec M= 2 et N= 1 ayant un rendement de code }# =1considérant des canaux de Rayleigh décorrélés est : 
 

u = E ¬logR(1 + �
R fR)®                                            (4.10) 

 
Le code d’Alamouti appelé également code ¯Rs’écrit de la manière suivante : 
 

°|V = ±`� −`R∗`R `�∗ ² 
 
avec ° la matrice espace-temps du signal transmis. Sous les hypothèses que les coefficients 
d’évanouissements sont constants sur deux durées symboles consécutifs, le signal reçu est 
égal à : ³ = ´° +                                                            (4.11 
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où µ = En� nRIest le vecteur reçu, ´ = Eℎ� ℎRIest le vecteur du canal constant sur deux 
temps symboles et  = E�� �RI est un vecteur constitué de bruits blancs additifsgaussiens 
AWGN. Ce vecteur reçu est modifié pour le processus de décodage en un vecteur ³¶ =En� nR∗I�menant à l’équation suivante : 
 ³¶ = 8° +  ¶ 
avec 8 = ±−ℎ� ℎRℎR∗ ℎ�∗² 
la matrice équivalente de canal pendant 2 durées symboles consécutives sur 2 antennes, et ℎ�est la réponse de canal de l’antenne d’émission i. L’étape de décodage consiste à appliquer 
une matrice d’égalisation G. En appliquant cet égaliseur, on obtient : 
 ·̧ = ¹° + º ¶                                                    (4.12) 
 
où ·̧ = E`̧� `̧RI©est le vecteur de symboles après décodage,¹ = º8. Le filtrage adapté 
correspond à la transconjuguée de la matrice de canal au vecteur équivalent reçu8�. On a 
alors : 8�8 = ±ℎ�∗ −ℎRℎR∗ ℎ� ² ± ℎ� ℎR−ℎR∗ ℎ�∗² 
 
Le filtrage adapté aboutit à la matrice diagonale suivante : 
 8�8 = ±|ℎ�|R + |ℎR|R 00 |ℎ�|R + |ℎR|R² = λ»R 

 
où »R la matrice identité2 × 2, et λ = |ℎ�|R + |ℎR|R. L’orthogonalité entre les symboles est 
donc restituée avec le filtrage adapté au canal. Les techniques de détection selon des critères 
ZF ou MMSE sont par conséquent des techniques de détection linéaires. La matrice 
d’égalisation correspondante selon un critère ZF est : 
 º = (8�8)�¼8� 
 
La matrice d’égalisation correspondante selon un critère MMSE est : 
 º = (8�8 + 1γ)�¼8� 

 
où γest le rapport signal sur bruit reçu au niveau de chaque antenne de réception. 
Si on utilise plusieurs antennes de réception, il est nécessaire d’effectuer le filtrage adapté sur 
chaque antenne de réception avant d’effectuer la normalisation selon un critère ZF ou MMSE. 
En effet, si on a N antennes de réception, les matrices d’égalisation º�	¾ ∈ E1,⋯ ,"Iselon un 
critère MMSE sont égales à [145]: 

º� = ∑ �8��8� + �
¿�

��8��G�H�                                         (4.13) 

 
Le vecteur de symboles ·̧ après décodage selon un critère MMSE est égal à : 
 ·̧ = ∑ º�8�· + º� �¶G�H�                                                     (4.14) 
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    Pour définir le rapport signal sur bruit par bit, ÀQ "<⁄ , il est nécessaire de normaliser 
l’énergie en réception quel que soit le nombre d’antennes de réception et d’émission. 
L’énergie moyenne d’un symbole PSK ou QAM émis par antenne est définie parÀ§ &"⁄ .Les 
techniques de codage espace temps portent }# logR &�bits d’infomation codés pour une 
énergie reçue de Es, &�étant le nombre d’état de la modulation utilisée. L’énergie par bit au 
récepteur est donc égale àÀQ = 1 (}#} logR &�)À§⁄  ,}# étant le rendement du code de canal. 
En termes de rapport signaux sur bruits logarithmiques, on obtient : 
 ÁÂÃ�0Ä�Å = ÁÂÆ�0Ä�Å + 10 log�< �Ç�Ç ÈÉÊV GË                                   (4.15) 

 
Le canal MIMO utilisé est un canal MIMO de Rayleigh constitué de canaux de Rayleigh non 
sélectifs en fréquence indépendants par couple d’antennes d’émission et de réception. 
 
4.4.3.2    STBC orthogonaux avec commutation entre groupe d’antennes 
 
    On peut appliquer le principe de commutation entre antennes (switching antennas) aux 
codes espace-temps en blocs orthogonaux. Dans le système à 4 antennes d’émission, le code 
OSTBC est choisi dans le but de garder un rendement 1. Le code d’Alamouti est appliqué 
alternativement aux antennes 1 et 2 puis aux antennes 3 et 4. Les symboles sont émis d’abord 
sur le premier groupe d’antennes 1 et 2 avec une puissance de P/2. Ensuite, les autres 
symboles sont émis sur le deuxième groupe d’antennes d’émission 3 et 4. La puissance totale 
émise par durée symbole est donc P avec une antenne de réception. La matrice que l’on 
obtient est la suivante : 

Ì = Í`� `R∗ 0 0`R `�∗ 0 000 00 `Î` `∗`Î∗
Ï                                                 (4.16) 

 
    Cette approche par commutation permet d’obtenir une diversité spatiale plus grande que le 
système initial à 2 antennes, en particulier lorsqu’il existe de la corrélation entre antennes 
d’émission. Cette technique est équivalente à une technique de saut de fréquence faite en 
espace. La diversité apportée par le canal MIMO peut être collectée par le récepteur de 
manière différente grâce à cette commutation entre antennes tout en gardant un rendement de 
code unitaire avec le code d’Alamouti. On peut également appliquer cette commutation aux 
codes de Tarokh ou à d’autres codes espace-temps non orthogonaux [146]. 
 
4.4.3.3     STBC sous-optimaux 
 
    Dans le cas d’une constellation complexe, les codes optimaux sont limités à deux antennes 
d’émission, c’est à dire au code d’Alamouti. Pour augmenter le nombre d’antennes 
d’émission, il est nécessaire de jouer sur une ou plusieurs des 3 contraintes caractérisant les 
STBC optimaux. V. Tarokh et al. ont d’abord eu l’idée de réduire le rendement en laissant 
inchangées la diversité et l’orthogonalité. 
     
Dans [147], la preuve est faite qu’il est possible de construire des motifs orthogonaux 
complexes pour un nombre quelconque d’antennes d’émission lorsque}# ≤ 1/2. 
Sans donner de méthode de construction générale, les auteurs de [148,149] fournissent 
quelques exemples sporadiques de codes à rendement supérieur à la moitié en utilisant la 
théorie des motifs amicaux. 
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    Enfin une dernière possibilité est de casser l’orthogonalité du code afin d’avoir un 
rendement unitaire et une diversité d’ordre &" .Cependant, cette non-orthogonalité va 
compliquer sérieusement le décodage. Un compromis intéressant est trouvé par H. Jafarkhani 
dans [150]. L’idée est de créer un code quasi-orthogonal admettant un décodage à maximum 
de vraisemblance simplifié (mais cependant plus complexe que le décodage d’un code 
orthogonal). La matrice de codage d’un tel code peut s’écrire [150] : 
 

° = Ís� −sR∗sR −s�∗ −sÎ∗ ss∗ −sÎsÎ −s∗s sÎ∗ s�∗ −sRsR∗ s�
Ï                                             (4.17) 

 
4.4.4     Codage à dispersion linéaire (LDC) 
 
    On sait que les codes espace-temps en bloc ont une construction indépendante du nombre 
d’antennes de réception et exploitent de façon optimale la diversité d’émission ; en 
contrepartie ils ne permettent pas une augmentation du débit. Les codes à dispersion linéaire 
LDC (Linear Dispersion Coding) ont été initialement proposés par B. Hassibi et B. M. 
Hochwald dans le but de construire des schémas de codage espace-temps apportant un gain de 
multiplexage spatial, exploitant la diversité d’émission et autorisant des matrices de canal de 
rang dégénéré [151].   
L’idée originale est de proposer une représentation commune pour les codes espace temps en 
bloc et les techniques à multiplexage spatial et ainsi de procéder à une optimisation commune 
au sens de la capacité et de la probabilité d’erreur. 
Un schéma de codage à dispersion linéaire S (Figure 4.7), répartit en espace et en temps un 

vecteur de Q symboles complexes  ���, ⋯ , � ��
 selon le schéma suivant [152] : 

 
 

Figure 4.7 : Schéma d’émission du codage LDC. 
 ° = �∑ �ÐeÑsÒÓÔÒ + »Õ(sÒ)ÖÒ� H� ��

                                (4.18) 
 

avec ÔÒ, ÖÒ ∈ 	 ℂ�×G et  ° ∈ ℂG×�est la  matrice de codage espace-temps en bloc telle que 
définie en section 4.4.2.Par la suite on désigne par LD l’ensemble des codes à dispersion 
linéaire. 

    Les critères de construction de matrices de dispersion optimales sont énoncés dans l’article 
fondateur [153]. Ils sont complétés dans [154]. Des critères supplémentaires peuvent être 
invoqués : R. H. Gohary et T. N. Davidson propose par exemple d’optimiser les performances 
asymptotiques des codes LD en optimisant l’erreur quadratique moyenne minimale (MMSE) 
et en effectuant une permutation des colonnes des matrices de dispersion [155]. 

×� 
 

�Ø 
 

BICM 
 

Codage   à dispersion linéaire S 
 �&1,⋯ , �&D 

 
M �11,⋯ , �1D 

 
1 
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    Tout comme les codes espace-temps en bloc, les codes LD sont classiquement décodés au 
moyen d’un algorithme ML. Suivant la propriété d’orthogonalité de S, le critère ML 
s’identifiera à un simple critère MRC [156]. Encore une fois le décodage par sphère peut être 
utilisé afin de réduire la complexité de l’algorithme ML [157, 158]. La complexité peut 
encore être réduite en utilisant des techniques sous-optimales telles que la détection OSIC, ou 
le filtrage MMSE linéaire. 
 
4.4.5    Codage espace-temps algébrique : Optimisation des LDC.  
 
    Le codage à dispersion linéaire permet d’exploiter de façon optimale la capacité du canal 
MIMO au prix de la perte des critères d’optimisation en performances tels que décrits dans 
[159]. 
Dans [160, 161], M. O. Damen et al. proposent de résoudre ce problème en imposant au mot 
de code une structure algébrique afin d’optimiser de façon conjointe la diversité exploitée et 
le gain de codage. En effet, le critère de distance minimale non nulle s’exprime, via 
l’expression du déterminant, comme une fonction polynomiale des éléments des matrices 
d’erreur entre points de la constellation. Le problème se réduit à construire un polynôme ne 
possédant pas de racine pour la structure algébrique choisie. 
Cette théorie des codes algébriques est reprise dans [162], pour construire des codes espace-
temps optimisant le débit alloué et les critères de performances. Ces codes sont dénommés 
TAST (Threaded Algebraic Space -Time) par leur auteurs. L’idée est de construire un code 
espace-temps en bloc à partir de * ≤ &  strates collectant individuellement le maximum de 
diversité. 
Pour cela, on impose à chaque strate une trajectoire diagonale dans l’espace et le temps. A 
titre d’exemple, la Figure 4.8 illustre pour L = M = 4 la répartition des différentes strates. 
Chaque strate possède enfin une structure algébrique telle que définie dans [163] : 
 �ÙÑ Ù̀Ó = ÚÙÛÙ·Ù 									Ü = 1,⋯ , * 
 
ou M j est une matrice de rotation de taille & ×& assurant l’exploitation optimale de la 
diversité et  ÚÙ ∈ ℂ  est choisi pour maximiser le gain de codage du code constituant. 
 

 
Figure 4.8 : codage TAST 

 
4.5    Combinaison du codage STBC au MIMO-MC-CDMA. 
 
    Considérons  la Figure 4.9, on suppose un schéma de transmission MIMO vérifiant 
l’hypothèse (4.18) de matrice représentative S. ° peut être réécrite sous la forme : 
 

° = �∑ ÑÝ� + Þ	�∗Ó H� ��                                      (4.19) 
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où Ý=
Ôß�ÖßR  et Þ = Ôß�ÖßR   

 
Les utilisateurs sont empilés en amont du codage espace temps, l’avantage de cette solution 
réside dans le fait qu’un seul étalement est effectué quel que soit le nombre d’antennes 
considéré.  

 
Figure 4.9 : Association du codage STBC au MIMO-MC-CDMA 

 
Soit · ∈ ℂ�à×�le vecteur des données utilisateurs dont on note P_R la variance.  
Le signal équivalent yen sortie de codage espace-temps s’écrit : 
 ³ = á»â�ã ⊗ å�æ Ý· + á»â�ã ⊗ åRæ Ý·∗                              (4.20) 

 
Q étant la longueur du code espace temps et *# longueur du code d’étalement. 
avec  Q1 et Q2 deux matrices de tailles (D × &) × Q  [170, 171, 172,173] Ý ∈ ℂ=�×�èest la matrice d’Hadamard pour l’étalement des symboles.  
On définit à présent la matrice globale de canal : 
 8é = diag ë8�, ⋯ , 8�, ⋯ , 8=�  , ⋯ , 8=#  ì ∈ ℂ��×=�×�  �×(�×=�×G  )

 

 

L’expression du signal reçu ! ∈ ℂ(í×â�×Zã )×�
en fonction du signal émis est donc : 

 ! = 8é³ +   
 
Le modèle équivalent s’obtient en posant : 
 !î = ë»�=�  ⊗ Ф¼ì ! + ë»�=�  ⊗ Фðì !∗ 
 Ф¼, Фð sont deux matrices diagonales et réelles de tailles D × D, il vient  
 !î = 8ñò· +  ó  
 

ô ×
�à

H�õÙ
ö 

1 

cj 

M 

IFFT+CP IFFT+CP 
 

BICM 

dj 

xj 

Codage espace temps en bloc S 
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avec la matrice de canal équivalente suivante : 
 

	8÷ò = ë»�=�  ⊗Ф¼ì8é ë»=�  ⊗å�ìÝ + ë»�=�  ⊗Фðì8é ∗ ë»=�  ⊗åR∗ìÝ∗ 
 
Pour une réalisation du canal MIMO, on pose :8ñ¦ ∈ ℂ(D×�)×�la matrice équivalente du canal 
représentant le codage espace-temps seul. 8ñ� = Ф�8�å� +ФR8�∗åR∗																												 
 

Il vient : 8ñ� = diag á8ñ�, ⋯ ,8ñâ�ø
æ Ý 

 
Le signal reçu s’exprime alors en faisant intervenir le signal utile et les termes interférents : 
 !î = 8ñ�ùÙxÙ + ∑ 8ñ�ù�`��õÙ +  ó                                           (4.21) 

 
Le terme∑ 8ñòe�`��õú représente les interférences co antennes et les interférences d’accès 
multiples. 
 
Détection MMSE mono-utilisateur 
 
Soit ûÙ le code du j-ième utilisateur, en appliquant le vecteur üÙ  au signal reçu !î on obtient  
 

üýþ.� = ûÙ� ádiag(	8ñ��8ñ�,⋯ , 8ñâ�ø
�8ñâ�ø

) + =���V
�à�ÃV »=�æ

�� diag(8ñ��, ⋯ ,8ñâ�ø
� )          (4.22) 

 
Cette algorithme est une simple application du récepteur MIMO-MMSE conventionnel suivi 
d’une operation de desétalement et est appelé algorithme MMSE Simple Utilisateur . 
 
Détection MMSE multi-utilisateur  
 
Si on connaît tous les codes de la matrice d‘étalements C on aboutit au filtre linéaire  
 

üGþÙ� = ùÙ� á8ñ��8ñ� + =���V
�à�ÃV »�àæ

��8ñ��                                      (4.23) 

 
� Résultats de simulation 
 
Nous examinons les performances du  récepteur proposé dans la section précédente pour une 
transmission MIMO MC-CDMA en considérant le schéma de codage espace-temps 
d’Alamouti. Les canaux de propagation étudiés sont de type Rayleigh i.i.d. quasi-statique sur 
T modélisant une transmission OFDM idéale sur canaux sélectifs en temps et en fréquence. 
Les paramètres de simulation sont récapitulés dans le tableau ci dessous. 
 
Canal 2 × 2 
Type de canal Rayleigh i.i.d. 

quasi-statique sur T 
Corrélation spatiale Aucune 
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Codage de canal  convolutif, (133, 
171), 
RC = 1/2, LC = 512 

Entrelacement bit П� aléatoire, 10000 
bits 

Modulation QPSK, Mapping de 
Gray 

Schéma MIMO S(M,T,R) Alamouti (2, 2,2) 
21Etalement FHT, Lc = 64 
Nb = LC/nT 128 
Récepteur SU-MMSE, MU-

MMSE 
Efficacité spectrale � 1 bits/s/Hz 
 
La Figure 4.10 présente les performances d’un système MC-CDMA à pleine charge associé 
au STBC d’Alamouti. Puisque ce schéma MIMO est orthogonal, seuls les termes de MAI 
vont venir perturber le signal reçu. Cependant on note que le récepteur SU-MMSE propose un 
bon rapport performance/complexité puisqu’il permet d’atteindre `a 10-4 un SNR de 12.5 dB 
qui est à seulement 3.6 dB de la courbe gaussienne. L’utilisation du récepteur MU-MMSE 
permet, à un SNR relativement bas, de converger vers la courbe gaussienne représentant les 
performances optimales à un schéma de codage et de modulation donnés. De plus la 
convergence est relativement rapide, puisque 5 itérations suffisent à converger vers la MFB. 

 
Figure 4.10 : Performance du système STBC-MC-CDMA 

 

4.6    Système MIMO à base de Multiplexage spatial (SDM). 
 
    Le principe du multiplexage spatial est l’organisation en espace sans redondance d’une 
série d’informations. Le système transmet alors M fois plus de symboles utiles à chaque 
instant. Les antennes émettrices utilisent la même modulation et la même fréquence porteuse 
pour transmettre les symboles différents et indépendants sur les différentes antennes.      
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L’efficacité du système augmente donc en continuant à utiliser la même bande passante qu’un 
système classique. Les principales techniques de multiplexage spatial ont été développées par 
les laboratoires Bell.  
On peut distinguer différents types du système MIMO par multiplexage spatial, tels que D-
BLAST, H-BLAST, V-BLAST ou Turbo-BLAST. Ce type de système MIMO est réalisé dans 
le but d’augmenter le débit de transmission. 
 
 
4.6.1   A l’émission 
 
4.6.1.1   Encodage diagonal D-BLAST 
 
    Foschini a proposé dans [164] une architecture (Figure 4.11) à multiplexage spatial de 
manière à exploiter de façon optimale la diversité et la capacité. Dans cette architecture, les 
symboles sont détectés successivement antenne d’émission par antenne d’émission. C’est une 
architecture diagonale nommée D-BLAST. La technique D-BLAST est décrite de manière 
plus théorique par Foschini en 1998 en considérant par la suite des cas plus réalistes [165]. Le 
flux de données est démultiplexé en entrée en M sous-flux ayant le même débit. Chaque sous-
flux est ensuite codé (de la redondance peut être introduite suivant le codeur canal utilisé), 
mais il n’y a pas d’échanges d’informations entre ces codeurs. Puis les sous-flux sont 
modulés. L’association flux/antenne est périodiquement cyclique pour ne pas transmettre les 
M sous-flux vers la même antenne. Le système est plus résistant aux effets d’évanouissements 
du canal grâce au fait de transmettre un sous-flux en utilisant toutes les antennes possibles.   
Cette architecture permet d’obtenir un débit proche de la capacité mais elle possède une 
structure de codeur et décodeur plus complexe. Pour réduire la complexité, Foschini et 
Wolniansky proposent un système qu’ils nomment V-BLAST ou H-BLAST et qui a la 
particularité d’être plus simple à mettre en œuvre que D-BLAST. 
 

