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Introduction

Au siecle dernier, une communication filaire est apparue afin de pouvoir dialoguer
malgré la distance. Apres la seconde guerre mondiale, les premiers téléphones mobiles com-
mercialisables apparaissent vers la fin des années 40 dans la ville de St Louis aux Etats-Unis.
Les télécommunications sans fil permettent d’assurer un acces permanent aux réseaux lo-
caux par rapport aux transmissions filaires. Cependant, le premier service téléphonique
sans fil montrait ses limites vis & vis de sa faible efficacité spectrale! et par la méme du
faible nombre de canaux pour une méme station de base. En conséquence, des systemes
de communication sans fil se sont notamment beaucoup développés dans les années 50 et
60 pour les services spéciaux. Les premiers réseaux radio-mobiles cellulaires analogiques
sont alors nés au début des années 70 afin de résoudre des problemes de gestion de spectre.
En utilisant des cellules multiples, il est alors possible de réutiliser les mémes ressources
spectrales de fagon réguliere et optimale pour éviter les problemes d’interférence.

Depuis 'apparition des premiers réseaux radio-mobiles cellulaires analogiques, la com-
munication sans fil est devenue un des domaines de technologie en plein essor. En France, le
déploiement des réseaux de téléphonie cellulaire analogique de premiere génération démarre
a partir de 1986 sous le nom de Radiocom 2000 et puis celui de deuxieme génération par
des systemes numériques connu sous le nom de GSM (“Global System for Mobile com-
munication”) apparait dans les années 90. Ensuite, la troisieme génération avec I'UMTS
(“Universal Mobile Telecommunication System”) est opérationnelle depuis 2003 dans cer-
tains pays, ce qui permet d’offrir a des utilisateurs des services plus avancés en réalisant
une plus grande capacité de réseau par une amélioration de 'efficacité spectrale. Le débit
de transmission du systeme UMTS dépendant de la distance entre la station de base et le
mobile est de 144 kbps a 2 Mbps alors que celui du systeme GSM est 9.6 kbps.

Cependant, depuis quelques années, en raison de l'utilisation plus répandue des ser-
vices des applications multimédias comme la voix, du texte, des photos, des vidéos et
I’acces d’internet, la demande de transfert rapide d’informations et de fiabilité de la com-
munication a travers les systemes de communication sans fils explose. Deux nouvelles tech-
niques de transmission qui permettent de garantir ces besoins sont envisagées pour un
futur systeme de quatrieme génération. D’une part, les systemes de transmission a tres
forte efficacité spectrale, qui augmentent des fréquences porteuses et des bandes passantes,
sont connues sous le nom de transmission a ultra large bande. D’autre part, en exploitant
plusieurs antennes simultanément en émission et en réception, les systemes de transmis-

1. Pefficacité spectrale est le débit utile par unité de bande
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12 Introduction

sion exploitent la dimension spatiale afin de transmettre 'information. Ces systémes sont
appelés systemes de transmission MIMO (“Multiple-Inputs Multiple-Outputs”). Ils nous
permettent d’améliorer le débit et/ou les performances des liaisons.

Les techniques MIMO établies par les chercheurs de Bell Labs en 1996 montrent que la
capacité peut linéairement augmenter en fonction du nombre d’antennes utilisées a condi-
tion que 'émetteur et le récepteur soient dans un milieu riche en diffuseurs. Les systemes
MIMO se montrent donc tres prometteurs pour certaines applications sans fil comme les
réseaux locaux (LAN). Néanmoins, les signaux issus des différentes antennes sont affectés
par I’évanouissement. En présence de la corrélation entre les évanouissements, le débit
de transmission et la performance du systeme peuvent se dégrader. Dans le cadre des
systemes MIMO, la corrélation spatiale est caractérisée par un faible écart entre les an-
tennes ou/et une faible dispersion angulaire. Afin de réduire cette corrélation spatiale, il
existe deux méthodes : d'une part, 'augmentation de I’écart entre les antennes, et d’autre
part 'exploitation de la diversité de polarisation. La diversité de polarisation appliquée
aux systemes MIMO est la contribution proposée dans cette these.