 
 

Figure 4.11 : Architecture d’un transmetteur D-BLAST 

4.6.1.2    Encodage vertical V-BLAST 

    V-BLAST (Vertical Bell Labs Layered Space-Time) [166,167] peut être vu comme une 
classe spéciale des codes de multiplexage spatial, son principe consiste à diviser le flux de 
données à l’entrée en plusieurs sous-flux, ces derniers sont transmis sur des antennes 
différentes. Cette architecture vise principalement à augmenter la capacité du système. 
Une description simple est donnée sur la Figure 4.12. 
Les antennes d’émission transmettent chacune un symbole différent, indépendant de celui des 
autres antennes, mais en utilisant la même modulation et la même fréquence porteuse. La 
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bande passante utilisée reste identique à celle d’un système classique, mais comme plusieurs 
symboles sont émis, l’efficacité spectrale augmente. 
La Figure 4.13 illustre le démultiplexage et la modulation du code V-BLAST. 
Les bits d’informations sont tout d’abord codés par un codeur de canal. Ensuite ces bits issus 
du codage sont alors entrelacés et le flux résultant est démultiplexé en M sous-flux attaquant 
chacun un modulateur. 
Nous nous intéresserons dans la suite de cette thèse uniquement au multiplexage spatial et 
plus particulièrement à l’architecture V-BLAST. 
 

 
Figure 4.12 : Architecture d’un transmetteur V-BLAST 

 
 

 
Figure 4.13 : Principe de l’architecture de modulation V-BLAST 

 
 
4.6.1.3    Encodage horizontal H-BLAST 
 
    L’architecture d’un transmetteur H-BLAST est très proche de celle du V-BLAST, comme 
illustré sur la Figure 4.14. Elle utilise les mêmes blocs que V-BLAST sauf l’ordre de 
rangement de ces blocs à l’intérieur des BICM est différent. 
La Figure 4.15 illustre le démultiplexage et la modulation du code H-BLAST. 
Les bits d’information sont démultiplexés en M sous-flux  puis codés. Les bits issus du 
codage sont alors modulés et entrelacés. 
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Figure 4.14
 

Figure 4.15 : Principe de l’architecture de modulation H
 
4.6.2    A la réception 
 
    Soit � ∈ �G�� le vecteur de données émises simultanément sur les différentes antennes et ! � 8� )   le vecteur reçu correspondant. Le récepteur 
les différents flux d’´emissions mélang
le canal MIMO apporte de l’interférence entre antennes que nous dénommerons CAI
Dans ce qui suit, nous détaillons les différents algorithmes envisageables classés suivant un 
ordre décroissant de leur performance qui correspondra à un ordre ég
leur complexité. 
 

Figure 4.1
 
4.6.2.1    Maximum de vraisemblance (ML)
 
    La méthode optimale de réception au sens ML consiste à comparer toutes les séquences 
pouvant avoir été reçues et sélectionner la plus vraisemblable d’entre elles :
 

OMBINAISON DU SYSTEME MIMO AVEC LES TECHNIQUES DE DIVERSITE ET DE 

 
4 : Architecture d’un transmetteur H-BLAST

Principe de l’architecture de modulation H-BLAST

le vecteur de données émises simultanément sur les différentes antennes et 
le vecteur reçu correspondant. Le récepteur (Figure 4.16) a pour but de séparer 

les différents flux d’´emissions mélangés par le canal. D’un point de vue traitement du s
le canal MIMO apporte de l’interférence entre antennes que nous dénommerons CAI
Dans ce qui suit, nous détaillons les différents algorithmes envisageables classés suivant un 
ordre décroissant de leur performance qui correspondra à un ordre également décroissant de 

Figure 4.16 : Schéma de détection général 

Maximum de vraisemblance (ML) 

La méthode optimale de réception au sens ML consiste à comparer toutes les séquences 
sélectionner la plus vraisemblable d’entre elles :
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BLAST 

 
BLAST 

le vecteur de données émises simultanément sur les différentes antennes et 
a pour but de séparer 

s par le canal. D’un point de vue traitement du signal, 
le canal MIMO apporte de l’interférence entre antennes que nous dénommerons CAI [168]. 
Dans ce qui suit, nous détaillons les différents algorithmes envisageables classés suivant un 

alement décroissant de 

 

La méthode optimale de réception au sens ML consiste à comparer toutes les séquences 
sélectionner la plus vraisemblable d’entre elles : 
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 �̧ � argmin�‖! − 8�‖R                                            (4.35) 
 
La complexité d’un tel algorithme est exponentiellement dépendante du nombre d’antennes 
d’émission et de réception ainsi que du nombre d’états de la modulation. Son utilisation, à des 
ordres de modulation élevés ou bien pour des configurations à grands nombres d’antennes se 
révèle très vite complexe. Un décodage sphérique, plus simple à mettre en œuvre, peut être 
néanmoins utilisé [169]. 
 
 
4.6.2.2    Annulation successive d’interférences avec ordonnancement (OSIC) 
 
    Un signal multiplexé spatialement possède une structure en couches que l’on peut détecter 
successivement en supposant que la détection de la couche précédente est parfaite. 
L’annulation successive d’interférences est un algorithme emprunté aux techniques de 
détection multiutilisateurs pour le CDMA. L’analogie avec les systèmes MIMO peut être faite 
en considérant que chaque couche correspond à un utilisateur virtuel. Le principe consiste à 
soustraire de façon itérative les contributions apportées par chaque antenne en commençant 
par celle qui a été la plus favorisée par le canal [170,171], on parle de détection OSIC. D’une 
façon générale, toutes les méthodes de décodage héritées de la détection multiutilisateurs 
(MUD) se prêtent au multiplexage spatial. Citons entre autres les algorithmes SIC et PIC, 
néanmoins moins performants que la technique OSIC. 
 
4.6.2.3    Egalisation MMSE Linéaire 
 
    Sous la contrainte d’un égaliseur linéaire représenté par la matrice de filtre� ∈ ℂ�×G, le 
critère MMSE bloc impose la minimisation suivante : 
 üy
1 = arg min� Eg‖��! − �‖Rj                                  (4.36) 
 
En se servant des résultats énoncés précédemment, l’égaliseur MMSE optimal s’écrit de la 
façon suivante : �î = �8�8 + �ÃV�ÆV »G��� 8�. !                                         (4.36) 

 
En comparaison aux techniques précédentes, l’avantage de cette solution réside dans sa 
simplicité de mise en œuvre. Une inversion de matrice de taille M ×M est nécessaire pour 
détecter toutes les couches simultanément. 
 
4.6.2.4     Egalisation ZF linéaire 
 
Il est encore possible de simplifier l’algorithme de réception en imposant un critère ZF. 
L’opération d’égalisation s’´ecrit : �î = (8�8)��8�!                                                 (4.37) 
 
Le fait que le bruit n’ait plus besoin d’être estimé entraine une réduction de la complexité.  
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4.6.3    Résultats de simulation 
 
    Soit le schéma du modulateur VBLAST de la Figure 4.12 et soit la matrice ° représentant 
les séquences à transmettre.  
 

° � �s� s s� s�< s�Î s�	 s�
 sRRsR s� s� s�� s� s�� sR< sRÎsÎ s	 s
 s�R s�� s�� sR� sR 
 
Le flux de données est divisé en 3 séquences de longueur *� � 8 et sont transmises par les 
antennes d’émission .Chaque colonne de la matrice résultante est transmise pendant le temps 
symbole D#¶ � D# ) D#
 . 
 
    Pour ces simulations nous considérons un signal MC-CDMA et  nous supposons que les 
différentes sous-porteuses sont multipliées par des évanouissements de Rayleigh indépendants 
non sélectifs pour chaque sous-porteuse et parfaitement estimés. Les signaux de tous les 
utilisateurs sont reçus avec la même puissance moyenne. 
Pour notre simulation nous avons considéré différentes combinaisons de M et N mais pour ne 
pas trop charger les figures nous présentons  uniquement les cas ou M=4 et N=3. 
En réalité le nombre d’antennes à l’émission M doit être au moins égal au nombre d’antennes 
de réception et aussi au moins égal au nombre de séquences pour notre cas de multiplexage 
spatial c à d égal à 3, pour notre simulation nous avons choisi M=4 pour voir l’effet sur le 
résultat. 
La longueur des codes d’étalement Lc=64 est prise égale au nombre de sous porteuses Nc. 
 
    La largeur de bande de notre canal MC-CDMA (IFFT) utilisée est de 1.25 MHZ et est 
divisée en 192 sous canaux. La durée d’un symbole OFDM est de 225��. Les 20.8 �� sont 
utilisées pour l’intervalle de garde c'est-à-dire pour la suppression d’interférences inter 
symboles et les 204.2	��  sont utilisées pour les données à transmettre. 
La modulation utilisée est la BPSK. 
 
    Pour toutes ces simulations nous considérons les séquences d’étalements de Walsh-
Hadamard, le nombre de multi-trajets L=4.  
Les résultats sont  comparés en termes de performance en taux d’erreur binaire  (TEB) ou 
BER (Bit Error Rate) en fonction du rapport signal sur bruits (RSB) ou SNR (Signal to Noise 
Ratio). 
Les Figures 4.17 et 4.18 représentent l’implémentation des algorithmes MMSE-IC, MMSE, 
ZF-IC et ZF dans un récepteur V-BLAST- MC-CDMA pour les cas  mono- utilisateur et 
multiutilisateurs, pour 4 antennes en émission et 3 antennes en réception. 
Ces figures montrent clairement l’efficacité du système  VBLAST-MIMO-MC-CDMA avec 
le critère MMSE et annulation d’interférences par rapport aux autres approches. En effet un 
TEB qui était à prés de 10-4 pour le ZF est descendu à 10-5 pour le MMSE-IC pour le cas 
mono-utilisateur, de même pour le cas multiutilisateurs nous constatons l’amélioration 
significative du système avec le critère MMSE-IC par rapport aux autres. 
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Figure.4.17 : VBLAST-MIMO- MC-CDMA avec Réception mono-utilisateur 

 

 
Figure 4.18 : V-BLAST -MIMO-MC-CDMA avec Réception pour 4 utilisateurs 
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4.7    Conclusion 
 
 
    Nous avons présenté dans ce chapitre les systèmes de radio communications MIMO. Nous 
avons mis en évidence la combinaison de la modulation OFDM avec le canal MIMO et son 
efficacité à combattre les évanouissements dans un canal multi-trajets. Nous avons rappelé la 
capacité d’un canal MIMO. 
Le codage espace temps et le multiplexage spatial sont introduits ainsi que les différents types 
qui leur sont associés. Des schémas de combinaison avec la technique MC-CDMA sont 
réalisés. 
   A la fin de ce chapitre nous avons fait des simulations des systèmes STBC-MC-CDMA et 
des systèmes V-BLAST-MC-CDMA.    
Nous voyons donc l’intérêt apporté par l’association du canal MIMO avec l’OFDM, de plus la 
combinaison du codage STBC avec le système MC-CDMA a apporté une nette amélioration 
du taux d’erreur binaire et en terme de diversité. La combinaison du multiplexage spatial de 
type V-BLAST avec le MC-CDMA a apporté aussi de meilleurs résultats. 
Dans le chapitre suivant nous introduisons la formation de faisceau pour un canal SIMO et 
pour un canal MIMO à trajets multiples composé de plusieurs canaux SIMO mis en parallèles 
combiné avec différents schémas d’accès multiples et/ou multiporteuses.  
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Chapitre 5 
 
 
Récepteurs numériques MIMO 
 

 
 
 
5.1    Introduction 
 

Dans les chapitres précédents nous avons introduit les notions et les concepts de base des 
communications numériques, nous avons vu la formation de faisceaux, les techniques MIMO, 
le codage STC ainsi que le multiplexage spatial dans le cas général. 
Le but de ce chapitre est de trouver une combinaison idéale entre l’émetteur et le récepteur et 
pour cela nous allons faire une association entre les différents schémas proposés 
précédemment.  
En effet, nous allons partir d’un schéma simple de type BICM dans l’émetteur pour avoir un 
codage de canal avec un rendement choisi, un entrelacement et une conversion bits symbole ; 
nous allons utiliser soit le multiplexage spatial pour augmenter la capacité soit le codage 
spatiotemporel STC pour augmenter la diversité et par suite une meilleure réception .Au 
récepteur la formation de faisceau avec séquence de référence est utilisée .La formation de 
faisceau est utilisée pour chaque antenne du réseau dans l’émetteur ayant chacune son propre 
signal de référence (pilote). 
Nous formons ainsi un récepteur multifaisceaux, pour l’accès multiutilisateurs on utilise soit 
la technique CDMA ou la MC-CDMA pour leur robustesse face aux brouilleurs et grâce à la 
formation de faisceaux multiples les multi-trajets ainsi que les interférences d’accès multiples 
vont être fortement diminuer ou éliminer. De plus pour la MC-CDMA le canal est rendu non 
sélectif en fréquence par sous porteuse grâce à l’OFDM.     
 
5.2     Récepteur à formation de faisceaux multiples 
 
    Nous avons vu au chapitre 2 que La formation de faisceaux ou le beamforming est une 
technique de traitement des signaux utilisée avec un réseau de capteurs à l’émission ou/et à la 
réception qui commande la forme du diagramme de rayonnement [172, 173, 174].L'utilisation 
de la formation de faisceau du côté de la transmission peut augmenter la puissance dans une 
direction précise. En commandant la phase et l'amplitude du signal sur chaque émetteur, on 
crée des interférences constructives ou destructives dans le front d’ondes. Du côté de la 
réception, la formation de faisceaux peut également être considérée comme un filtre spatial 
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pour la direction d'intérêt parce qu'il augmente la sensibilité du récepteur dans la direction du 
signal désiré et la diminue dans la direction de l'interférence et du bruit [175,176]. Ceci est 
équivalent à combiner d’une façon optimale les données reçues venant de différentes sources 
(antennes) avec les bons coefficients du filtre spatial [177,178].  
Dans ce chapitre nous allons terminer le principe du chapitre 3 à savoir la combinaison des 
systèmes vu jusqu’à présent, à savoir le CDMA, l’OFDM  et le MC-CDMA avec le canal 
MIMO à formation de faisceaux multiples à la réception. 
 
    Nous avons vu dans le chapitre 3 que l’utilisation d’antennes multiples en réception (Figure 
5.1) améliore linéairement la qualité du signal et logarithmiquement la capacité du canal avec 
le nombre d’antennes: 
 

 
 

Figure 5.1 : Système SIMO à formation de faisceau à la réception 
 �(bits s/	Hz⁄ ) = log��1 + �. ����                                 (5.1) 

 
Néanmoins, en exploitant le multiplexage spatial sur un système à multiples antennes en 
émission et en réception (Figure 5.2), la capacité du canal est multipliée avec le plus petit 
nombre d'antennes du coté du réseau d’émission ou de réception. Ce système est considéré 
comme une multitude de systèmes SISO en parallèle [179] : 
 �(bits s/	Hz⁄ ) = min	(�,�) log��1 + ����                              (5.2) 
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Figure 5.2 : Système MIMO à multiplexage spatial 
 

En s’appuyant sur le schéma d’un récepteur à formation de faisceaux multiples comme celui 
illustré à la Figure 5.3, nous avons pensé à une association des deux dernières approches, 
SIMO à formation de faisceau et MIMO à multiplexage spatial (Figure 5.4). 
 
 
5.2.1     Principe de la formation de faisceaux multiples 
 
    Dans le cas où une multitude de faisceaux (ou réponses spatiales) simultanés s'avère 
nécessaire, il faut appliquer plusieurs vecteurs de pondération  �� , f=1,…, M aux antennes tel 
que montré à la Figure 5.3. Pour ce circuit, les N antennes sont reliées au réseau de formation 
de faisceaux multiples qui génèrent les M faisceaux. La relation entre les signaux des antennes 
et les faisceaux générés est donc :  
 
  = !"#                                                           (5.3) 

 
avec ! = $�%⋯��⋯�'( 
 

= )*%% *%� ⋯ *%'*�% *�� ⋯ *�'⋮*,% ⋮*,� ⋱ ⋮⋯ *,'
.                                               (5.4) 

 
 
    La formation de faisceaux multiples peut être sans pertes si et seulement si les faisceaux 
sont orthogonaux, c'est à dire que les lobes secondaires de chacun des faisceaux ne viennent 
pas affecter le lobe principal des autres faisceaux. On peut générer la matrice de pondération 
selon différentes approches et le circuit réalisant cette fonction est le répartiteur de faisceaux. 
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Figure 5.3 : Principe de la formation multifaisceaux 

 
 

    En suivant le schéma précédant de la Figure 5.3, des systèmes M-SIMO en parallèle ont été 
combinés afin d'augmenter linéairement la qualité et la capacité du canal en même temps 
grâce à la formation de faisceaux multiples dont le nombre de faisceaux est égal au nombre 
d’antennes d’émission M (Figure5.4). 
 
   Dans ce contexte, les différentes antennes émettrices i=1,…,M représentent des 
interférences les unes par rapport aux autres, par le moyen de la formation de faisceaux 
numériques nous pouvons réduire l’effet des interférences et favoriser le signal attendu. Ainsi, 
nous réalisons dans notre nouveau système MIMO un système équivalent à M SIMO. Pour 
chacun des M signaux reçus, ce système devra nous permettre d’améliorer le rapport signal à 
bruit plus interférences en augmentant le gain dans la direction d’intérêt et en l’annulant dans 
la direction des interférences. 
Sachant que l’expression de la capacité d’un système SIMO est donnée par la relation (5.1), 
nous supposons que l’expression empirique de la capacité du système représenté par la Figure  
5.4 est : 
 �(bits s/	Hz⁄ ) = min(�,�) log��1 + �	����                              (5.5)      
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Figure 5.4 : Système MIMO à formation de faisceaux multiples à la reception 

 
Nous espérons gagner fortement par la FF numérique en qualité tout en conservant le gain de 
capacité apporté par les systèmes MIMO à multiplexage spatial.  
 
5.2.2     Algorithme de FF numérique pour le récepteur MIMO 
 
    Nous avons choisi la méthode de FF numériques qui utilise une séquence de référence. La 
séquence de référence (pilote) permet généralement de réaliser la synchronisation trame et 
symbole mais aussi de réaliser l’égalisation. C’est pourquoi elle est généralement présente par 
défaut dans tous les systèmes de télécommunication. 
L’avantage de cette technique FF numérique est sa robustesse à un environnement hostile où 
il y a du bruit et des interférences [180]; elle permet ainsi d’augmenter le rapport signal sur 
bruit (SNR) en diminuant l’effet du bruit sur le signal désiré. En effet ce type de formateur a 
le même principe que le filtre de Wiener car il permet d’ajuster leurs coefficients ou leurs 
pondérations * de telle sorte que l’erreur quadratique moyenne (EQM) entre la sortie du 
formateur de faisceaux /(0) (Figure 5.5) et le signal de référence 1(0)soit minimale. Cette 
opération va nous donner la pondération optimale qui est équivalente à la solution d’équation 
de Wiener-Hopf de la forme :  
 �234 = 56%789:9 = E� (t) <(t)�6%E� (0)1"(0)�                    (5.6) 
 789:9est le vecteur d’intercorrélation entre le signal reçu /= et le signal de référence 1= de 
l’antenne émettrice i, i=1,…,M. R est la matrice de covariance du signal reçu /=et E 
représente l’espérance. 
 
Cette technique requiert donc un filtre du type adaptatif, dont les coefficients se modifient 
d’eux même en fonction des signaux reçus en temps réel, il est constitué de deux parties 
distinctes : 
 

� Un filtre numérique à coefficients ajustables. 
 

� Un algorithme de modification des coefficients basé sur un critère d’optimisation. 
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Parmi les algorithmes les plus utilisés on trouve : 
 

� L’algorithme SMI (simple matrice inversion). 
� L’algorithme des moindres carrés récursifs (RLS), de type Newton 
� L’algorithme à gradient stochastique LMS (least Mean Square). 
� L’algorithme MMSE (Minimum Mean Square Error). 

 
    Ces algorithmes sont différents selon leurs principes de raisonnement et les types des 
signaux reçus (stationnaire, non stationnaire). 
 
L’algorithme SMI utilise directement la formulation du filtre de Wiener par inversion de la 
matrice R. Les valeurs des pondérations sont calculées par bloc de données reçues. On 
constate que cet algorithme n’a pas de problème de convergence à cause de l’inversion directe 
de la matrice de covariance R, mais le temps de calcul dépend de la taille de la matrice R. Si 
la taille de R est grande alors l’estimation des coefficients de pondération va être très longue.   
De plus, l’inversion de matrice amplifie les erreurs faites sur les données. 
 
Quant à l’algorithme RLS souffre du problème d’instabilité numérique, sa vitesse de 
convergence est optimum, mais la complexité numérique de cet algorithme interdit toute 
application en temps réel [181,182]. 
 
L’algorithme LMS, introduit par Widrow et Hoff en 1960 [183,84,185], est une 
approximation stochastique de l’algorithme du gradient déterministe. Il allie une simplicité de 
mise en œuvre, à une faible complexité de calcul et une robustesse aux erreurs de calcul qui 
sont à la base de sa popularité. De plus, sa relative simplicité mathématique permet de mieux 
comprendre le comportement des algorithmes adaptatifs d’indentification.  
 
Ces trois algorithmes restent tout à fait valables pour l’utilisation dans notre application mais 
pour des raisons de simplicité, nous avons opté pour l’utilisation de l’algorithme MMSE. 
 

� Choix de l’algorithme MMSE : 
Comparé à d'autres algorithmes, le MMSE exige le calcul de la corrélation et l'inversion 
de matrice, mais néanmoins la complexité du traitement et le temps de calcul sont 
acceptables grâce à l’application de l’algorithme du gradient  en choisissant un pas > 
adéquat (annexe 1).  
 

-Cet algorithme a fait l’objet de nombreuses publications relatives, d’une part à ces 
applications dans des domaines tels que le traitement d’antenne, l’égalisation de canal de 
transmission, et d’autre part à l’analyse mathématique de son comportement.  
 
-Cet algorithme permet de résoudre l’équation de Wiener par une séquence de référence en se 
basant sur la méthode du gradient [186]. Il optimise les valeurs de pondérations * de telle 
sorte que l’erreur quadratique moyenne (EQM) entre la sortie du formateur de faisceau /�(0) 
et le signal de référence 1�(0) soit minimale.  
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Figure 5.5 : Formateur de faisceau adaptatif pour la i-ème antenne émettrice 
 
    Dans ce qui suit l’algorithme habituellement utilisé pour les systèmes SIMO est adapté à 
notre besoin MIMO. Notons par 7 le vecteur des signaux reçus au niveau des antennes ? = 1,⋯ ,� et y les signaux estimés en réception correspondant aux signaux émis depuis les 
antennes @ = 1,⋯ ,�. La relation au niveau du récepteur formulant la formation de faisceau 
est la suivante : 
  = !"7                                                     (5.7) 

 
où ! est définie dans (5.3) et  H est la transposé conjugué. 
 
En conclusion, le récepteur numérique MIMO par la FF précédemment décrit permet 
d’aboutir à un système M SIMO comme le décrit la Figure5.6. 
e  est le signal d’erreur entre le signal reçu et le signal de référence. 
Ainsi, ce système calcule M vecteurs SIMO w tel que : 
 �AB'C = $*D�(�E=,DE%., = ��, avec F = 1,⋯ ,� ; soit M faisceaux numériques sont formés 
pour réaliser le filtrage spatial. 
 
Dans l’optique de validation des apports de la technique à Formation numérique  de Faisceaux 
Multiples  nous la combinons avec la technique de multiplexage spatiale ou de diversité 
spatiale. 
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Figure 5.6 : Canal MIMO à formation de faisceaux multiples à la réception 

 
5.3     Récepteur MIMO à multiplexage spatial et formation de  
faisceaux multiples 
 
� Principe du récepteur 
 
    Nous avons utilisé le principe de la Figure.5.5, ce récepteur aura donc une multitude de 
faisceaux qui seront dirigés vers l’émetteur, il n’est rien d’autre que la mise en parallèles de 
récepteurs SIMO à formation de faisceaux numériques de la Figure3.11ou 5.5, possédant 
chacun N antennes qui sont raccordées entre elles et formant ainsi un ensemble compacte de N 
antennes comme illustré à la Figure 5.7.  
 
    Le flux de symboles en entrée est divisé en groupe de M symboles, ensuite chacun de ces  
symboles si, i=1,…, M sont envoyés vers les antennes d’émission i, i=  1,…, M respectivement 
après le convertisseur série parallèle. Nous rappelons que le mapping MIMO est utilisé à 
l’émission.  
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Figure 5.7 : Principe de base du récepteur MIMO à formation de  faisceaux multiples et 

multiplexage spatial à l’émetteur. 
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   A la réception, la formation de faisceaux numériques est utilisée, chaque faisceau sera dirigé 
vers l’antenne émettrice i, i= 1,…,M, chaque faisceau est généré par un algorithme adaptatif 
qui calcule en temps réel les poids wi,k , k=,1…, N pour chaque antenne émettrice i, i= 1,…,M, 
le calcul de la pondération optimale wopt de chaque faisceau est fonction du signal de référence 
propre zi de chaque antenne émettrice i qui est connu du récepteur (l’envoi d’une porteuse de 
référence, un code..) .Le système précédant est considéré comme étant P systèmes SIMO 
virtuels mis en parallèles, avec P= min (N, M). A la sortie yi, i=  1,…,M de ces  systèmes nous 
aurons les symboles Si, i=  ,1…,M. 
 

5.4  Nouveau Récepteur Numérique MIMO à multiplexage spatial 
et formation de faisceaux multiples (FFM) combiné au système 
OFDM (FFM-MIMO-OFDM) 
 
5.4.1    Adaptation  large bande  
 
    En fait le système précédant fonctionne en bande étroite car il ne tenait pas compte de 
l’effet du canal multi-trajets (Figure5.8), les ondes émises par l’émetteur seront reçues avec 
des évanouissements différents, on parle alors de sélectivité fréquentielle du canal. Les 
signaux parvenant au récepteur se recombinent de manière constructive ou destructive [187].  
 

 
(a) 

 
(b) 

Figure 5.8 : canal multi trajet (a) et sa réponse fréquentielle (b) 
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� Celui-ci est normalement amoindri par la diversité que procure l'antenne moyennant 

un espacement suffisant entre les éléments rayonnants faisant en sorte de dé-corréler 
les signaux du vecteur d'entrée x. Deux autres façons de procéder pour lutter contre la 
sélectivité du canal.  

 
� Utiliser une antenne adaptative large bande (Figure 5.9) construite à partir de lignes à 

retard temporel. Derrière chaque antenne se trouve un filtre à réponse impulsionnelle 
finie (FIR) de dimension K agissant comme égaliseur dans le domaine temporel. Pour 
parvenir à la solution optimale, l'algorithme doit ajuster les �	G coefficients 
complexes. 
 

� Une autre méthode pour lutter contre la sélectivité fréquentielle du canal est de le 
diviser en sous canaux fréquentiels orthogonaux par l’intermédiaire de l’OFDM. Le 
canal MIMO précédant qui était à bande étroite devient un canal non sélectif par 
bande de fréquences  grâce à l’OFDM.  

 
    Les deux  premières solutions sont difficiles à mettre en œuvre car pour la première 
nécessite de la haute technologie d’antenne pour réduire l’espace entre antennes, pour  l’autre 
nécessite des bancs de filtres qui ajoutent des complexités matérielle et logicielle. 
 

. 
Figure 5.9 : Antenne adaptative  large bande 

 
Dans notre travail nous avons opté pour la solution OFDM car elle est facile à mettre en 
œuvre grâce à une opération d’IFFT et une opération de FFT avant l’antenne d’émission i, 
i= 1,…,M et après l’antenne de réception k ,k=1,…,N respectivement et une simple égalisation 
par antenne de réception k et par sous porteuse H = 0,⋯ ,�J − 1	 (Figure 5.10).   
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Figure 5.10 : Exemple d’égalisation fréquentielle du canal par l’OFDM pour l’antenne 
d’émission i et l’antenne de réception k 

 
5.4.2    Le nouveau émetteur récepteur large bande FFM-OFDM  
 
    Nous pouvons faire la combinaison du récepteur MIMO-FF Multiple numérique précédant 
(Figure 5.7) et d’un système  à accès multiple comme le CDMA, TDMA et le FDMA mais 
dans tout les cas de figures ces derniers devront être associés avec la modulation OFDM pour 
combattre les évanouissements apportés par le canal de transmission.  
 
 

 
 

  Figure 5.11 : Nouveau émetteur –récepteur FFM-OFDM large bande en bande de base. 
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La Figure 5.11 présente notre nouveau schéma large bande MIMO à formation de faisceaux 
multiples au récepteur  et à multiplexage spatial à l’émetteur. 
 
Nous précisons que dans ce cas (l’OFDM) le mapping est le multiplexage spatial, celui-ci 
peut être un codage de type V-BLAST, D-BLAST….   
 
Ce schéma est notre structure de base pour notre travail, car il peut être associé à un schéma 
d’accès multiple comme le CDMA, le FDMA et le TDMA. 
 
Le schéma de la Figure 5.11 représente M système SIMO comme celui de la Figure 5.1.  
 
  
5.4.2.1    Principe de détection détaillé  
 
La Figure 5.12 présente le schéma de réception du signal à l’antenne k. 
 

Figure 5.12 : Schéma de détection du i-ième symbole Q=RS(T)                                                                                          
par le f-ième formateur de faisceaux.  

 
 
Soit  U = ∑ NWXWE%WYZ 	 , NW ∈ (0,1) , le flux de données d’un utilisateur, chaque  bloc de NW bits 

de U  subi une opération BICM, c à d  une opération de codage, d’entrelacement et  une 
transformation en un symbole L\ modulé en M-QAM ou M-PSK grâce au convertisseur 
bits/symboles, soit n le nombre de bits dans un symbole (voir eq 2.1). 
 
Le flux de symboles U, est ensuite divisé en M séquences de longueur ]% par le MUX spatial.  
Soit #= ∈ ℂ%×`Sune séquence de symboles  de l-i-ème élément d’antenne d’émission, 

 #= = $L=%⋯L=RS ⋯L=`S(%×`S 
 
c.à.d. sur tout le réseau d’émission une matrice de la forme :  
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f =
gh
hh
iL%% ⋯⋮ ⋱ L%RS ⋯ L%`S⋮ ⋰ ⋮L=% ⋮⋮L'% ⋰⋯

L=RS ⋮ L=`S⋮L'RS ⋱⋯ ⋮L'`Skl
ll
m
'×`S

                                     (5.8) 

 
Cette matrice peut être appliquée à n’importe quel type de codage SDM ou STC et elle est 
commune pour tous les utilisateurs il suffit de modifier le codage. 
 
A chaque sortie @ du MUX, le symbole L=RSva subir une IFFT  et va être transmis par l’antenne 
émettrice respective i d’où : 

 Q=RS(T) = %,n∑ √p,n6%3Eq L=RS(H)crstuvwn ,  T = 0,⋯ ,�J − 1                 (5.9) 

 
 

x = yyz = 1�J )
1 11 c6Z�{(%)(%)/,n				⋮ ⋮				1 c6Z�{(,n6%)(%)/,n

| | ⋯ 1⋯ c6Z�{(%)(,n6%)/,n⋱ ⋮⋯ c6Z�{(,n6%)(,n6%)/,n
}
,n×,n

 

 x , étant la matrice de Fourier.  √p , est l’énergie par symbole émis. ~=(T) = $Q=%(T)Q=�(T)⋯Q=`S(T)(%×`S ,T = 0,1,⋯ ,�J − 1, représente la séquence du n-ième 

sous canal transmis par l’antenne i. 
 
Notons qu’un intervalle de garde ou préfixe cyclique (CP) est ajouté à la sortie de chaque bloc 
IFFT pour éliminer les interférences inter symboles OFDM.  
 
Considérons la Figure 5.12 : 
Soit Q=RS  le symbole complexe émie de l’antenne i modulé en OFDM, le symbole aDreçu sur  
l’antenne k s’écrit :   
 aD = ∑ �(b=D)ℎ=,D ∑ Q=RS`SRSE%'=E% + ∑ �RSD`SRSE% + @D = ∑ aD�'�E%             (5.10) 

 ℎ=,D est un canal multi trajet entre l’antenne émettrice i= 1, …, M et l’antenne réceptrice k =1, 
… ,N et peut être écrit sous forme discrète :  
 ℎ=,D(T) = ∑ ℎ=,D,R`6%REq �(T − �) = ∑ ℎ=,D`6%REq (T, �),T = 0,⋯ ,�J − 1 , � = 0,⋯ , ] − 1 (5.11) 

 
L étant le nombre de trajet maximum emprunté par l’onde. 
 �(b=D) =c�rst(��S)��9u�9�  représente une constante de propagation. b= ,� et d sont respectivement l’angle d’arrivée et la longueur d’onde du signal désiré,N est la 
distance inter-éléments du réseau.  
 �Dest le bruit blanc additif gaussien suivant la loi ℕℂ(0, ���) de l’antenne k. 
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@D=@D9�c�rst(��S)��9u�9��       , représente l’interférence @e sur l’antenne k.   

 @D9� 	, b=�représentent respectivement le signal interférent et son angle d’incidence. 

 
5.4.2.2       Calcul de la matrice du signal à la réception.  
 
L’équation (5.10) permet le calcul du signal reçu sur la kème antenne de réception, en 
remplaçant (5.9) et (5.11) dans (5.10) on obtient :    
 7D(T) = ∑ ∑ ∑ �(b=D)ℎ=,D,R`SRSE% Q=RS(T − �)`6%REq'=E% + ∑ �D(T)`SRSE% + @D(T)       (5.12)                  = ∑ ∑ �(b=D)ℎD,=,R`6%REq ∑ (√�,n #=,n6%3Eq crst(u��)vwn )'=E% + �D(T) + �D(T)  
 

On fait sortir le c�rst�vwn , on obtient :         
  7D(T) = ∑ �(b=D)∑ ℎD,=,R`6%REq c�rst�vwn ∑ (√�,n #=,n6%3Eq crstuvwn )'=E% + �D(T) + �D(T)  
 

Or ∑ ℎD,=,R`6%REq c�rst�vwn =ℎD=,3, la transformée de Fourier de ℎD,=,Rà la sous porteuse p d’où :   
 7D(T) = ∑ �(b=D)ℎD=,3~(T)'=E% + �D(T) + �D(T)  

 = �(bD)ℎD,3�(T) + �D(T) + �D(T)  
 
La matrice du signal sur tout le réseau d’antenne à la réception est donc:   
 5(T) = ∑ 7D(T),DE% = ∑ ��D(b)ℎD,3�(T) + �D(T) + �D(T)	�,DE% 			= (�(b)⊙ �)�(T) + �(T) + �(T)  

 = $(�(b)⊙ �)yyz6%�√pf�(T) + �(T) + �(T)((,×%)×(`S×,n),				T = 0,⋯ ,�J − 1 5(T) est la séquence reçu du nième sous canal à l’instant n donc pour tout le canal, on trouve :   
 5 = $(�(b)⊙�)FFT6%(√pf) + � + �((,×,n)×(`S×,n)        (5.13) 

Avec  5 = �7%⋯7D⋯7,�(,×,n)×(`S×,n)   
 � = yyz6%�√pf� =  
 

ghh
hhi
yyz6%(√pL%%) ⋯⋮ ⋱ yyz6%(√pL%RS) ⋯ yyz6%(√pL%`S)⋮ ⋰ ⋮yyz6%(√pL=%) ⋮⋮yyz6%(√pL'%) ⋰⋯

yyz6%(√pL=RS) ⋮ yyz6%(√pL=`S)⋮yyz6%(√pL=RS) ⋱⋯ ⋮yyz6%(√pL'`S)kll
llm
('×,n)×(`S×,n)
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∑ ℎD,=,R`6%REq c�rst�vwn =ℎD=,3 = ¡D=,3c=¢�9,v, est  la Transformée de Fourier à l’élémentℎD,=,Rde la 
matrice du canal MIMO-multi-trajets pour la pième sous porteuse. 
Le canal MIMO pour toutes les sous porteuses est donné par :  
 

� =
ghh
hhi
�%% �%���% ��� ⋯ �%=⋯ ��= ⋯ �%'⋯ ��'⋮ ⋮�D% �D�⋮�,% ⋮�,�

⋮ ⋮⋯ �D=⋮⋯ ⋮�,=
⋮ ⋮⋯ �D'⋮⋯ ⋮�,'kl

lll
m

(,×,n)('×,n)
  

 �D=est une matrice diagonale de taille �J × �J dont chaque élément de la diagonale 
correspond à la réponse fréquentielle du canal à la sous porteuse p, ℎD=,3 = ¡D=3c=¢�9,v dont le 
coefficient ¡D=3est une amplitude déterminée par une variable aléatoire de Rayleigh et la 
phase bD=,3 est uniformément distribuée dans l’intervalle�0 − 2¤� .  
Avec 

�D= =
gh
hhh
iℎ%%,3 00 ℎ��,3 ⋯ 0⋯ 0 ⋯ 0⋯ 0⋮ ⋮0 0⋮0 ⋮0

⋮ ⋮⋯ ℎD=,3⋮⋯ ⋮0
⋮ ⋮⋯ 0⋮⋯ ⋮ℎ,n,n,3kl

lll
m

,n×,n

  

 �(b) = ��(b%)⋯�(b=)⋯�(b')�,×', est la matrice contenant tous les  vecteurs �(b=) de 
déphasage. �(b=) = ¥1	c�rst��9u�9� ⋯	c�rst(��S)��9u�9� 	⋯ c�rst(w�S)��9u�9� ¦,×% 

est le vecteur contenant les 

déphasages des signaux à la traversé du réseau d’antenne de réception, il est appelé aussi 
vecteur de direction,  �(b)⊙ � = ��(b)⊙ ��,×' ⊙ est le produit terme à terme ou appelé produit d’Hadamard. � = ��%⋯�D⋯�,�(,×,n)×(`S×,n)  , est la matrice contenant les bruits blanc additifs gaussien 
pour toutes les sous porteuses. � = ��%⋯	�D⋯�,�(,×,n)×(`S×,n)   , est la matrice des interférences sur tout le réseau d’antenne 
de réception. 
On note que 5, �	et	�sont statistiquement indépendants.  
 