Le travail de recherche présenté dans cette these est dédié a la caractérisation et la
modélisation du canal de transmission en prenant en compte les composantes de pola-
risation des antennes a trois dimensions. Il est aussi dédié a l’étude de la capacité des
systemes de communication multi-antennes a polarisation unique et a polarisation mul-
tiple. Ce mémoire de these se divise en quatre chapitres :

Dans le premier chapitre, nous définissons d’abord le canal de transmission, les mécanismes
de propagation et I’évanouissement. Nous expliquons différentes techniques de diversité
pour lutter contre I’évanouissement. De plus, la caractérisation du canal du systeme mono-
antenne est présentée tant dans le domaine temporel que dans le domaine spatial afin d’ana-
lyser la caractéristique du canal du systeme multi-antennes. Nous expliquons également les
gains qui peuvent étre obtenus par les systemes MIMO. Un état de I'art sur les études des
techniques MIMO est brievement illustré.

Dans le deuxieme chapitre, nous nous intéressons a I’étude des modeles de canal MIMO.
Nous proposons également un modele de canal MIMO sélectif en fréquence, basé sur 1'un
des modeles stochastiques géométriques. Dans un systeme de communication, le canal de
propagation joue un role majeur car il est I'un des obstacles a la transmission fiable de
I'information. L’étude de la propagation des signaux se fait généralement a partir de la
modélisation du canal de propagation. Ce modele permet de parametrer non seulement
la caractéristique des réseaux d’antennes en émission mais aussi celle du changement de
polarisation. Enfin, la corrélation spatiale de ce modele est examinée dans le cadre d'une
transmission donnée.

Nous étudions la capacité des systemes multi-antennes a polarisation unique dans le
troisieme chapitre. Nous abordons les aspects théoriques de I'information et présentons
quelques notions de base. La capacité du canal dans le cadre des systemes multi-antennes est
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mesurée selon I’hypothese que le canal est considéré comme non-sélectif en fréquence. Les
coefficients du canal varient en temps et sont également corrélés entre eux. Nous étudions
dans l'ordre, les systemes avec diversité de réception ou SIMO (“Single-Input Multiple-
Outputs”), les systemes avec diversité d’émission ou MISO (“Multiple-Input Single-Output”),
les systemes avec diversité d’émission et de réception ou MIMO. Les systemes MIMO a
multiplexage spatial sont également examinés. Ce chapitre peut étre considéré comme une
synthese sur la capacité du canal des systemes multi-antennes dans lesquels le canal est
connu ou inconnu a I’émission. Nous étudions également l'effet de la corrélation spatiale
sur ces systemes multi-antennes avancés.

Le quatrieme et dernier chapitre a pour objectif de réduire 'effet de la corrélation
spatiale a 'aide de I’exploitation de la diversité de polarisation. Par la combinaison de la
diversité spatiale et de la diversité de polarisation, deux antennes peuvent étre colocalisées
sans produire de corrélation entre les deux, ce qui permet aussi de miniaturiser le réseau
d’antennes. Dans ce chapitre, nous présentons d’abord la capacité du canal dans le cadre
du systeme MIMO a double polarisation tant que la corrélation entre deux antennes co-
localisées ne se produit pas. Néanmoins, nous pouvons exploiter plus que deux antennes
colocalisées lorsque la diversité angulaire est prise en compte. Ce systeme est appelé le
systeme MIMO a polarisation multiple. La capacité des systemes MIMO a double polari-
sation et a polarisation multiple est mesurée et comparée avec celle du systeme MIMO a
polarisation unique.

Enfin, une conclusion générale dresse un bilan de ce travail et propose quelques pers-
pectives de recherche.
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16 Chapitre 1. Les systemes de communication sans fil

1.1 Introduction

Tout d’abord, ce chapitre dresse un rappel des fonctionnements de communication
numérique et des phénomenes physiques de la propagation radio-électrique. Ces derniers
se caractérisent par la propagation de l'onde électromagnétique qui assure un lien entre
I’émetteur et le récepteur, nommé < canal de propagation ». Il est indispensable au développement
d’une chaine de communication. La représentation et la caractérisation du canal seront
traitées ultérieurement dans la partie portant sur le domaine temporel et spatial.

Le canal de propagation subit des variations significatives dans le temps, 'espace et la
fréquence. Certaines techniques ont été alors proposées dans la littérature a titre d’exemple
des techniques de diversité pour lutter contre les fluctuations du canal. Le but de ce chapitre
étant d’appliquer la diversité spatiale, nous étudierons au sens général la représentation
des signaux d’entrée et de sortie a travers le canal de propagation pour des systemes multi-
antennes dans les domaines temporel et spatial. Par la suite, des avantages des systemes
multi-antennes seront brievement étudiés. La fin du chapitre sera consacrée a I’état de 'art
des systemes multi-antennes.