5.4.2.3     Calcul de la matrice du signal estimé. 
 
    Pour le calcul du signal estimé, nous considérons la Figure 5.12 et nous utilisons 
l’algorithme d’adaptation par séquence de référence (paragraphe 5.2.2).Nous rappelons que 
nous avons M système SIMO, le f-ième système SIMO est donné par : 
 /�(T) = ∑ /D�′ (T) = ��" 7�(T),DE%                                             (5.14) 
  
Avec /D�′ (T) = *D�∗ (T) a�(T − ?) 
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/�(T) permet l’estimation d’un seul symbole. 
Comparons /�(T) avec le signal de réference 1� (voir Figure5.12) ,nous obtenons  l’ erreur 
estimé  c�(T) = 1�(T) − /�(T) 
 
Nous rappellons que l’indice f fait réference au f-ième formateur de faisceau (voir Figure 5.11) 
et /�(T) est l’estimé du symbole  Q=RS(T)@ = 1,⋯ ,�	et	�% = 1,⋯ , ]% car dans ce cas le 
faisceau f est drigé vers l’antenne emettrice i:  
  

Nous appellons �� = �A©ª = $*%�*�� 		⋯	 	*D� 	⋯	 	*,�(,×%	  , le vecteur de ponderation 

Simple Faiseau numéro f et N le nombre d’antennes à la reception. 
Les pondérations de �� sont calculées suivant le signal de référence 1�(⟺ 1=qui est  
multiplexé avec la i-ème IFFT et injecté dans l’antenne émettrice i).   
La Figure 5.12 n’est qu’un sous ensemble de la Figure 5.11, c à d permet la détection d’un 
seul symbole /� par le formateur de faisceau f à l’instant n, donc pour détecter les M symboles /�	, F	 = 1,⋯ ,�	 à l’instant n nous aurons M  équations de la forme:  
 

¬
®
̄ /%(T)	 = ∑ *D%∗ 	a%(T − ?),DE% est	l’estimé	de	Q%RS(T)/�(T)	 = ∑ *D�∗ 	a�(T − ?),DE% est	l’estimé	de	Q�RS(T)⋮/�(T)	 = ∑ *D�∗ 	a�(T − ?),DE% est	l’estimé	de	Q=RS(T)⋮/'(T)	 = ∑ *D'∗ 	a'(T − ?),DE% est	l’estimé	de	Q'RS(T)

|                 (5.15) 

 
 Q̂=RS(T) = /�(T) = ∑ *D�∗ 	a�(T − ?),DE% = ��"7�(T)                   (5.16) 
  
A la sortie s�(H) du bloc FFT  (voir Figure 5.11 ou 5.12) on a:      

 s�(H) = yyz ´�A©ª"  7�(T)µ = �A©ª" yyz� 7�(T)�  
 Q�(H), F = 1,⋯ ,�, représente le symbole estimée de Q̂=RS(H), @ = 1,⋯ ,�et �% = 1,⋯ , ]%. 
A l’entrée du Demapping MIMO on aura un vecteur de M symboles de données :     
 

~P(H) =
ghh
hiQ%(H)⋮Q�(H)⋮Q'(H)kl

llm =
gh
hh
i Q̂%RS(H)⋮Q̂=RS(H)⋮Q̂'RS(H)kl

ll
m =

ghh
hhi
�A©S" yyz� 7%(T)�⋮�A©ª" yyz� 7�(T)�⋮�A©¶" yyz� 7'(T)�kll

llm = $!'©" yyz	�7(T)�('×% = ~PRS(H)  
  
Nous notons que 7(T) = 7%(T) = 7�(T) = ⋯7�(T) = ⋯7'(T) car c’est le même signal. 
 ~P(H) est le vecteur colonne estimée de  ~PRS(H) à la sous porteuse p donc pour les ]%	 symboles 
de chaque séquence i=1,	⋯ ,�  nous obtenons en remplacent R(n) par sa valeur:   
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�·(H) = !'©" �(�(b)⊙�3)yyz(�(T)) + �(H) + �(H)� 
 = $!'©" ��(b)⊙ �3(√pf)(H) + �(H) + �(H)�('×`S 

 �·(H) est la matrice estimée par l’algorithme MMSE pour le pième sous canal, pour tout le  
canal et pour toute la séquence émise S  nous trouvons :     
 �· = $!'©" ��(b)⊙ �(√p#) + � + ��(('×,n)×(`S×,n)                  (5.17) 

 !'© = ¸�A©S�A©s 	⋯	�A©ª 	⋯	�A©¶¹,×' !'©, matrice de pondération Multi-Faisceaux des données.  
 
5.4.2.4     Calcul de la matrice de pondération Multifaisceaux   
 
Pour le calcul de !'©(Figure 5.13), nous calculons chaque vecteur �A©ª , F = 1,⋯ ,�pour 

chaque signal 1�(T)de référence qui n’est rien d’autre que la séquence envoyée Q=(T) extraite.  
 �A©ª = 7º�95 = E�7(T)7"(T)�6%E�7(T)Q="(T)�                             (5.18) 

Avec :    7»¼9 = 7Q="			c0	5 = 77" 
 
Le i sur Q="fait référence à l’antenne émettrice i et f sur �A©ª fait référence au formateur de 
faisceau f.  
Le calcul de la pondération �A©ªnécessite de définir d’une part la séquence pilote utilisée et 
d’autre part d’estimer la matrice de covariance du signal et la matrice d’inter-corrélation entre 
le signal reçu et le signal pilote. 
 

 
 

Figure 5.13 : Schéma général de la matrice Multifaisceaux 
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    Pour pouvoir être détectée sans erreur et être robuste aux perturbations, la séquence de 
référence utilisée doit présenter de bonnes propriétés d’auto-corrélation [188]. Nous 
proposons ici l’utilisation d’une séquence PN comme séquence de référence [189] mélangée 
avec chaque bloc IFFT.  
Les matrices de covariance 5½ et d’inter-corrélation 5¾¿À¿Ásont estimées à partir de �¼ÂW 
symboles de signaux reçus, de plus le nombre de symboles à utiliser doit être égal à la taille 
de la séquence de référence. 
 5»¼=Â¼4 = %,�ÃÄ∑ 7(T)~="(T),�ÃÄÅE% 	 , 5½ = %,�ÃÄ∑ 7(T)7"(T),�ÃÄÅE%                (5.19) 

Le vecteur de pondération devient :  �A©ª = 5½6%5»¼=Â¼4                                                    (5.20) 
 
Les équations (5.20) et (5.21) sont utilisées dans tous notre travail. 
 
L’erreur quadratique moyenne minimale (EQMM) est donnée par (annexe1): 
 Æ\=Å = σ¿� −�A©" 5»¼=Â¼4                                                    (5.21)                          
  È = σ¿�est la puissance du signal d’entrée au réseau d’antenne.      
 

5.5  Combinaison de la technique formation de faisceaux multiples 
avec les techniques d’accès multiples 
 
    Comme nous l’avons vu dans la section 5.3 un canal à évanouissements peut  être diviser 
en fréquences orthogonales  grâce à l’OFDM, néanmoins si nous voulons que plusieurs 
utilisateurs communiquent entre eux dans la même bande fréquentielle, nous pouvons le 
diviser en sous bande fréquentielles et chaque sous bande contient des fréquences 
orthogonales pour éliminer la sélectivité du canal dans la sous bande ,ce principe s’appelle 
FF-MIMO-MC –FDMA .La sélection de l’utilisateur d’intérêt  est assuré grâce au pilote qui 
sert aussi de signal de référence pour la formation de faisceaux multiples .Le principe de 
détection est le même  qu’en 5.3.1. 
 
    Une autre méthode d’accès multiples peut être générer par l’OFDM, où chaque utilisateur 
utilise toute la bande de fréquence qui est une suite de fréquences orthogonales .La sélection 
de l’utilisateur d’intérêt se fait par intervalle de temps régulier par l’envoi d’une séquence 
dans la trame de donnée, cette séquence est propre à chaque utilisateur et peut être utilisée 
comme séquence de référence pour la formation de faisceaux, ce principe s’appelle le FF-
MIMO-MC-TDMA. Le principe de détection est le même qu’en 5.3.1. 
Une troisième méthode est celle ou chaque utilisateur à son propre code et utilisant la même 
bande fréquentielle. La sélection de l’utilisateur d’intérêt peut être fait par une séquence 
d’Hadamard, celle-ci peut être aussi utilisé comme signal de référence, cette méthode 
s’appelle le FF-MIMO-MC-CDMA. 
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5.4.1    Combinaison de MIMO à formation de faisceaux multiples au 
CDMA 
 
Comme nous l’avons expliqué au deuxième chapitre la technique CDMA offre les meilleures 
performances par rapport au FDMA et le TDMA en termes de confidentialité et de sécurité. 
 

 
Figure 5.14 : Principe de la combinaison du FFM-MIMO avec le CDMA en bande de base  

 
    Le signal CDMA est issu des opérations d’étalement de spectre par séquence directe. Le 
modulateur CDMA étale les données dj codées et entrelacés de chaque utilisateur j dans le 
domaine fréquentiel [190]. L’étalement se réalise par la multiplication des données dj par 
chacun des éléments du code cj d’étalement associé, le flux de donnés étalés est ensuite 
modulé en PSK ou QAM. Le flux de symboles modulés est divisé en M blocs de symboles de 
longueur L1, l’encodage de ces blocs est fait par le bloc mapping MIMO qui peut être un 
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codage BLAST ou/et STC les deux à la fois suivant le besoin diversité ou/et capacité. Les M 
antennes d’émission de l’émetteur j vont rayonner vers les N antennes du récepteur à 
formation de faisceaux multiple (Figure 5.14).   
 
Après les N antennes de réception, les poids wkf, k=1,…,N, f=1,…,M orientent les faisceaux 
vers les antennes de l’émetteur j en fonction des signaux pilotes .A la sortie de chaque bloc 
formateur de faisceaux les opérations inverse sont faites c à d demapping , dés-entrelacement , 
décodage et  le des-étalement.  
 
    Assumons que le nombre d’antennes à l’émission M soit égal au nombre de sortie de 
formateur de faisceaux et que les multi-trajets et les interférences sont rejetés par le filtrage 
spatial. Assumons aussi qu’un contrôle parfait de puissance est appliqué au système. 
Notons que par la formation de faisceaux multiples on n’a pas besoin de récepteurs RAKE 
comme celui de la Figure 2.15.  
 
 
5.5.1.1    Calcul du signal reçu 
 
Considérons la Figure 5.14. 
 
Soit  UZ = ∑ NWZXWE%WYZ 	 , Ê = 1,⋯ , Ë , le flux de données de l’utilisateur j, chaque  bloc de NWZ 
bits de UZ  subi une opération BICM, c à d  une opération de codage, d’entrelacement et  une 
transformation en un symbole L\Z modulé en M-QAM ou M-PSK grâce au convertisseur 
bits/symboles, soit n le nombre de bits dans un symbole (voir eq 2.1). 
Chaque symbole L\Zest ensuite étalé par le code ÉZ = ∑ Ì¼Z`n6%¼Eq 	,de l’utilisateur j. 
Le flux de symboles étalés est : 
 #ZÂ4ÍRé(0) = ∑ L\ZX �Î⁄\E%\YZ ∑ ÌZ(Q)È Ï(0 − QzÐ)`n6%¼Eq = #ZÉZ                             (5.22)  ; 0 ≤ 0 ≤ ]JzÐ 
 

Le gain d’étalement est �Â =  � n = ]J etÌ¼Z = ÌZ(Q)È Ï(0 − QzJ), È nest la fonction porte sur la 

durée zJ , ÌZ(Q) est un des chips de la séquence d’étalement de l’utilisateur j, z¼, zJ et	M sont 
respectivement la durée d’un symbole, la durée d’un chip du code d’étalement et le nombre 
d’états de la modulation utilisée.  
 
Soit Ô = $ÉqÉ� 	⋯	ÉZ 	⋯	É,Õ6%(`n×,Õ la matrice d’Hadamard de tous les utilisateurs, avec �Ö  

le nombre d’utilisateurs. 
 
� Comme précédemment l’encodeur MIMO (Mapping MIMO) prend un bloc de symboles  

et le transforme en une séquence de longueur ]%.  
 
Soit #= ∈ ℂ%×`S une séquence de symbole transmise par l’antenne i : 
 #= = $L=%⋯L=RS ⋯L=`S(,	@ = 1,⋯ ,�                             (5.23)  
 
c.à.d. sur tout le réseau d’antenne d’émission une matrice de la forme : 
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f =
gh
hh
i L%% ⋯⋮ ⋱ L%RS ⋯ L%`S⋮ ⋰ ⋮L=% ⋮⋮L'% ⋰⋯

L=RS ⋮ L=`S⋮L'RS
⋱⋯ ⋮L'`Skl

ll
m

'×`S
                                  (5.24) 

 
Les éléments de cette matrice peuvent être changés en fonction des besoins de codage SDM 
ou STC et elle est commune pour tous les utilisateurs. 

Chaque vecteur de signaux de la colonne de X, #RS = $L%RS ⋯ L'RS(  , �% = 1, ⋯ , ]%est 
transmis par le canal multi-trajets MIMO H représenté par l’équation (1.16), constitué de 
sous-canaux idéalement indépendants. Puisque le canal considéré est dispersif en temps, 
chaque sous-canal est caractérisé par de multiples trajets et des évanouissements indépendants 
et aléatoires. Ainsi, le canal MIMO est constitué de (� × ]) × �coefficients complexes. 
Nous supposons que le nombre de trajets L est identique d’un sous-canal à un autre. Le 
principe d’antennes virtuelles à l’émission, présenté dans la partie 2.2.5.3, n’est pas repris 
dans ce formalisme. Afin de simplifier la notation, la diversité de parcours dans chaque sous-
canal est considérée comme étant issue d’un réseau d’antennes réceptrices virtuelles [191]. Le 
système peut donc être représenté sous la forme suivante : 
 5 = (�(b) ⊙ �)f + � + �                                          (5.25) 
 

Avec 5 = $7%,% ⋯ 7%.` ⋯ 7D% ⋯ 7D` ⋯ 7,,% ⋯ 7,,`((,×`)×`S
 

 le vecteur de signaux reçus de tous 

les éléments de la matrice X avant étalement.    � = $�%,% ⋯ �%.` ⋯ �D% ⋯ �D` ⋯ �,,% ⋯ �,,`((,×`)×`S
 

, est la matrice contenant les bruits 

blanc additifs gaussiens à la réception sur  tous les symboles avant étalement.   � = ��% ⋯ 	�D⋯�,�(,×`)×`S   , est la matrice des interférences sur tout le réseau d’antenne de 
réception de tous les utilisateurs.  
On note que 5, �	et	� sont statistiquement indépendants. 
 �(t) = �∑ �R�(0 − �∆M)`6%REq �(,×`)×' = ∑ ∑ ØD='=E%,DE%  , est la matrice du canal multi-trajets 
avec �∆M = MR. 
 

�R =
ghh
hhh
i (ℎ%,%)R (ℎ%,�)R(ℎ�,%)R (ℎ�,�)R ⋯ (ℎ%,=)R⋯ (ℎ�,=)R ⋯ (ℎ%,')R⋯ (ℎ�,')R⋮ ⋮(ℎD,%)R (ℎD,�)R⋮�ℎ,,%�R ⋮(ℎ,,�)R

⋮ ⋮⋯ (ℎD,=)R⋮⋯ ⋮(ℎ,,=)R
⋮ ⋮⋯ (ℎD,')R⋮⋯ ⋮(ℎ,,')Rkll

lll
m

,×'
 

 

Chaque vecteur ØD= = $(ℎD,=)q(ℎD,=)R⋯(ℎD,=)`6%(  de H modélise le sous-canal comportant L 
trajets, entre l’antenne émettrice i et l’antenne réceptrice k. 
Chaque  paramètre (ℎD,=)Rreprésente le coefficient complexe du sous-canal �R pour le l ième 
trajet dont le retard est symbolisé par �∆M. ��(b)�,×' est la matrice contenant tous les  vecteurs  de déphasage reçus aux N éléments 
d’antennes de réception. 
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��(b) ⊙ ��,×', matrice du canal MIMO contenant tous les déphasages avec les L trajets.   ⊙ est le produit terme à terme ou appelé produit d’Hadamard. 
   
� Etalement  
 
En introduisant l’étalement, la séquence étalée est :   
 #=ZéÙÚ�éÃ = #=ÉZ = $L=%ÉZ ⋯ L=RSÉZ ⋯ L=`SÉZ(%×(`n×`S)	, @ = 1,⋯ ,�           (5.26) 

avec   fZé4ÍRéÂ = $fÉZ('×(`n×`S), Û = 1,⋯ ,�Ö 

 
A chaque sortie @ du MUX, le symbole L=ZRS = L=RSÌZ(Q) ,�% = 1,⋯ , ]%	d’un utilisateur j va 
être rayonnée par l’antenne émettrice respective i d’où le signal en bande de base:  Q=ZRS(T) = (ÜpZL=RSÌZ(T)),								T = 0,⋯ , ]J − 1 
 
Soit ~=Z(T) la n-ième séquence rayonnée par l’antenne i de l’utilisateur j représentée par :      
 ~=Z(T) = $Q=Z%(T)Q=Z�(T)⋯Q=Z`S(T)(%×`S ,T = 0,⋯ , ]J − 1 

  
Les symboles rayonnés par tous les éléments d’antenne d’émission de l’utilisateur j sont  
donnés par :  �Z(T) = $~%Z(T)⋯ ~=Z(T)⋯ ~'Z(T)('×`S 

 = ÝÜpZ 	fÌZ(T)Þ ,										T = 0,⋯ , ]J − 1                                 (5.27) 

  ÜpZ, est l’énergie par symbole de l’utilisateur j, ÌZ(T) est un chip du code d’étalement de 
l’utilisateur j.      
Pour simplifier le calcul nous supposons que le canal est parfaitement estimé à la réception et 
que le Mapping MIMO est utilisé et que toutes les opérations décrites en 5.3 sont parfaitement 
accomplies. Nous considérons le schéma de la Figure 5.12 sans les blocs (CP, S/P et la FFT)  
et en suivant le même principe que celui de  5.4.2 nous trouvons le vecteur reçu de 
l’utilisateur j.  
 
5.5.1.2      Le signal reçu sur tous le réseau d’antennes        
 
Nous savons de (5.11) : 

 ß(T) = ∑ ℎ(T, �) = ∑ ℎR`6%REq �(T − �)`6%REq , T = 0,⋯ , ]J − 1  
 

Des équations (5.22), (5.23) et (5.24) nous remplaçons �Z(T) par 5.27 
 5Z(T) = ∑ (�Z(b)⊙ �R)�Z(T − �)`6%REq + �(T) + �(T)  
 = �Z(b) ⊙ ∑ �R�(T − �)`6%REq �Z(T) + �(T) + �(T)  
 = $�Z(b)⊙ ∑ �R�(T − �)`6%REq �ÜpZ	fÌZ(T)� + �(T) + �(T)((,×`)×(%×`S)  

;	T = 0,⋯ , ]J − 1  
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5Z(T) est le signal de réception pour le sous canal n (nième chip) de l’utilisateur j ; pour tout le 
canal le signal est :   

 5Z(0) = $∑ �Z(b) ⊙ �R�ÜpZfÉZ�(0 − �∆M) + �(0) + �(0)`6%REq ((,×`)×(`n×`S)  
D’ou 5Z = $�Z(b) ⊙ �(ÜpZfÉZ) + � + �((,×`)×(`n×`S)                 (5.28)  0 ≤ 0 ≤ (]J − 1)zJ 
 5Zest la matrice du signal reçu par le réseau d’antennes  pour un seul utilisateur.  
Avec  

�Z = ÜpZfÉZ =
ghh
hhh
hhi

ÜpZL%%ÉZ ⋯ ÜpZL%RSÉZ ⋯ ÜpZL%`SÉZÜpZL�%ÉZ ⋯ ÜpZL�RSÉZ ⋯ ÜpZL�`SÉZÜpZLà%ÉZ⋮ÜpZL=%ÉZ⋮ÜpZL'%ÉZ

⋯⋮⋯⋮⋯
ÜpZLàRSÉZ⋮ÜpZL=RSÉZ⋮ÜpZL'RSÉZ

⋯⋮⋯⋮⋯
ÜpZLà`SÉZ⋮ÜpZL=`SÉZ⋮ÜpZL'`SÉZkll

lll
llm

'×(`S×`n)

 

 �Z est transmise par les M antennes d’émission  pendant le temps 0 ≤ 0 ≤ (]J − 1)zJ, zJest le 
temps d’un chip. On a supposé que la même énergie rayonnée pour toutes les antennes 
d’émission. 
 
5.5.1.3      Le signal reçu de tous les utilisateurs sur le réseau d’antennes :   
 5(T) = $∑ �Z(b) ⊙ ∑ �R�(T − �)`6%REq �ÜpZ 	fÌZ(T)� + �(T) + �(T),ÕZE% ((,×`)×(%×`S) (5.29) 

;	T = 0,⋯ , ]J − 1  
    5(T) est le signal de réception pour le sous canal n (sur une durée d’un chip), pour tout le 
canal le signal  est :  5 = $∑ �Z(b)⊙ ��ÜpZ	fÉZ� + � + �,ÕZE% ((,×`)×(`n×`S)  0 ≤ 0 ≤ (]J − 1)zJ 
Avec :   5 = $5%,%⋯5%.`⋯5D%⋯5D`⋯5,,%⋯5,,`((,×`)×(`S×`n) 

 la matrice de signaux reçus de 

tous les éléments de la matrice X après étalement.  
 �Z(b) = $��b%Z�⋯��b=Z�⋯��b'Z�(,×', est la matrice contenant tous les  vecteurs ��b=Z� 
de déphasage. 

��b=Z� = á1	c�rst��9u�9r� ⋯	c�rst(��S)��9u�9r� 	⋯ c�rst(w�S)��9u�9r� â,×%
 

, est le vecteur contenant les 

déphasages des signaux à la traversé du réseau d’antenne de réception. 
 ��R�,×' , matrice du canal MIMO avec un seul trajet l (voir I.15).  
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$�Z(b) ⊙ �((,×`)×', matrice du canal MIMO à L trajets contenant tous les déphasages pour 

le j ième utilisateur.   
 ÉZ = $ÌZ(0) ⋯ Ìã(Q) ⋯ Ìã(]J − 1)(`n×% 

est le code d’étalement de l’utilisateur j. 

 
5.5.1.4      Calcul du signal à la sortie de tous les formateurs de faisceaux. 
 
5.5.1.4.1   Pour le j-ème utilisateur :     
 
De la Figure 5.12 et de l’équation (5.16) nous avons:  
 �·Z(T) = ∑  �Z(T)'�E%  = ∑ ∑ *ZD�∗ aZ�,DE% (T − ?)'�E% = ¸!'©AÖr" 5Z(T)¹'×(%×`S)  

(5.30) = ¸!'©AÖr" ��Z(b) ⊙ ∑ �R�(T − �)`6%REq �ÜpZ 	fÌZ(T)� + �(T) + �(T)�¹'×(%×`S)  ; 		T = 0,⋯ , ]J − 1   
  �·Z(T) l’estimée de �Z(T) est calculée pour le sous canal n, pour tout le canal nous obtenons :    

 �·Z = ¸!'©AÖr" ��Z(b)⊙ �(ÜpZfÉZ) + � + ��¹'×(`n×`S)        (5.31) 0 ≤ 0 ≤ (]J − 1)zJ 
  !'©AÖZ = ¸�A©S�A©s 	⋯	�A©ª 	⋯	�A©¶¹,×', et   �A©ª = $*%�*�� 		⋯		*D� 	⋯		*,�(,×% 

 

 !'©AÖr est la matrice de pondération Multifaisceaux et Simple-Utilisateur, N étant le nombre 
d’antenne à la réception et M le nombre de système SIMO pour former les M faisceaux qui est 
pris dans notre cas égal au nombre d’antenne à l’émission. �A©ªvecteur de pondération 
Simple Faisceau. 
 
5.5.1.4.2    Pour tous les utilisateurs : 
 
De l’équation 5.30 nous avons :   
 �·(T) = ∑ !'©AÖr" 5Z(T) = !'©AÖS" 5%(T) + ⋯!'©AÖr" 5Z(T) + ⋯!'©AÖwÕ" 5,Õ(T),ÕZE%     = �!'©'Ö" 5(T)�'×(%×`S)							, T = 0,⋯ , ]J − 1 

  �·(T) est la séquence estimé de �(T) du nième sous canal de tous les utilisateurs, pour tout le     
canal nous obtenons : �· = �!'©'Ö" 5�'×(`n×`S)                                                (5.32)   

 0 ≤ 0 ≤ (]J − 1)zJ 
 !'©'Ö" = ¸!'©AÖS" ⋯	!'©AÖr" 	⋯	!'©AÖwÕ" ¹'×(,×,Õ)                       (5.33) 5 = $5%⋯5Z ⋯5,Õ((,×,Õ)×(`n×`S) 
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!'©'Ö, est la Matrice de pondération Multifaisceaux et Multiutilisateurs.         
 
5.5.1.5     Des-étalement des données : 
 
Considérons la matrice multiutilisateurs 5 .Cette matrice peut être écrite sous forme de ]% 
colonnes :  5 = $ä%ä� ⋯ äRS ⋯ ä`S(,×(`n×`S)                               (5.34) 

 
Considérons une colonne de  5  ,äRS , �% = 1, ⋯ , ]%, Chaque colonneäRS peut être écrite sous 
forme de matrice de séries temporelles : 
 äRS = $åRS(0)åRS(1) ⋯ åRS(]J − 1)(,×`n                            (5.35)   

    ]J est la longueur du code d’étalement. 
La matrice äRSest utilisée pour le des-étalement. L’opération de des-étalement est une 
multiplication synchronisée entre la séquence du code de l’utilisateur considérer  j et des 
lignes deäRS , donc :       ä½ZRS = aæ*(äRS) ⊙ ÉZ                                                 (5.36) 
 aæ*(äRS) ⊙ ÉZ , signifie la multiplication élément  par élément entre la ligne deäRS est le code 

de l’utilisateur j considérer ÉZ = $ÌZ(0) ⋯ Ìã(Q) ⋯ Ìã(]J − 1)(`n×% 
. 

 
5.5.2    Combinaison du MIMO–OFDM à Formation de Faisceaux 
Multiples au CDMA 
 
    Nous avons vu au chapitre 3 que l’association du CDMA avec l’OFDM apporte la 
meilleure solution en terme de débits et de sécurité (codes), donc la combinaison du MC-
CDMA avec le MIMO-FF Multiple est presque idéale ,nous avons l’accès multiple grâce au 
CDMA ,le canal est plat par sous porteuse OFDM donc devenu large bande ,nous avons 
l’augmentation de la capacité grâce au  Mapping MIMO si le multiplexage spatial est utilisé 
.Nous avons ainsi créé un nouveau système de transmission à accès multiple et multi-
antennaires avec formation de faisceaux multiple au récepteur et multiplexage spatial à 
l’émetteur. La Figure 5.15 présente le schéma général émission réception que nous avons 
conçue  et appelé ‘’Récepteur FF-MIMO-MC-CDMA à Mapping MIMO à l’émetteur pour 
l’utilisateur j’’.  
 
    Le principe de la Figure 5.15 est simple, le signal MC-CDMA est issu de la concaténation 
des opérations d’étalement de spectre par séquence directe et de la modulation à porteuses 
multiples (OFDM). Le flux de données à l’entrée est codé, entrelacé et modulé par le BICM. 
Le modulateur MC-CDMA étale les données dj de chaque utilisateur j dans le domaine 
fréquentiel [1]. L’étalement se réalise par la multiplication des données dj par chacun des 
éléments du code d’étalement cj associé. Le flux étalé est ensuite divisé en M flux de longueur 
L1 symboles chacun par le MUX spatial, l’encodage de ces blocs est fait par le bloc Mapping  
MIMO qui est un codage SDM (ex VBLAST) pour augmenter la capacité ou STC (ex STBC) 
pour augmenter la diversité, chaque bloc i, i=1,…,M subit une opération d’IFFT et sera dirigé 
vers l’antenne d’émission i respective après l’ajout du préfixe cyclique (l’intervalle de garde). 
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Les M antennes d’émission de l’émetteur  j vont rayonner suivant le codage choisi vers les N 
antennes du récepteur à Formation de Faisceaux Multiples.   
Après les N antennes de réception, les poids wf,k, f=1,…,M, k=1,…,N, orientent les faisceaux 
vers les antennes de l’émetteur j en fonction des signaux pilotes. A la sortie de chaque bloc 
formateur de faisceaux les opérations inverses sont faites c à d suppression du préfixe 
cyclique, une conversion série parallèle, une FFT, …. 
 

 
Figure 5.15: Nouveau Récepteur FFM-MIMO-MC-CDMA à Mapping MIMO                         

à l’émetteur en bande de base pour l’utilisateur j.  
 
5.5.2.1    Calcul de la matrice de réception 
 
    Nous  utilisons les deux principes de détection, celui de l’OFDM et du CDMA voir Figures 
(5.11, 5.12 et.5.14), nous avons vu dans le chapitre 2 que le signal MC-CDMA est un signal 
OFDM dont l’opération de l’IFFT est fait sur le chip et non pas directement sur la donnée, 

A
lg

or
ith

m
e

  d
e

 
F

F
-S

IIM
O

 
 

-IBCM 

H 

 

É
m

e
tte

u
r 

R
é
ce

p
te

u
r 

Pilotes 

eM=yM –zM   e1=y1-z1 

w1M 

  y1                       z1                      yM              zM 

Démultiplexage MIMO 

W11 

NOZ 

1 

dj 

cj 

ÉZ   

1 N 

M 

wNM A
lg

or
ith

m
e

  d
e

 
F

F
-S

IIM
O

 w11 

1---------L1 

IFFT+CP 

1--------L1 

IFFT+CP 
 

Multiplexage MIMO 

-CP+S/P+FFT 
 

BICM 

Égalisation  � × ç 

z1 

 

 

 

zM 

Vers antennes  
1                    N  

Estimation 
du canal 

+ 
Extraction 

pilotes 

-CP+S/P+FFT 

wN1 



CHAPITRE 5.    RECEPTEURS NUMERIQUES MIMO 

149 
 

d’ou l’équation 5.22 peut être directement utilisée en ajoutant l’étalement. La Figure 5.16 
présente la représentation temps-fréquence-DSP d’un symbole MC-CDMA ainsi qu’une 
trame de symboles MC-CDMA. 
 
Soit  UZ = ∑ NWZXWE%WYZ 	 , Ê = 1,⋯ , Ë , le flux de données de l’utilisateur j, chaque  bloc de NWZ 
bits de UZ  subi une opération BICM, c à d  une opération de codage, d’entrelacement et  une 
transformation en un symbole L\Z modulé en M-QAM ou M-PSK grâce au convertisseur 
bits/symboles, soit n le nombre de bits dans un symbole (voir eq 2.1). 
Chaque symbole L\Z est ensuite étalé par le code ÉZ = ∑ Ì¼Z`n6%¼Eq 	,de l’utilisateur j. 
 
Le flux de symboles étalés est  
 #ZÂ4ÍRé = ∑ L\ZX �Î⁄\E%\YZ ∑ ÌZ(Q)È Ï(0 − QzÐ)`n6%¼Eq =;0 ≤ 0 ≤ ]JzÐ         (5.37) 

 

Le gain d’étalement est �Â =   n = ]J etÌ¼Z = ÌZ(Q)È Ï(0 − QzJ), È nest la fonction porte sur la 

durée zJ , ÌZ(Q) est un chip de la séquence d’étalement de l’utilisateur j, z, zJ et	M sont 
respectivement la durée d’un symbole, la durée d’un chip du code d’étalement et le nombre 
d’états de la modulation utilisée.  
Soit Ô = $É%É� 	⋯	ÉZ 	⋯	É,Õ(`n×,Õ la matrice d’Hadamard de tous les utilisateurs, avec �Ö  

le nombre d’utilisateurs. 
Le bloc Mapping MIMO prend un bloc de symboles et le transforme en une séquence de 
longueur]%. 
Soit #= = $L=%⋯L=RS ⋯L=`S(%×`S,	@ = 1,⋯ ,�une séquence de symbole transmise par 

l’antenne i avant étalement, c.à.d. sur tout le réseau d’antenne d’émission une matrice de la 
forme : 

f =
gh
hh
iL%% ⋯⋮ ⋱ L%RS ⋯ L%`S⋮ ⋰ ⋮L=% ⋮⋮L'% ⋰⋯

L=RS ⋮ L=`S⋮L'RS ⋱⋯ ⋮L'`Skl
ll
m
'×`S

 

 
Les éléments de cette matrice peuvent être changés en fonction des besoins de codage SDM 
ou STC et elle est commune pour tous les utilisateurs.   
Après étalement la séquence devient : 
 #=éÙÚ�éÃ = #=ÉZ = $L=%ÉZ ⋯L=RSÉZ ⋯L=`SÉZ(	, @ = 1,⋯ ,� 
 
et fé4ÍRéÂ = fÉZ 
A chaque sortie @ du MUX, le symbole étalé d’un utilisateur j,  
 L=ZRS = L=RSÉZ = L=RS ∑ ÌZ(Q)È Ï(0 − QzÐ)`n¼E%   ; 0 ≤ 0 ≤ ]JzÐ ,�% = 1,⋯ , ]% 
 
subit une IFFT sur le chip de durée zJet va être rayonnée par l’antenne émettrice respective i. 
D’où  le signal en bande de base: 
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Q=ZRS(T) = %,n ∑ ÜpZ,n6%3Eq L=RSÌZ(H)crstuvwn                              (5.38) 

 T = 0, ⋯ , ]J − 1 
 ÜpZ, est l’énergie par symbole de l’utilisateur j, ÌZ(H) est le p-ième chip de la séquence du code 
d’étalement. ~=Z(T) = $Q=Z%(T) ⋯ Q=ZRS(T) ⋯ Q=Z`S(T)(%×`S ,T = 0, ⋯ , ]J représente la séquence du nième 

sous canal de l’utilisateur j transmis par l’antenne i.  
  
 

 
 

Figure 5.16 : Représentation temps-fréquence-DSP d’un symbole MC-CDMA                               
ainsi qu’une trame de symboles MC-CDMA 

 
Notons qu’un intervalle de garde ou préfixe cyclique (CP) est ajouté à la sortie de chaque bloc 
IFFT pour éliminer les interférences inter symboles OFDM. 
 
De l’équation 5.12 les données de j qui sont reçues par l’antenne k sont :     
 7ZD(T) = ∑ ��b?@Û� ∑ ℎD=(T, �) ∑ Q=ZRS(T − �)`SRSE%`6%REq'=E% + �D(T) + �D(T)  
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p : indice de sous porteuses  
n : indice de sous canaux 
temporels                                      zJ	: temps chip  z3J	: Temps préfixe cyclique y¼	: Fréquence symbole MC-CDMA �¼: Nombre de symbole MC-CDMA �J: Nombre de sous porteuse 
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Nous rappelons que l’IFFT est appliquée au chip, de 5.38 nous avons,  
 7ZD(T) = ∑ ��b?@Û�ℎD=3( %,n ∑ ÜpZ#=ÌZ(H),n6%3Eq crstuvwn )'=E% + �D(T) + �D(T)  , T = 0, ⋯ , ]J − 1 

Avec∑ ℎD,=,R`6%REq c�rst�vwn =ℎD=,3 = ¡D=,3c=¢�9,v,	H = 0,⋯ , ]J − 1 
 ℎD=,3, est  la Transformée de Fourier à l’élément ℎD,=,R de la matrice du canal MIMO-multi-
trajets pour la pième sous porteuse.     
 
5.5.2.2      La matrice du signal reçu sur tout le réseau d’antenne de l’utilisateur j.   
 5Z(T) = ∑ 7ZD(T),DE% = ∑ ��b?Û�∑ ℎD=,3( %,n∑ ÜpZ#=ÌZ(H),n6%3Eq crstuvwn )'=E% + �D(T) + �D(T),DE%   

 = (�Z(b)⊙ �) ë %,n∑ ÜpZfÌZ(H)crstuvwn,n6%3Eq ì + �(T) + �(T),  = $(�Z ⊙�)yyz6%(ÜpZfÌZ(H)) + �(T) + �(T)((í×`n)×(%×îS) , T = 0,⋯ , ]J − 1  ÌZ(H) ; H = 0,⋯ ,�J − 1	est le pième chip du code ÉZde l’utilisateur j subissant l’IFFT, ]Jest 
choisie égale à �Jla taille de l’IFFT.     5Z(T)	, T = 0,⋯ , ]J − 1	représente le signal reçu du nième sous canal par le réseau d’antennes 
du récepteur pour l’utilisateur j. 
Donc le signal reçu pour les ]J sous  canaux de l’utilisateur j est :  
 5Z = $�Z(θ)⊙ � ∙ FFT6%(ÜεZfÉZ) + � + �((í×`n)×(îS×`n)           (5.39)  0 ≤ 0 ≤ (]J − 1)zJ 
  
Avec � le canal MIMO pour toutes les sous porteuses est donné par :  
   
 � = �∑ ∑ �D='=E%,DE% �(,×`n)×('×`n) 
  	

=
ghh
hhi
�%% �%���% ��� ⋯ �%=⋯ ��= ⋯ �%'⋯ ��'⋮ ⋮�D% �D�⋮�,% ⋮�,�

⋮ ⋮⋯ �D=⋮⋯ ⋮�,=
⋮ ⋮⋯ �D'⋮⋯ ⋮�,'kl

lll
m

(,×`n)('×`n)
 

 �D= est une matrice diagonale de taille ]J × ]J dont chaque élément de la diagonale 
correspond à la réponse fréquentielle du canal à la sous porteuse p, ℎD=,3 = ¡D=,3c=¢�9,v dont le 
coefficient ¡D=,3est une amplitude déterminée par une variable aléatoire de Rayleigh et la 
phase bD=,3 est uniformément distribuée dans l’intervalle�0 − 2¤� .  
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�D= =
gh
hhh
iℎ%%,3 00 ℎ��,3 ⋯ 0⋯ 0 ⋯ 0⋯ 0⋮ ⋮0 0⋮0 ⋮0

⋮ ⋮⋯ ℎD=,3⋮⋯ ⋮0
⋮ ⋮⋯ 0⋮⋯ ⋮ℎ`n`n,3kl

lll
m

`n×`n

 

 

et ℎD=,3 = ∑ ℎD,=,R`6%REq c�rst�vwn =¡D=,3c=¢�9,v  ,	H = 0,⋯ , ]J − 1  
 �Z = FFT6%�ÜpZ	fÉZ� 
  

=
ghh
hhh
hhi
yyz6%(ÜpZL%%ÉZ) ⋯ yyz6%(ÜpZL%RSÉZ) ⋯ yyz6%(ÜpZL%`SÉZ)yyz6%(ÜpZL�%ÉZ) ⋯ yyz6%(ÜpZL�RSÉZ) ⋯ yyz6%(ÜpZL�`SÉZ)yyz6%(ÜpZLà%ÉZ)⋮yyz6%(ÜpZL=%ÉZ)⋮yyz6%(ÜpZL'%ÉZ)

⋯⋮⋯⋮⋯
yyz6%(ÜpZLàRSÉZ)⋮yyz6%(ÜpZL=RSÉZ)⋮yyz6%(ÜpZL'RSÉZ)

⋯⋮⋯⋮⋯
yyz6%(ÜpZLà`SÉZ)⋮yyz6%(ÜpZL=`SÉZ)⋮yyz6%(ÜpZL'`SÉZ)kl

lll
lll
m

('×`n)×(`S×`n)

 

 
La matrice	�Z est transmise pendant la durée (]% × ]Ì)zJ et �Z(n)est transmise pendant le temps ]%zJ.. Nous avons supposé que la même est énergie  rayonnée sur toutes les antennes 
d’émission. 
 
5.5.2.4      Calcul du signal reçu de tous les utilisateurs :          
 5 = ∑ 5Z =íòZE% $∑ (�Z(θ)⊙ �)FFT6%(ÜpZfÉZ) + � + �,ÕZE% ((í×`n)×(`S×`n)      (5.40) 

Avec : ⊙ est le produit terme à terme ou appelé produit d’Hadamard entre �Zet	�.    5 = �7%⋯7D⋯7,�(�×`n)×(îS×`n)ó  , matrice du signal d’entrée de l’utilisateur j. �Z(b) = $��b1Û�⋯��b@Û�⋯��b�Û�(,×' , est la matrice contenant tous les  vecteurs ��b@Û� de  

déphasage. 