1.2 Chaine de transmission

Le but d'un systeme de communication a distance avec fil ou sans fil est de trans-
mettre de 'information d’un point & un ou plusieurs points. Le schéma de principe d’une
chaine de transmission [1] est représenté sur la figure 1.1. Le systeme se compose de trois
grandes parties : un émetteur, un récepteur et le milieu de propagation appelé < canal de
propagation ». [’émetteur a pour objectif d’adapter I'information de la source avant de
transmettre a travers un canal de propagation. En effet, a partir du signal recu, le récepteur
fait I'opération pour récupérer I'information de la source. Sur la figure 1.1, les opérations
duales effectuées a I’émetteur et au récepteur sont le codage et le décodage de source, le
codage et le décodage de canal, la modulation et la démodulation. Nous allons maintenant
décrire brievement les différentes fonctions mises en oeuvre dans la chaine de transmission.
Notons que ces fonctions peuvent traiter I'information de fagon individuelle ou collective
qui dépendent de la conception appliquée.

Pour réaliser une transmission numérique, le message a transmettre doit étre mis en
forme numérique. Si la source délivre un message analogique tel que le signal de parole
ou le signal d’image, il est indispensable de le numériser. Lorsque le message analogique
est échantillonné, le théoreme de Shannon doit étre respecté. Chaque échantillon est quan-
tifié et puis converti sur des éléments binaires. Ensuite, des données en sortie peuvent étre
considérées comme des données binaires aléatoires qui restent a prior: inconnues au desti-
nataire.

Cette séquence des données contient des éléments binaires bruts avec une redondance in-
utile. Le codage de source permet de compresser I'information moins utile sans perte d’infor-
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mation de fagon a réduire le cotit de la bande passante de la communication. Cette séquence
binaire compressée de sortie du codeur de source est appelée séquence d’information. Dans
ce qui suit, nous supposons que la séquence d’information est une suite d’éléments binaires
indépendants et identiquement distribués sur I'alphabet {0, 1}. Le nombre de données bi-
naires émis par unité de temps est défini comme son débit binaire D = 1/T} bit/s ou T,
est la durée d’un bit en seconde. La quantité d’information, I’entropie, se mesure a partir
de la probabilité respective des éléments binaires. Notons qu’il existe l'opération inverse de
ce codage de source utilisé au récepteur.

Apres la numérisation et le codage de source, il existe une fonction spécifique pour des
transmissions numériques qui permet d’améliorer la qualité de transmission. Cette fonction
est appelée < codage de canal > qui a pour objectif de détecter et/ou corriger des erreurs
en réception. Le codage de canal insere des éléments binaires dans la séquence d’informa-
tion. Des éléments binaires ajoutés sont appelés < une redondance »>. Cette opération mene
alors a une réduction du débit utile binaire de la transmission. Le décodage de canal doit
connaitre le type de codage de canal utilisé a I’émission pour corriger des erreurs correc-
tement. Sinon, il est possible de créer des erreurs en plus lors de la sortie du décodage du
canal. Notons que certains types de codage ne sont pas tres utilisés car ils augmentent la
complexité en émission et en réception.

Pour transmettre le message numérique en tant qu’une séquence d’éléments binaires, il
est nécessaire de le convertir en un signal analogique. Cette opération est généralement ap-
pelée < une modulation ». La modulation consiste a un ensemble de n éléments binaires issu
du message. Cet ensemble d’éléments binaires correspond a un signal S;(t), i = 1,..., M
de durée T, = nT},, parmi M = 2" signaux en fonction de la réalisation de n éléments
binaires. La séquence binaire de débit D est modulée en la séquence a M-aire états avec la
rapidité de modulation R exprimée en Bauds. La rapidité de modulation peut s’exprimer
par

1 D

T,  log, M

(1.1)

Quelques exemples des modulations linéaires sans mémoire sont la modulation par déplacement
de phase (MDP), la modulation par déplacement d’amplitude (MDA) et la modulation
d’amplitude en quadrature (QAM). Parmi les traitements effectués par 1’émetteur, le fil-
trage du signal modulé est exploité pour limiter sa bande, ce qui permet de partager le
méme milieu de transmission a plusieurs utilisateurs sans probleme d’interférence.

Dans le cadre de transmission sans fil, une antenne émettrice ou un réseau d’antennes
émettrices permet de transformer les signaux analogiques en ondes électromagnétiques a
I’émetteur. Le signal émis se propage a travers le milieu de propagation qui subit des
perturbations et du bruit. Le milieu de propagation est caractérisé par plusieurs effets qui
sont présentés ultérieurement. Au récepteur, une autre antenne ou un réseau d’antennes
consiste a convertir les ondes électromagnétiques en des signaux analogiques.