��b@Û� = á1	c�rst��9u�9r� ⋯	c�rst(��S)��9u�9r� 	⋯ c�rst(w�S)��9u�9r� â,×%
 

, est le vecteur contenant les 

déphasages des signaux à la traversée du réseau d’antenne de réception.  
 $�Z(b)⊙ �((,×`n)×('×`n), matrice du canal MIMO contenant tous les déphasages de 

l’utilisateur j. 
  � = ��%⋯�D⋯�,�(�×`n)×(]1×`n)  , est la matrice contenant les bruits blancs additifs gaussiens 
à la réception sur  tous les symboles codés pour tout le  canal.   
 � = ��%⋯	�D⋯�,�(�×`n)×(]1×`n)   , est la matrice des interférences sur tout le réseau d’antennes 
de réception.  
On note que 5, �	et	� sont statistiquement indépendants. 
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5.5.2.5      Calcul du signal à la sortie de tous les formateurs de faisceaux  
 
5.5.2.5 .1   Pour un seul utilisateur : 
 
De l’équation 5.15 le signal à l’entrée du fième bloc FFT de l’utilisateur j est:    
 Q̂=ZRS(T) = /�Z(T) = ∑ *Z�D∗,DE% aZ�(T − ?) = �Z�"  7Z�(T) = 7Z�" �Z�(T)               (5.41) 
 7Z�(T) est la sortie du réseau d’antennes appliquée au fiéme formateur de faisceau à l’instant n 
et  pour l’utilisateur j telle que :  7Z�(T) = $aZ�%(T) ⋯ aZ�D(T) ⋯ aZ�,(T)(,×% 

 

 �Z�(T) est le vecteur de pondération du fiéme formateur de faisceau et pour l’utilisateur j telle 
que :    �Z� = �A©ª = $*Z�% ⋯ *Z�D ⋯ *Z�,(,×% 

 

 
A la sortie Q�Z(H) du bloc FFT  (voir figure 5.15) on a:   
 Q�Z(H) = yyz Ý/�Z(T)Þ = yyz��Z�"  7Z�(T)� = Q̂=ZRS(H)   

 
L’équation (5.41) est utilisée pour l’estimation d’un seul symbole Q̂=ZRS(T),	T = 0,⋯ , ]J − 1 
de la séquence émise ~P=Z(T) donc pour l’estimation de tous les symboles de cette  séquence 
nous aurons :  ~P=Z(T) = $Q̂=Z%(T),⋯ Q̂=ZRS(T),⋯ Q̂=Z`S(T)(%×`S =  �Z(T) , T = 0,⋯ , ]J − 1  

 
A l’entrée du Demapping MIMO nous aurons M séquences de données ~P=Z(H) =yyz(~P=Z(T))	de longueur ]% de l’utilisateur j. 

�·Z(H) =
ghh
hi ~%(H)⋮~�(H)⋮~'(H)kl

llm =
gh
hh
i~P%Z(H)⋮~P=Z(H)⋮~P'Z(H)kl

ll
m =

ghh
hhi
�ZA©S" yyz� 5%(T)�⋮�ZA©ª" yyz� 5�(T)�⋮�ZA©¶" yyz� 5'(T)�kll

llm                         (5.42)  

 
Or 5%(T) = ⋯5�(T) = ⋯5'(T) = 5Z(T) car c’est la même sortie sur les N éléments du 
réseau d’antennes (voir Figure 5.3, le vecteur d’entrée x est remplacé par la matrice 
d’entrée5Z).     
Donc (5.42)  devient (voir eq (5.3)). 
 

�·Z(H) =
ghh
hhi
�ZA©S"⋮�ZA©ª"⋮�ZA©¶" kll

llm 	yyz� 5Z(T)� = ¸!'©AÖZ" yyz	 Ý5Z(T)Þ¹('×%)×(%×`S) 

, H = 0,⋯ , ]J − 1 ; T = 0,⋯ , ]J − 1  
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!'©AÖZ = ¸�ZA©S�ZA©s 	⋯	�ZA©ª 	⋯	�ZA©¶¹,×' 

 �·Z(H) est la matrice estimée de la séquence transmise �Z pour le pième sous canal de 
l’utilisateur j et à l’instant n, donc pour tout le canal nous obtenons la matrice :  
  �·Z = $!'©AÖZ" yyz�5Z�(�×(]1×`n)  

 = $!'©AÖZ" yyz�(�Z(b)⊙ �)yyz6%(ÜpZfÉZ) + � + ��(�×(]1×`n)        (5.43) 

 = $~P%Z, ⋯ , ~P=Z , ⋯ , ~P'Z(�×(]1×`n) 
 0 ≤ 0 ≤ (]J − 1)zJ 

  !'©AÖZest la matrice de pondération Multifaisceaux et Simple Utilisateur (single user) de  
l’utilisateur j. �A©ªVecteur de pondération Simple Faisceau (faisceau numéro f, dirigé vers l’antenne i). 

 
5.5.2.5.2      La matrice estimée de tous les utilisateurs :   
L’équation (5.43) devient :     
 �· = ∑ �!'©AÖZ" yyz(5Z)� =,ÕZE% �!'©'Ö" yyz(5)��×(]1×`n)                  (5.44) 

 = !'©AÖS" yyz(5%) + ⋯!'©AÖr" yyz(5Z) + ⋯!'©AÖwÕ" yyz(5,Õ) 0 ≤ 0 ≤ (]J − 1)zJ 
 �· est la matrice estimée de la matrice envoyée � sur tout le canal et pour tous les utilisateurs.   !'©'Ö est la matrice de pondération Multifaisceaux et Multiutilisateurs dont les éléments 

sont les matrices de   pondérations Multifaisceaux !'©AÖZ de chaque utilisateur j définie par.      
 !'©'Ö" = ¸!'©AÖS" ⋯	!'©AÖr" 	⋯	!'©AÖwÕ" ¹'×(,×,Õ) 
ou 	 !'©'Ö = ¸!'©AÖS 	⋯	!'©AÖr 	⋯	!'©AÖwÕ¹(,×,Õ)×' 

  yyz(5) = $yyz(5%)⋯yyz(5Z)⋯yyz(5,Õ)((,×,Õ)×(]1×`n) 
   5 est la matrice multiutilisateurs définie par (5.40).   

 
5.5.2.6      Des-étalement des données :  
 
Considérons la matrice multiutilisateurs 5 .Cette matrice peut être écrite sous forme de ]% 
colonnes : 	 5 = $ä%ä�⋯äRS ⋯ä`S((,×`n)×(`S×`n) 
 
Considérons une colonne de 5  ,äRS , �% = 0,⋯ , ]% − 1, Chaque colonne äRS peut être écrite 
sous forme de matrice de séries temporelles : 
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äRS = $åRS(0)åRS(1) ⋯ åRS(]J − 1)((,×`n)×(%×`n) 
La transformée de Fourier de äRSest :  
 ôRS(,×`n) = äRSx`n×`n                                                 (5.45) 
 x,n×,n , est la matrice de Fourier définie plus haut, �Jest choisi égal à ]J. 
La matrice ôRSest utilisée pour le des-étalement.L’opération de des-étalement est une 
multiplication synchronisée entre la séquence du code de l’utilisateur considérer  j et la ligne 
de ôRS , donc :   ô½ZRS = aæ*(ôRS) ⊙ ÉZ                                               (5.46) 
 aæ*(ôRS) ⊙ ÉZ , signifie la multiplication élément  par élément entre la ligne deôRS et le code 
de l’utilisateur j considéré ÉZ = �ÌqZ ⋯ Ì¼Z ⋯ Ì(`n6%)Z�`n×%  .   
Nous rappelons que le nombre de sous porteuses �J et égal au nombre de chips ]J. 
 
5.5.3     Exemple d’un schéma FFM-MIMO-MC-CDMA Multiutilisateurs 
 
    Le récepteur est une station de base  à N antennes, les émetteurs sont des stations mobiles à 
M antennes chacune (Figure 5.18).  
Le nombre d’utilisateurs est déterminé par le nombre de codes du système CDMA, dans notre 
cas c’est �Ö.Les SM (station mobiles) émettent par ses M antennes les données qui sont 
multiplexés spatialement et le récepteur oriente ses faisceaux vers l’émetteur j ayant le code j.        
Chaque émetteur possède ses propre signaux pilotes (le nombre de signaux pilotes est égal au 
nombre d’antennes M), ces derniers peuvent être des séquences PN  ou des porteuses de 
références qui sont insérées dans le modulateur de l’étage radio fréquence et qui seront 
restituées au récepteur par filtrage et puis seront converties en signaux électriquesõ1=ö. 

 

 
 

Figure 5.17 : Récepteur multiutilisateurs à formation de faisceaux multiple                            
et émetteurs à multiplexage spatial  
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5.6     Simulations des différents systèmes  
 
    Pour les simulations nous considérons les mêmes paramètres d’entrées pour tous les 
systèmes étudiés afin de pouvoir faire une comparaison en termes de performance à savoir : 
Le nombre d’antennes à l’émission et à la réception est le même pour les trois systèmes. 
Le nombre de sous porteuses est le même pour le cas de l’OFDM et le MC-CDMA.  
La matrice d’étalement est une matrice d’Hadamard et est la même pour le CDMA et le MC-
CDMA 
Le nombre de bits à l’entrée est le même pour tous les systèmes. 
Les matrices de codage sont les mêmes, pour le STBC elles sont représentées par �% et �� et 
pour le V-BLAST elles sont représentées par �à et �÷. 
Pour notre simulation nous considérons différentes combinaisons de M et N mais pour ne pas 
trop charger les figures nous présentons  uniquement les cas ou (M=3, N=4) et (M=4, N=4). 
 

�% = øQ% −Q� −Qà −Q÷ Q%∗ −Q�∗ −Qà∗ −Q÷∗Q� Q% Q÷ −Qà Q�∗ Q%∗ Q÷∗ −Qà∗Qà −Q÷ Q% Q� Qà∗ −Q÷∗ Q%∗ Q�∗ }
à×ù

 

 

�� = ghh
iQ% −Q� −Qà −Q÷ Q%∗ −Q�∗ −Qà∗ −Q÷∗Q� Q% Q÷ −Qà Q�∗ Q%∗ Q÷∗ −Qà∗QàQ÷ −Q÷Qà Q%−Q� Q�Q% Qà∗ −Q÷∗ Q%∗ Q�∗Q÷∗ Qà∗ −Q�∗ Q%∗ kll

m
÷×ù

 

 

�à = øs% s÷ sú s%q s%à s%û s%ü s��s� sý sù s%% s%÷ s%ú s�q s�àsà sû sü s%� s%ý s%ù s�% s�÷}
à×ù

 

 
 

�÷ = )s% sý sü s%à s%ú s�% s�ý s�üs� sû s%q s%÷ s%ù s�� s�û sàqsàs÷ súsù s%%s%� s%ý s%ü s�à s�ú sà%s%û s�q s�÷ s�ù sà�
.

÷×ù
 

 
 
Nous utilisons une modulation BPSK pour le codage STBC et 16 QAM pour le VBLAST. 
 
 
5.6.1      FFM-MIMO-OFDM 
 
    Nous considérons la Figure 5.11 et soient deux réseaux d’antennes uniforme et linéaire 
avec un espace inter éléments de � 2⁄  , avec M éléments en émission et N éléments en 
réception. 
Nous considérons quatre utilisateurs subissant quatre trajets chacun et arrivent avec presque le 
même angle d’incidence b.  
Le rapport signal à bruit des interférences Co-canal est faible devant celui du signal d’intérêt 
et est uniformément distribué dans l’intervalle�0,15	�dB	et leurs directions sont uniformément 
distribuées dans l’intervalle�−70,70�.  
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    Pour générer la séquence pilote 1�, F = 1,⋯ ,� de chaque Formateur de Faisceau on insère 
1 symbole OFDM  dans chaque trame de l’ IFFT.   
Nous considérons la Figure 5.16, nous savons que le signal MC-CDMA est un signal OFDM 
dont l’IFFT est appliquée au chip, dans le cas de l’OFDM l’IFFT est appliquée directement 
sur le symbole L=RS . L’intervalle de garde est choisi égal au quart de la durée  symbole OFDM.  
Le nombre de symboles OFDM dans la trame est choisi en fonction de la longueur de la 
séquence de la matrice de codage � et est égal à�¼ ≥ ]% + 1, avec]% la longueur de la 
séquence de la matrice S ,1 représente le symbole OFDM de la séquence de référence. 
 
 
5.6.1.1     STBC-FFM-MIMO-OFDM 
 
    Soit le schéma de la Figure 5.11 dont le bloc Mapping MIMO contient un codage STBC de  
matrices �% pour M=3 et �� pour M=4 qui sont équivalentes à X dans l’équation 5.13.   
 
Chaque ligne @ = 1,⋯ ,�de ces matrices est envoyée par l’antenne respective @ = 1,⋯ ,� et 
chaque colonne de ces matrices est envoyée pendant le temps symbole OFDM z¼

e.    
Pour ces simulations nous considérons un signal OFDM et nous supposons que les différentes 
sous-porteuses sont multipliées par des évanouissements de Rayleigh indépendants non 
sélectifs pour chaque sous-porteuse et parfaitement estimés. Les signaux émis sont reçus avec 
la même puissance moyenne. 
Le nombre de sous porteuses Nc est choisi égal à 64. 
 
    La largeur de bande de notre canal OFDM(IFFT) utilisée est de 1,25 MHZ, pour M =4 
antennes d’émission cette largeur est divisée en 256 sous canaux (sous porteuses) .Les  quatre 
canaux de 64 sous porteuses chacun  sont utilisés pour les quatre  IFFT, pour M=3 antennes 
d’émission la largeur du canal est divisée en 192 sous canaux, les trois canaux de 64 sous 
porteuses chacun  sont utilisés pour les trois IFFT. La durée d’un symbole OFDM est de 
225>Q. Les 20.8 >Q sont utilisées pour l’intervalle de garde c'est-à-dire pour la suppression de 
l’interférence inter symboles OFDM et les 204.2	>Q  sont utilisés pour les données à 
transmettre.  
Le nombre de multi-trajets L=4, les résultats sont  comparés en termes de performance en taux 
d’erreurs binaire  (TEB) ou BER (Bit Error Rate) en fonction du rapport signal sur bruits 
(RSB) ou SNR (Signal to Noise Ratio). 
 
A la réception l’algorithme d’optimisation MMSE à FFM et à séquences de références est 
utilisé, les poids w sont calculés à chaque itération en fonction des séquences de références 
insérées dans la trame des données.  
 
    Nous voyons sur la Figure 5.18 l’apport largement apporté par la formation de faisceaux 
multiple comparé à celui sans formation de faisceaux multiple, plus nous augmentons le 
nombre d’antennes à l’émission et plus le taux d’erreur binaire diminue, le TEB qui était à 
prés de 10-3 pour le cas sans codage STBC est descendu jusqu’à 10-5 avec codage STBC et 
FFM avec un RSB égal à 14 dB. Nous observons donc une nette amélioration apportée par la 
formation de faisceaux multiple.   
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Figure 5.18 : Performance du STBC-FFM-MIMO-OFDM 

 
5.6.1.2      VBLAST-FFM-MIMO-OFDM 
 
    Soit le schéma de la Figure 5.11 dont le bloc Mapping MIMO contient un codage VBLAST 
et soient les matrices �àpour M= 3 et �÷ pour M=4. 
Le flux de données est divisé en M =3 séquences de longueur ]% = 8 pour �àet divisé en M 
=4 pour �÷ et sont transmises par les M antennes d’émission.  
Chaque colonne de la matrice résultante est transmise pendant le temps symbolez¼

e
. 

 
    Pour ces simulations nous considérons un signal OFDM et nous supposons que les 
différentes sous-porteuses sont multipliées par des évanouissements de Rayleigh indépendants 
non sélectifs pour chaque sous-porteuse et parfaitement estimés. Les signaux émis sont reçus 
avec la même puissance moyenne. 
Le nombre de sous porteuses Nc est choisi égal à 64.  
 
    La largeur de bande de notre canal OFDM(IFFT) utilisée est de 1.25 MHZ, pour M =4 
antennes d’émission cette largeur est divisée en 256 sous canaux (sous porteuses) .Les  quatre 
canaux de 64 sous porteuses chacun  sont utilisés pour les quatre  IFFT, pour M=3 antennes 
d’émission la largeur du canal est divisée en 192 sous canaux, les trois canaux de 64 sous 
porteuses chacun  sont utilisés pour les trois IFFT. La durée d’un symbole OFDM est de 
225>Q. Les 20.8 >Q sont utilisées pour l’intervalle de garde c'est-à-dire pour la suppression de 
l’interférence intersymboles OFDM et les 204.2	>Q  sont utilisés pour les données à 
transmettre. 
 
    Le nombre de multi-trajets L=4, les résultats sont  comparés en termes de performance en 
taux d’erreurs binaire  TEB en fonction du rapport signal sur bruits RSB. 
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A la réception l’algorithme d’optimisation MMSE à FFM et à séquences de références est 
utilisé, les poids w sont calculés à chaque itération en fonction des séquences de références 
insérées dans la trame des données.  
 

 
Figure 5.19 : Performance du V-BLAST-FFM-MIMO-OFDM  

 
   Comme précédemment nous voyons sur la Figure 5.19 la diminution du taux d’erreur 
binaire avec l’utilisation de la formation de faisceaux multiple  par rapport aux algorithmes 
ZF et MMSE sans formation de faisceaux multiples avec le même nombre d’antennes et de 
plus l’augmentation du nombre d’antenne à l’émission apporte une amélioration significative. 
Le TEB est à 10-5 pour un RSB 12.5 dB seulement. 
 
 
5.6.2     FFM-MIMO-CDMA 
 
    Nous considérons la Figure 5.14 et soient deux réseaux d’antennes uniformes et linéaires 
avec un espace inter éléments de� 2⁄  , avec M éléments en émission et N éléments en 
réception. 
Nous considérons quatre utilisateurs subissant quatre trajets chacun et arrivent avec presque le 
même angle d’incidenceb.  
 
Le rapport signal à bruit des interférences Co-canal est faible devant celui du signal d’intérêt 
et est uniformément distribué dans l’intervalle �0,15	�dB	et leurs directions sont uniformément 
distribuées dans l’intervalle�−70,70�.  
 
Nous considérons une matrice d’Hadamard  et une modulation BPSK pour le codage STBC et 
16 QAM pour le VBLAST. 
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5.6.2.1     STBC-FFM-MIMO-CDMA 
 
    Soit le schéma de la Figure 5.14 dont le bloc Mapping MIMO contient un codage STBC et 
soient les matrices �%pour M= 3 et�� pour M=4. 
Le flux de données est divisé en 3 séquences de longueur ]% = 8pour �% et en 4 séquences 
pour ��et sont transmises par les antennes d’émission .Chaque colonne de la matrice 
résultante est transmise pendant le temps symbole Ts=Tc (temps chip). 
 
    Pour ces simulations nous avons considéré un signal CDMA et nous avons supposé que les 
différents symboles émis sont multipliées par des évanouissements de Rayleigh indépendants 
et quasi –statique entre deux durées symboles et parfaitement estimés. Les signaux de tous les 
utilisateurs sont reçus avec la même puissance moyenne. 
la longueur des codes d’étalement Lc=64. 
La largeur de bande de notre canal CDMA utilisée est la même que pour le cas de l’OFDM 
1.25 MHZ.  
 
    Pour toutes ces simulations nous considérons les séquences d’étalements de Walsh-
Hadamard, le nombre de multi-trajets L=4, les résultats sont  comparés en termes de 
performance en taux d’erreurs binaire  TEB en fonction du rapport signal sur bruits.  
   A la réception l’algorithme d’optimisation MMSE à FFM et à séquences de références est 
utilisé, les poids w sont calculés à chaque itération en fonction des séquences de références 
insérées dans la trame des données.  

 
Figure 5.20 : Performance du STBC-FFM-MIMO-CDMA 

 
    Nous voyons clairement sur la Figure 5.20 l’avantage qu’apporte la formation de faisceaux 
multiples sur le système général par rapport  au STBC sans la FFM. En effet malgré l’effet du 
canal multi-trajets nous constatons une large contribution de la formation de faisceaux 
multiple sur la réponse globale du système en terme de BER et du RSB, donc un BER qui 
était aux environ de 10-2 est descendu aux environ de10-5 seulement. 
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5.6.2.2     VBLAST-FFM-MIMO-CDMA 
 
    Soit le schéma de la Figure 5.14 dont le bloc Mapping MIMO contient un codage VBLAST 
et soient les matrices �à pour M= 3 et �÷ pour M=4. 
Le flux de données est divisé en 3 séquences de longueur ]% = 8 pour �à et en 4 séquences 
pour �÷ et sont transmises par les antennes d’émission .Chaque colonne de la matrice 
résultante est transmise pendant le temps chip Tc. 
 
    Pour ces simulations nous considérons un signal CDMA et nous supposons que les 
différents symboles (chips) émis sont multipliés par des évanouissements de Rayleigh 
indépendants et quasi –statique entre deux durées symboles et parfaitement estimés. Les 
signaux de tous les utilisateurs sont reçus avec la même puissance moyenne. 
La longueur des codes d’étalement ]J=64. 
La largeur de bande de notre canal CDMA utilisée est la même que pour le cas de l’OFDM 
1.25 MHZ.  
Le nombre de multi-trajets L=4, les résultats sont  comparés en termes de performance en taux 
d’erreurs binaire TEB en fonction du rapport signal sur bruits RSB.  
    
    A la réception l’algorithme d’optimisation MMSE à FFM et à séquences de références est 
utilisé, les poids w sont calculés à chaque itération en fonction des séquences de références 
insérées dans la trame des données.  
 

 
Figure 5.21 : Performance du V-BLAST-FFM-MIMO-CDMA 

 
    La  simulation de la Figure 5.21  nous montre l’avantage largement apporter par la 
formation de faisceaux multiple par rapport un détecteur ZF ou MMSE  le taux d’erreur 
binaire est à seulement 10-5 pour un RSB de 14dB. De plus, plus le nombre d’antennes 
augmente meilleur est le résultat. 
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5.6.3      FFM-MIMO-MC-CDMA  
 
    Nous considérons la Figure 5.15 et soient deux réseaux d’antennes uniformes et linéaires 
avec un espace inter éléments de� 2⁄  , avec M éléments en émission et N éléments en 
réception. 
Nous considérons quatre utilisateurs subissant quatre trajets chacun et arrivent avec presque le 
même angle d’incidence b.  
Le rapport signal à bruit des interférences Co-canal est faible devant celui du signal d’intérêt 
et est uniformément distribué dans l’intervalle �0,15	�N�	et leurs directions sont uniformément 
distribuées dans l’intervalle�−70,70�.  
 
    Pour générer les codes d’étalements  la matrice d’Hadamard est utilisée, le nombre de chips  
]J est égal à celui du nombre de sous porteuse �J.  
Pour générer la séquence pilote 1�, F = 1,⋯ ,� de chaque Formateur de Faisceau nous 
insérons 1 symbole OFDM  dans chaque trame de l’ IFFT comme illustré dans la Figure 5.17. 
L’intervalle de garde est choisi égal au quart de la durée  symbole OFDM.  
Le nombre de symboles OFDM dans la trame est choisie en fonction de la longueur de la 
séquence de la matrice S et est égal à �¼ ≥ ]% + 1, avec]% la longueur de la séquence de la 
matrice S ,1 représente le symbole OFDM de la séquence de référence. 
 
5.6.3.1     STBC-FFM-MIMO-MC-CDMA 
 
    Soit le schéma de la Figure 5.15 dont le bloc Mapping MIMO contient un codage STBC et 
soient les matrices �%pour M= 3 et �� pour M=4. 
Le flux de données est divisé et codé suivant un codage STBC en 3 séquences de longueur 
]% = 8 pour �% et en 4 séquences de longueur ]% = 8 pour �� et sont transmises par les 
antennes d’émission .Chaque colonne de la matrice résultante est transmise pendant le temps 
symbole OFDM zJ

e. 
 
    Pour ces simulations nous  considérons un signal MC-CDMA et nous supposons que les 
différentes sous-porteuses sont multipliées par des évanouissements de Rayleigh indépendants 
non sélectifs pour chaque sous-porteuse et parfaitement estimés. Les signaux de tous les 
utilisateurs sont reçus avec la même puissance moyenne. 
la longueur des codes d’étalement ]J = 64. 
 
    La largeur de bande de notre canal MC-CDMA(IFFT) utilisée est de 1.25 MHZ, pour M =4 
antennes d’émission cette largeur est divisée en 256 sous canaux (sous porteuses) .Les  quatre 
canaux de 64 sous porteuses chacun  sont utilisés pour les quatre  IFFT, pour M=3 antennes 
d’émission la largeur du canal est divisée en 192 sous canaux, les trois canaux de 64 sous 
porteuses chacun  sont utilisés pour les trois IFFT. La durée d’un symbole MC-CDMA est de 
225>Q. Les 20.8 >Q sont utilisées pour l’intervalle de garde c'est-à-dire pour la suppression de 
l’interférence inter symboles MC-CDMA et les 204.2	>Q  sont utilisées pour les données à 
transmettre. 
 
    Le nombre de multi-trajets L=4, les résultats sont  comparés en termes de performance en 
taux d’erreurs binaire  TEB en fonction du rapport signal sur bruits. 
A la réception l’algorithme d’optimisation MMSE à FFM et à séquences de références est 
utilisé, les poids w sont calculés à chaque itération en fonction des séquences de références 
insérées dans la trame de données.  
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    Nous voyons clairement sur la Figure 5.22 l’avantage qu’apporte la formation de faisceaux 
multiple sur le système général par rapport  au STBC sans la FFM. Comparé aussi au cas de 
l’OFDM et le CDMA nous avons un meilleur TEB. 
 

 
Figure 5.22 : Performance du STBC-MIMO-FFM-MC-CDMA  

 
 
5.6.3.2     VBLAST.FFM-MIMO-MC-CDMA  
 
    Soit le schéma de la Figure 5.15 dont le bloc Mapping MIMO contient un codage VBLAST 
et soient la matrices �àpour M= 3 et �÷ pour M=4 antennes d’émission. 
Chaque colonne de la matrice résultante est transmise pendant le temps symbole zJ

e = zJ +

zJ3. 
    Pour ces simulations nous considérons un signal MC-CDMA et nous supposons que les 
différentes sous-porteuses sont multipliées par des évanouissements de Rayleigh indépendants 
non sélectifs pour chaque sous-porteuse et parfaitement estimés. Les signaux de tous les 
utilisateurs sont reçus avec la même puissance moyenne. 
La longueur des codes d’étalement ]J = 64. 
 
    La largeur de bande de notre canal MC-CDMA(IFFT) utilisée est de 1.25 MHZ, pour M =4 
antennes d’émission cette largeur est divisée en 256 sous canaux (sous porteuses) .Les  quatre 
canaux de 64 sous porteuses chacun  sont utilisés pour les quatre  IFFT, pour M=3 antennes 
d’émission la largeur du canal est divisée en 192 sous canaux, les trois canaux de 64 sous 
porteuses chacun  sont utilisés pour les trois IFFT .La durée d’un symbole OFDM est de 
225>Q. Les 20.8 >Q sont utilisées pour l’intervalle de garde c'est-à-dire pour la suppression de 
l’interférence inter symboles OFDM et les 204.2	>Q  sont utilisés pour les données à 
transmettre. 
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    Le nombre de multi-trajets L=4, les résultats sont  comparés en termes de performance en 
taux d’erreurs binaire  TEB en fonction du rapport signal sur bruits RSB. 
A la réception l’algorithme d’optimisation MMSE à FFM et à séquences de références est 
utilisé, les poids w sont calculés à chaque itération en fonction des séquences de références 
insérées dans la trame de données.  
 

 
Figure 5.23 : Performance du V-BLAST-MIMO-FFM-MC-CDMA  

 
    La simulation de la Figure 5.23  nous montre l’avantage largement apporter par la 
formation de faisceaux multiple et VBLAST par rapport un détecteur ZF ou MMSE, le taux 
d’erreur binaire est à seulement 10-5 pour un RSB de 11dB. De plus, plus le nombre 
d’antennes augmente meilleur est le résultat. Comparer aussi au cas de l’OFDM et le CDMA 
nous avons un  meilleur TEB. 
 
La référence [191] a fait une comparaison entre le STBC, le STTC, QPSK et la BPS (Figure 
5.24) .L’auteur a démontré l’avantage significatif du diagramme de rayonnement à 
balayage (BPS pour Beam Pattern Scanning) par rapport aux autres détecteurs utilisés en 
terme de BER en fonction du SNR. 
En effet pour un SNR prés de 14 dB, il a un taux d’erreur binaire de 10-4 pour ses schémas 
d’émission réception illustré dans les Figures 1,2 et 3 de son article. 
Dans notre études nous remarquons l’avantage apporter avec nos schémas d’émissions 
réceptions des Figures 5.11, 5.14, 5.15, les courbes de performances sont illustrées dans les 
Figures 5.19, 5.20, 5.22, 5.23, 5.24 dans le cas du STBC-FFM-MIMO-OFDM, VBLAST-
FFM-MIMO-OFDM, VBLAST-FFM-MIMO-CDMA, STBC-MIMO-FFM-MC-CDMA et le 
V-BLAST-MIMO-FFM-MC-CDMA. Par contre dans la Figure 5.21,  nous avons un léger 
désavantage pour le cas du STBC-MIMO-FFM-CDMA par rapport à celui de l’auteur [191], 
cela est du principalement aux effets des multi-trajets causé par le canal de transmission. 
La meilleure performance est obtenue dans le cas du V-BLAST-FFM-MC-CDMA car pour 
un SNR de 10.5 dB nous avons un taux d’erreur binaire de 10-5 seulement.     
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Figure 5.24 : Courbe de performance du BPS  

 
5.7     Conclusion 
 
    L’objectif de cette partie de travail de thèse était de combiner les systèmes multi-accès avec 
des canaux MIMO composés par  de réseaux d’antennes à l’émission et de réseaux d’antennes 
adaptatifs avec  formation de faisceaux multiple (multi-beam ) à la réception. Le critère 
d’optimisation choisi était l’algorithme à Erreur Quadratique Moyenne Minimale (ou MMSE) 
pour sa facilité de mise en œuvre utilisant une séquence de référence pour chaque antenne 
d’émission i =1,…,M  dans la détection des symboles émis pour les différents systèmes 
MIMO-OFDM, MIMO-CDMA et MIMO-MC-CDMA. 
 
    Le codage STBC a apporté un gain significatif en termes de diversité et de plus la 
formation de faisceaux multiple a contribué fortement pour diminuer ou éliminer presque 
l’effet des multi-trajets. L’architecture verticale V-BLAST qui procède tout simplement à un 
démultiplexage de la chaîne d’informations en sous chaîne, chacune d’entre elles étant 
transmise par son antenne respective i  après avoir été modulée, apporte une performance 
meilleure par rapport à celle du codage STBC  étudié et par conséquent une plus grande 
capacité de transmission. 
 
    Nous espérons que la combinaison des réseaux d’antennes à formation de faisceaux 
multiple à la réception dans un canal MIMO à codage STBC ou à multiplexage spatial V-
BLAST avec la technique multi-accès et multiporteuse MC-CDMA apporte une réelle 
contribution dans le domaine des télécommunications et surtout dans la téléphonie mobile. 
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Conclusions et perspectives 
 
 
 
 
    Les travaux présentés dans cette  thèse nous ont permi d’étudier les nouvelles techniques de 
modulations à savoir l’OFDM, la CDMA et la MC-CDMA combinant l’accès multiple à 
répartition de code, utilisant l’étalement de spectre CDMA, et les modulations à porteuses 
multiples OFDM. 
 
    L’OFDM est retenu pour sa grande efficacité spectrale dans les canaux difficiles et le 
CDMA pour sa capacité d’accès multiple performante et flexible dans les réseaux cellulaires. 
Une synthèse bibliographique a permi d’exposer les principes de ces deux techniques et des 
systèmes  qui leur sont associés. La technique MC-CDMA offre notamment un excellent 
rapport performance /complexité tout en atteignant de bonnes efficacités spectrales. 
 
    L’objectif principal de ce travail de recherche est  la détection Multiutilisateurs d’un 
émetteur-récepteur utilisant un réseau d’antennes à formation de faisceaux multiple (multi-
beam) à la réception ayant chacun son propre signal de référence et utilisant comme 
algorithme d’adaptation le critère de l’erreur quadratique moyenne minimale (EQMM) et un 
réseau d’antennes à l’émission combinant les différents systèmes multi-accès et/ou multi-
porteuses.  
 
    Dans le chapitre 1 nous avons donné le principe général des communications numériques, 
nous avons aussi rappelé les équations utiles à la compréhension de notre système de 
transmission, nous avons décrit le canal SISO qui utilise une antenne à l’émission et une 
antenne à la réception ainsi que le canal MIMO qui utilise plusieurs antennes à l’émetteur et 
plusieurs antennes au récepteur, ce dernier est parfaitement décrit dans le cas de multiple 
trajets et de plus une normalisation en puissance est faite. 
 
    Dans le chapitre 2 nous avons entamé les technique multi-accès comme la TDMA et la 
FDMA en faisant quelque rappel essentiel à la compréhension du principe multiutilisateurs   
et les techniques de modulation avancées comme la CDMA et la MC-CDMA dont la 
séparation des utilisateurs est réalisée par des codes orthogonaux, sans oublié la pièce 
maitresse, la modulation OFDM qui est à la base des systèmes de  communications 4 G et les 
suivantes grâce à son avantage apporté pour un canal multi-trajets. Après avoir rappelé les 
techniques de détection Mono-utilisateurs et Multiutilisateurs habituellement mises en œuvre 
dans les récepteurs, les résultats que nous avons trouvé tant sur le canal à bruit gaussien que 
sur le  canal de Rayleigh ont montré que les détecteurs basés sur le critère de l’erreur 
quadratique offrent de meilleures performances.  
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    Le chapitre 3 est consacré au système de transmission SIMO en général et ensuite à celui 
utilisant la formation de faisceau à la réception connue sous le nom de la technique d’accès 
multiple à répartition spatiale (SDMA). Nous avons rappelé les différents critères de 
formation de faisceau existant dans la littérature et nous avons opté pour le critère utilisant 
une séquence de référence qui est inséré dans la trame de données, l’algorithme d’adaptation 
qui nous a intéressé est celui de l’erreur quadratique moyenne minimale (EQMM) pour sa 
facilité de mise en œuvre. A la fin de ce chapitre nous avons réalisé la simulation sous 
environnement MATLAB de la combinaison SIMO-MC-CDMA à formation de faisceau 
utilisant une séquence de référence avec l’algorithme EQMM (ou MMSE). 
 
    Le chapitre 4 est le lien nécessaire entre les trois premiers chapitres et le dernier. En effet 
dans ce chapitre nous introduisons les techniques de codage espace temps (STC) et les 
techniques de multiplexage (SDM) avec un rappel sur l’entropie, l’information mutuelle et la 
capacité d’un canal MIMO. Nous avons réalisé des combinaisons de la technique de 
modulation avancé la MC-CDMA avec le codage STBC et le multiplexage V-BLAST et nous 
avons réalisé des simulations en terme du taux d’erreur binaire en fonction du rapport signal 
sur bruit (SNR). 
 
    Le chapitre 5 est la suite logique des 4 chapitres précédant. Nous avons combiné plusieurs 
systèmes SIMO en parallèle à formation de faisceau avec chacun son propre signal de 
référence d’où nous obtenons un système MIMO à formation de faisceaux multiple à la 
réception. L’avantage de cette combinaison est la diminution des effets négatifs des multi-
trajets et des interférences d’accès multiples, de plus l’association de la modulation à accès 
multiple MC-CDMA nous a apporté un très grand avantage grâce à son aspect multiutilisateur 
et sa lutte contre la sélectivité du canal MIMO. Les techniques de codage espace temps et 
celles du multiplexage spatiale sont utilisées pour avoir un gain en diversité et un gain en 
capacité respectivement selon le choix voulu. 
Les nouveaux schémas proposés permettent une meilleure qualité de réception grâce à la 
diminution significatif des multi-trajets voir leur éliminations en utilisant la formation de 
faisceaux multiple à la réception dans le cas d’un codage STBC et une plus grande capacité de 
transmission dans le cas du multiplexage spatial V-BLAST.  
    
    Les systèmes étudiés trouvent des applications dans le domaine des radiocommunications, 
notamment pour les systèmes de troisième et quatrième générations et au-delà (Beyond 4G). 
L’idée de base des systèmes MIMO est très simple puisqu’il s’agit d’associer la diversité 
spatiale à l’émission à la diversité spatiale à la réception. Il s’agit en quelque sorte d’une 
extension des "antennes intelligentes". Ce concept regroupe les techniques de traitement du 
signal qui exploitent la multiplicité d’antennes. Nous nous sommes plus particulièrement 
concentrés sur  les systèmes MIMO, basés sur le codage espace temps de type STBC  ainsi 
que sur le  multiplexage spatial avec l’architecture vertical  V-BLAST développée par les 
laboratoires Bell. L’architecture de ces systèmes  a été détaillée, et pour valider le procédé, 
des simulations sont réalisées sur le modèle du  canal radio-mobile de Rayleigh. 
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    A l’issu des travaux menés dans le cadre de cette thèse, les différents axes d’étude abordés 
conduisent à des perspectives nombreuses et variées : 
Nous pensons dans nos prochains travaux de prendre en compte les fonctions d’estimation du 
canal dans un contexte multiutilisateur. Des techniques d’estimation  du canal offrant les 
meilleurs compromis performance/complexité devront être étudiées. 
Etude des techniques de détection Multiutilisateurs pour un système FFM-MC-CDMA dans le 
contexte de communication mobile par satellite. 
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Annexe A 
 

Algorithme de FF numérique pour le 
récepteur MIMO par séquence de 
référence. 
 
  
On considère le schéma suivant :  

 
Figure A.1 : Principe d’adaptation par signal de référence 

 
Le problème qui se pose est comment retrouver �(�)à partir de	�(�). Une solution consiste à 
filtrer �(�) de tel sorte que la sortie  ��(�)soit la plus proche possible de�(�), notons que tout 
les signaux sont complexes. On peut mesurer la qualité de l'estimation par �(�) défini par : 

 	�(�) = �
(�) − ��(�) 
 
Avec  ��(n) = ��(�)|� , t est le temps nécessaire pour l’extraction du signal de référence 
(pilote) qui n’est rien d’autre que x(n) pendant ce temps, donc : 
 �(�) = �(�) − ��(�)                                                   (A.1) 

 
Evidemment, plus  �(�) sera faible, plus l'estimation sera bonne. On cherche donc un filtre 
qui minimisera l'erreur. Il est pratique de chercher à minimiser ��(�) car c'est une fonction 
quadratique facilement dérivable. Par ailleurs, étant donné que les signaux intéressant sont 
aléatoires, la fonction coût qui sera à minimiser est l'erreur quadratique moyenne (MSE) 
définie par : �(�) = E(��(�))                                                       (A.2) 

Filtre 
linéaire 

        Signal��r(�)�= ���(�)��� 
 

Erreur ��(�)� 
���(�)� Signal estimé 	��(�)� 

Signal 
information 

Bruit 
additif 

��(�)� 
Signal 

observé 

 
System 
distordu 

Émetteur Récepteur 
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Le filtre optimal de Wiener correspond au filtre qui minimisera la MSE. 
Soit w, le filtre de Wiener de type FIR que nous recherchons et   la longueur de sa réponse 
impulsionnelle donnée avec une notation matricielle par :! = "#$#%⋯	#' 	⋯	#()%*+ 
Le signal estimé ��(�)peut alors s'écrire à l’instant n :   
 ��(�) = ∑ #'∗()%'.$ �(� − /)                                             (A.3)                                                     

 
ou encore en introduisant la notation matricielle pour 0(�). 
  ��(�) = !+0(�) ⟺ ��(�) = 0+(�)!                                   (A.4) 

 
Avec, 0(�) = "�(�)	�(� − 1)⋯�(� − ( − 1))*+ 
 
En faisant l'hypothèse que les signaux �(�) et �(�) sont stationnaires, et si on introduit 
l'équation (A.3) dans l'équation (A.2), on arrive à la fonction coût suivante : 
 �(�) = E3(�(�) − !+0(�))�4 
 = E"��(�)* − 2"0(�)!+�(�)* + E"!+0(�)0+(�)!* 
 = E3��(�)4 − 2!+789 +!+:!                                    (A.5) 

 : est une matrice d'autocorrélation de taille  ×  définie par :  
 : = E30(�)0+(�)4                                                 (A.6) 

 <89 est un vecteur d'intercorrélation de taille  défini par : 
 <89 = E30(�)�(�)4                                               (A.7) 

 
L'équation (A.5) montre que la fonction coût MSE dépend de la réponse impulsionnelle w. 
Pour en obtenir le minimum, il suffit de chercher les conditions d'annulation de la dérivée de 
la fonction coût par rapport aux variables que sont les   points de la réponse impulsionnelle 
du filtre.  
La dérivée de la fonction coût par rapport au jème point de la réponse impulsionnelle est 
donnée par : 
 =>=?@ = E A ==?@ ���(�)�B = E A2�(�) =C(D)=?@ B                                     (A.8) 

 
En substituant dans cette équation �(�) par les équations (1) et (4), on obtient l'expression 
suivante : 
 E�E#F = E G2�(�) EE#F ��(�) − !+0(�)�H 
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En utilisant le fait que la sortie du filtre !+0(�) peut s'écrire comme une somme de   
produits dont un seul contient le terme !F, on a arrive à l'expression suivante : 

 =>=?@ = E A2�(�) ==?@ �#F�(� − I)�B = E"−2�(�)�(� − I)*                             (A.9) 

 
On cherche les conditions d'annulation de cette équation pour tous les I = 0,⋯ , − 1. 
Ceci nous donne un ensemble de   équations qui peut être écrit de façon matricielle en 
introduisant le vecteur gradient ∇: 
 

∇=
MN
NN
NN
NO

=>=?P=>=?Q.=>=?@.=>=?STQUV
VV
VV
VW
=-2E

MN
NN
NO �(�)�(�)�(� − 1)�(�).�(� − I)�(�).�(� −  + 1)�(�)UV

VV
VW
=-2E

XY
Z
Y[

MN
NN
NO �(�)�(� − 1).�(� − I).�(� −  + 1UV

VV
VW . �(�)

\Y
]
Ŷ = −2E"�(�)�(�)* 

 
En utilisant les équations (A.1) et (A.4) pour remplacer �(�) on obtient : 
 ∇= −2E30(�)(�(�) − 0+(�)!)4 = −2E"0(�)�(�)* + 2E30(�)0+(�)!4 
 
qui devient  en introduisant la matrice d'autocorrélation et le vecteur d'intercorrélation : 

 ∇= −2<89 + 2:!                                            (A.10) 

 
La réponse impulsionnelle optimale  !_`� est celle qui annule cette équation d'où : 
 :!_`� = <89 

donc !_`� = <ab:                                                         (A.11) 

 
Ce filtre  permet d'obtenir une erreur quadratique moyenne minimale (EQMM)  entre �(n) et  
son estimé ��(n) donnée par :  
 �c'D = E"��(�)* − !_`�+ <89 = σe� − !_`�+ <89                                 (A.12)  
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Figure A.2 : tracé de J=f(c=w) pour  = 1 et  = 2	 
 
On voit de l’équation (A.11) une inversion de matrice donc  une première étape est de trouver 
une méthode déterministe itérative pour le calcul de !_`� qui va nous éviter  le calcul de 
l’inverse de la matrice R. 
Pour notre problème nous utilisons la méthode de la descente ou méthode de l’algorithme  du 
gradient définie par : 
  !(f + 1) = !(f) − %�g∇!(h)i(f)                                  (A.13) 

avec ∇!(h) est le gradient de �(f) par rapport à !   g est le pas d’adaptation , une constant réelle positive   f est l’indexe de l’itération ,en general ne coincide pas aux instants du temps. �(f) étant une fonction quadratique du vecteur des coefficients, on trouve 
  ∇!(h)�(f) = 2(:!(f) − <
jk)                                       (A.14) 
d’ou !(f + 1) = !(f) − g(:!(f) − <
jk)                               (A.15) 
 
Dans le cas scalaire, pour des  signaux réels dans (192) page 171  g_`�		 est définie par   
 g_`� = �lmnbolmkp                                                   (A.16) 

 
avec qcr9et qc'D sont les valeurs propres de s quand : est decomposée sous forme   : =tstu   avec t	une matrice unitaire formée de vecteurs propres de R (voir annexe B).  

 
 
 
 
 
 

 = 1 
 = 2 
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Annexe B 
 
 
 

Décomposition en valeurs singulières (SVD) 
de la matrice H 
 
 
Nous supposons le canal parfaitement connu à la réception.   

 
On pose v ≤ min(y, )et y ≤   

 
r est le rang de la matrice de canal H. 
 z = ts{+                                                                       (B.1) 

 
U et V sont des matrices unitaires de tailles  ×  et y × yrespectivement, 
Σ est la matrice diagonale des valeurs singulières (r valeurs non-nulles) de taille  × y: 
  

s =
}
~�

�q%
� �q� ⋱ ��q
 0 �

��                                                        (B.2) 

 q/, / = 1, … . . , v sont les valeurs propres non nulles de z� z   (y × y)  
 

 
Figure B.1 : Décomposition SVD de H. 

 0 = ts{+� + �                                                        (B.3) 
 
En effectuent une opération de prècodage et de postcodage on obtient Figure B.2. 
 

z = ts{+ 

b 

y c 
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Figure B.2 : Opération de prècodage et de postcodage. 
 � = {	�̂ 

t�0 = t��ts{��{	c� +t��                                              (B.4) 
 0� = 	s�� + ��                                                              (B.5) �� est encore gaussien avec la même variance que b. 
 
Ce système est équivalent à r canaux SISO en parallèle indépendants dont les puissances sont 
données par les valeurs propres Figure B.3.  0/ =  0q/  

 
 

Figure B.3 : Canaux SISO équivalents. 
 
Finalement on obtient La capacité de WaterFilling qui est donnée par :  
 � = ∑ log� �1 + ��k(P q'�
'.%                                                    (B.6) 

Avec  �� = ∑ ��/v/=1   
 ��j' = g −  $' 				,  $' ≤ g			�j' = 0					si	non � 
 g	etant l’energie maximal du système MIMO ( Figure  B.4).  
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�qv

��1 

��v 

��1 

��v 

0�1 

0�v 

z = ts{+ 

b 

y c 
V

�� t� 
0� 
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Figure B.4 : Répartition de l’énergie d’un canal MIMO. 

 
Pour le cas d’un canal inconnu à l’émission on suppose que la même énergie est appliquée sur 
chacune des M antennes : 

��/ = ��y  

soit le rapport signal à bruit à la réception  
 

� = �j $ 

alors : �(�, y,  ) = ∑ �'
'.%   
 = ∑ log� �1 + �y q'�
'.% = log� det �� + �y zz+�                                 (B.7)  
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Annexe C  
 
Représentation géométrique des signaux 
 
 
 
Afin de faciliter la visualisation de l'ensemble ¡ = ��%(�), ��(�), ⋯ �¢(�)� des M signaux de 
modulation, il est avantageux de considérer ces signaux comme des points dans un espace 
vectoriel. Cette représentation géométrique permet d'évaluer facilement les performances d'une 
technique de modulation. 
 
Chaque signal de modulation est alors décrit par un jeu de coordonnées. À partir de cette 
représentation, on peut exprimer grâce à la « borne union », une limite supérieure de la 
probabilité d'erreur en fonction du bruit (considéré gaussien). 

 

£j(� �'⁄ ) ≤ ∑ ¥¢'.%F¦' § ¨k@��(P©                                           (C.1) 

 
où ª'F est la distance euclidienne entre le ième vecteur et le jème vecteur et la fonction ¥(�) est  
définie de la manière suivante : ¥(�) = « %√� ��£ �− �®

� �o¯9 ª�           (C.2) 

 
La fonction ¥(. )peut être mise en relation avec la fonction d'erreur complémentaire �v°±(. ) de 
la manière suivante : ¥(�) = %� �v°± � 9√��                            (C.3) 

 

avec                                                     �v°±(�) = �√ « �()�®)ª�o¯9  

 
Si les M signaux de modulation sont équiprobables alors la probabilité d'erreur moyenne s'estime 
par : 
 ²³(�) = ²³(� �'⁄ ) = %¢ ∑ £j¢'.% (� �'⁄ )                                     (C.4) 

 
 

 
 

 



178 
 

 
 
 
 
 
Annexe D 
 
Séquences pseudo aléatoires 
 
 
Les séquences pseudo aléatoires (PN) sont une suite binaire dont l'auto corrélation sur une 
période peut être comparée à celle d'une séquence aléatoire. 
En effet, bien que cette séquence soit déterministe, elle présente des caractéristiques similaires 
aux séquences aléatoires : 
 

� on y compte autant de zéros que de uns, 
� très faible corrélation entre deux séquences décalées, 
� très faible corrélation entre deux séquences différentes. 

 
Les séquences PN sont généralement générées suivant le principe présenté à la Figure ci 
dessous. 
 

 
Figure D.1 : Diagramme de génération des séquences PN 

 
Le générateur consiste en une cascade de m registres interconnectés à des additionneurs 
logiques dont le résultat est ensuite réinjecté en entrée de la cascade. 
Le contenu des différents registres au départ constitue l'état initial du générateur. Si tous les 
registres sont à zéro et que la logique d'interconnexion est linéaire (constituée exclusivement 
d'additionneurs), alors la séquence générée sera inlassablement des zéros. II existe en fait 2m-

1états possibles non nuls. Une séquence qui a une période de 2m-1bits (ou chips) est appelée 
séquence de longueur maximale. 
Elles présentent des caractéristiques idéales en ce qui concerne l'autocorrelation Figure ci 
dessous  mais I'intercorrélation de deux séquences différentes peut être élevée. 
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Figure D.2 : Allure de I'autocorrelation d'une séquence pseudo-aléatoire 

 
Pour obtenir des caractéristiques d'intercorrélation plus intéressantes, on a recours à des 
séquences telles que les séquences de Gold. Elles sont obtenues en additionnant les sorties des 
deux meilleures séquences de longueur maximale de même longueur. Elles sont utilisées dans 
des systèmes asynchrones (typiquement sur la liaison montante base-mobile). 
On peut aussi mentionner que d'autres séquences, qui ne sont pas aléatoires cette fois-ci, 
peuvent être utilisées pour l'étalement lorsque le système est synchrone (typiquement liaison 
descendante base-mobile). On parle alors de codes de Walsh (ouWalsh Hadamard) qui 
présentent une intercorrélation strictement nulle. 
Le principe de génération des codes Walsh Hadamard est récursif : la matrice H2Ns'obtient par 
répétition de la matrice HN suivant un schéma bien précis. Les différentes lignes de la matrice 
obtenue sont orthogonales et servent de séquence d'étalement. 
 
Principe de récurrence 
 

��( = A�( �(�( �́(B                                                         (D.1) 

 

avec                                             �% = 0	 ��� = µ0 00 1¶�                                                   (D.2) 

 
Exemple pour k=4 

 

�  = ·0 00 1 0 00 10 00 1 1 11 0¸  donc 4 codes orthogonaux 
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Annexe E 

 

 
Calcul du rapport signal sur bruit (SNR : 
Signal to Noise Ratio) 
 
 
Le SNR instantané est défini comme étant le rapport entre la puissance du signal utile ²¹(�) 
et le bruit pur ²º(�), est donné par : 
 ¡ »(�) = ¼½(D)¼¾(D)                                                      (E.1) 

 
En fonction du signal reçu �c(�) et du bruit pur ¿(�), le rapport est donné par : 
 ¡ »c(�) = |9m(D)|®

|º(D)|®                                                 (E.2) 

 
Après adaptation le rapport est exprimé par : 
 

¡ »Àc(�) = �!Á9m(D)�®
�!Áº(D)�®                                               (E.3) 

 
L’équation (E.3) est l’équation utilisée pour l’analyse des performances des algorithmes  de 
détection. 
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Annexe F 

 

 
Rappels sur l’enveloppe complexe 
 
 
 
L’expression de l’enveloppe complexe �̃(�) associée au signal modulé �(�) est définie par 
l’équation suivante : 
 �̃(�) = �Ã(�)�)F�ÄÅ� = (�(�) + I�̂(�))�)F�ÄÅ�                                 (F.1) 
 
Ici �Ã(�) représente le signal analytique associé à �(�). Ce signal complexe a sa partie réelle 
qui coïncide avec le signal �(�), 
 �(�) = ℛ��Ã(�)�                                                       (F.2) 
 
et sa partie imaginaire est égale à : 
 �̂(�) = % « j(Ç)�)Ço¯)¯ ªÈ                                                (F.3) 

 
Le signal �̂(�) de l’équation (F.3) est la transformée de Hilbert de �(�). Cette transformée est 
une opération linéaire, invariante dans le temps, définie par une fonction de transfert en 
fréquence �(°) et une réponse impulsionnelle ℎ(�) (F.4).  
 �(°) = −I�/Ê�(°) 

                                                  (F.4)   

ℎ(�) = 1Ë Ì£ §1�© 

 
La notation Ì£() représente la distribution valeur principale. D’après ces définitions, 
l’expression de l’équation (F.3) peut être vue comme le produit de convolution entre le signal �(�) et la réponse impulsionnelle ℎ(�).  
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Annexe G  

 

 
Le Bruit Blanc Gaussien Additif 
 
 
 
Le bruit blanc additif gaussien (« Additive White Gaussian Noise », « AWGN ») ou BBAG 
est une caractéristique fondamentale du canal de transmission. Il est généré par des signaux 
parasites transitant sur le même canal et par le bruit thermique des composants électroniques. 
Ce bruit de canal est modélisé par un signal aléatoire	¿(�), dont la distribution de probabilité 
suit la loi Gaussienne :   
 °(¿) = %Í√� �)	Q®�¾TÎÏ �®                                               (G.1) 

 
où g = E�¿(�)� = 0 et Ð� = E"(¿(�) − g)�* − E"¿(�) − g*� = E"¿�(�)*   représentent respec 
-tivement sa valeur moyenne et sa variance. Ensuite la densité spectrale de puissance du bruit 
blanc gaussien (Figure G.1 (a)) tient compte, par définition, de toutes les fréquences -∞,+∞avec une amplitude de  $ 2⁄ . Dans ce cas, la puissance de bruit ²ºest infinie (équation 
G.2).   
 

 
                            (a)                                                                    (b)                                            

Figure G.1 : Représentation du bruit blanc 
 
 ²º = « Ò(°)ª° = ∞o¯)¯                                                    (G.2) 
 
Pour les applications réelles sur canaux radiofréquences, on utilise la densité spectrale de bruit 
filtré sur fréquence porteuse Figure G.1(b)] dont la puissance ²ºÓ est donnée en équation 
(G.3). ²ºÓ = 2 × « ÒÔ(°)ª°ÄÅoÕ �⁄ÄÅ)Õ �⁄ =  $Ò                                           (G.3) 

 

DSP : Ò(°)  $ 2⁄  

° −°Ö −°Ö − Ò 2⁄  −°Ö + Ò 2⁄  

DSP : ÒÔ(°)  $ 2⁄  

°Ö °Ö − Ò 2⁄  °Ö + Ò 2⁄  

B B 

° 
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Ce signal de bruit s’ajoutant au signal émis �(�), dégrade les performances en « BER » du 
signal reçu. Ensuite, de façon générale la probabilité d’erreur £C dans un canal gaussien est 
égale à : 

£C = ×)%× �v°± Ø %×)% Ù³(Ú� Û                                         (G.4) 

 
où M représente le nombre de niveaux de la modulation en question, �v°±(�) est la fonction  
d’erreur complémentaire définie en annexe C et SNR est le rapport signal à bruit (« Signal to 
Noise Ratio ») défini en annexe E. 
À titre d’exemple la Figure G.2 présente une constellation pour une modulation16-QAM 
(M=16) en émission et en réception en présence d’un canal « AWGN ». L’effet du bruit blanc 
gaussien additif a un impact juste sur l’amplitude du signal émis en étalant ainsi les points de 
la constellation. 

. 
 

Figure G.2 : Dégradation due au Canal « AWGN » sur une Constellation 16-QAM 
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RESUME 

Aujourd’hui les systèmes MIMO sont devenus un des sujets les plus étudiés en recherche, car ils sont 
capables d’augmenter l’efficacité spectrale (capacité) sur une largeur de bande limitée. L’aptitude des 
systèmes multi-antennes à résister aux évanouissements et aux interférences constitue par ailleurs un 
avantage supplémentaire indéniable. Les avantages des systèmes MIMO vont cependant bien au-delà 
de ceux des antennes intelligentes. Le fait de placer des antennes des deux côtés de la liaison crée une 
matrice de canal et donne la possibilité de transmettre de l’information par plusieurs modes spatiaux 
égaux au nombre minimal des antennes d’émission et de réception de cette matrice sur le même 
créneau spatiotemporel et sans puissance supplémentaire. Par l’association du système de transmission 
MIMO à Formation de Faisceaux Multiples (multi-beam) à la réception se basant sur le multiplexage 
spatial ou la diversité spatiale à l’émission et du système MC-CDMA, nous créons un nouveau schéma 
de transmission à grande efficacité spectrale ou à grande diversité selon le compromis à faire. Nous 
générons ainsi plusieurs faisceaux indépendants du fait de la décorelation spatiale entre les antennes, 
chaque faisceau se dirige uniquement vers l’antenne du réseau d’émission correspondante suivant un 
signal de référence qui est inséré dans la trame des données émise.  
 
Mots clés : Antennes adaptatives, Système MIMO, Formation de Faisceaux Multiples, MMSE, 
CDMA, OFDM, MC-CDMA, MIMO-MC-CDMA, V-BLAST, STBC, détection Multiutilisateurs.  

 
ABSTRACT  

Today MIMO systems have become one of the subjects most studied in research because they are 
able to increase the spectral efficiency (capacity) on a limited bandwidth. The ability of multi-antenna 
systems to resist in fading and interference is also a definite plus. The benefits of MIMO systems are 
however far beyond those of smart antennas. Placing the antennas on both sides of the connection 
creates a channel matrix and the possibility to transmit a number of information equal to the minimum 
number of transmit and receive antennas of this matrix in the same modes spatiotemporal segment and 
without additional power. By the association of MIMO transmission system with multi-beamformer 
(multi-beam) at the reception based on the spatial multiplexing or spatial diversity and MC-CDMA 
system, we create a new transmission scheme with high spectral efficiency or large diversity. 
Therefore, we generate multiple independent beams because its space décorelation between the 
antennas, each beam is directed only to the antenna of array transmission along a corresponding 
reference signal which is inserted into the transmitted frame data.  
 
Keywords: Adaptive antennas, MIMO System, Multi-Beam, MMSE, CDMA, OFDM, MC-CDMA, 
MIMO-MC-CDMA, V-BLAST, STBC, Multiuser detection.  

   ملخص
نطاق ترددي  عرض على) القدرة(اليوم من المواضيع ا$كثر بحثا ودراسة $نھّا قادرة على زيادة كفاءة استخدام الطيف  MIMOأصبحت أنظمة 

تذھب إلى أبعد  MIMOإيجابيات أنظمة . من ا<يجابيات الواضحة قدرة ا$نظمة متعدّدة الھوائيات على مقاومة الت9شي والتداخل ھو أيضا. محدود
بطرق فضائية متعدّدة تساوي  تركيبات ھوائيات على ك9 جانبي الصلة يخلق مصفوفة قناة ويمكن من إيصال المعلومة. من مجرد الھوائيات الذكية

-MCبالتجميع بين نظام . إضافية المكان والزمان وبدون استطاعةالمصفوفة على نفس مجال  العدد ا$دنى لھوائيات ا<رسال واKستقبال لھذه
CDMA  ونظامMIMO ستقبال معتمد على مزج لتكوين متعدّد الحزمK ا<شارات الفضائية أو تنوعھا عند ا<رسال ، تخلق  الكھرومغناطيسية

ننشئ عدّة أشعة مستقلة بفضل تباعد الفضاء بين الھوائيات،  وبھذا. هأو بتنوّع كبير حسب ما تريد فعل تمثي9 جديدا ذا فعالية طيفية كبيرة في ا<رسال
  .المرجعية التي يتمّ إدراجھا ضمن بيانات ا<طار المنقولة لZرسال الموافقة لھا حسب ا<شارة كل شعاع يتجه فقط نحو الشبكة الھوائية

  
 MMSE CDMA, , ,OFDM MC-CDMA, الحزمة تشكيل متعددة ,MIMO أنظمة ,الھوائياتشبكة : الكلمات الرئيسية

MIMO-MC-CDMA, , ھندسةV BLAST- ,STBC, المستخدمين متعددالكشف ال.  