Le bruit est considéré comme une perturbation aléatoire qui vient de l'extérieur et
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propagation

Décodage de Décodage de

Destination Démodulation

source canal

Figure 1.1 — Une chaine de transmission sans fil

I'intérieur du récepteur. Le bruit externe est causé par des systémes industriels (moteur,
ligne a haute tension, efc... ) ou par les interférences des signaux des autres utilisateurs
dans le cas d'un systeme multi-utilisateurs. Le bruit thermique (bruit interne) vient de
I’agitation thermique des électrons des dispositifs électroniques, dont la puissance est pro-
portionnelle a la température. Le bruit considéré ici est modélisé par un processus aléatoire
gaussien a moyenne nulle, stationnaire, indépendant du signal émis avec une densité spec-
trale de puissance monolatérale Ny. Une autre source de bruit particuliere est le bruit de
quantification qui apparait au niveau de 'opération d’échantillonnage-quantification du
fait de la transformation du signal analogique en un signal numérique.

Le récepteur a pour objectif de reconstituer au mieux le message émis a partir du
signal recu. Il comprend des circuits d’amplification, de changement de fréquence et de
démodulation. Une antenne ou plusieurs antennes en réception induit des signaux. La
démodulation fait des opérations d’estimation et de détection avec un échantillon toutes les
T, secondes en sortie du filtre adapté de réception ou Ty = T}, log, M. Chaque échantillon
est converti en données binaires a partir d'un circuit de décision. Le décodeur de canal
exploite la redondance introduite par le codeur de canal pour détecter et puis corriger
(si possible) les erreurs de transmission. Le décodeur de source recoit une séquence de
données provenant du décodeur de canal. En connaissant le traitement réalisé par le codeur
de source, il reconstitue le message original. En présence possible d’erreurs en sortie du
décodeur de canal, le message décodé n’est pas exactement identique au message délivré
par la source.
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1.3 Les phénomenes physiques de la propagation radio-
électrique

Nous allons faire un rappel du formalisme et de la description des signaux spatio-
temporels dans le cadre des communications sans fil. Par la suite, on s’intéresse essentielle-
ment aux interactions de 'onde électromagnétique au milieu de propagation par lesquelles
le signal émis est perturbé. Ces phénomenes sont distingués a deux impacts visibles a
grande et a petite échelle.

Les mécanismes physiques de la propagation dans le contexte des communications sans
fil expliquent la possibilité de communication par des liaisons radio-mobiles entre I’émetteur
et le récepteur méme s’il n'y a pas de voie directe. Ces phénomenes, appelés la propaga-
tion par multi-trajets, peuvent étre fondamentalement distingués en six mécanismes de la
propagation. Ils se composent : la propagation en espace libre, en réflexion, en réfraction,
en diffraction, en diffusion et au guidage d’ondes.

1.3.1 Signaux spatio-temporels

Dans un systeme de communication sans fil, les milieux de propagation se comportent
comme un espace libre ou non. Nous pouvons supposer que ces milieux possedent cer-
taines propriétés : la linéarité, l'isotropie et 1’homogénéité. Par conséquent, des signaux
électromagnétiques se propageant dans le milieu isotrope et homogene peuvent étre déterminés
par des équations de Maxwell. Les équations de Maxwell fournissent des outils théoriques
pour caractériser la propagation de I'onde électromagnétique.

La propagation d’un champ scalaire est un signal en fonction de 'espace et du temps.
En coordonnées cartésiennes, il est noté s(t,r,,r,,r,) ou s(t,7) ou 7’ est le vecteur position
dans l'espace et t est le temps. En espace libre, les équations de Maxwell conduisent a
I'équation d’onde homogene pour un champ électromagnétique transverse [2].

s s  0Ps 1% (1.2)

or: = or:  or2 o’ '
ou ¢ représente la vitesse de propagation de I'onde électromagnétique. Le vecteur position,
7, est défini par

F=[r. 1, 7.0 =1rf (1.3)

7 = [cos(y)sin() sin(y)sin(5) cos(8)]" (1.4)

ou r est la distance du point a l'origine et + et 3 sont les angles d’azimut et d’élévation
désignant la direction par rapport a l’origine de la position.

La solution particuliere de ’équation d’onde (1.2) est 'onde plane progressive mono-
chromatique [2] qui s’écrit comme

s(t,7) = Re{Ae/ @k} (1.5)
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ou A est 'amplitude complexe de l'onde, w est une pulsation temporelle qui est lié a
la fréquence temporelle, f comme w = 27 f et k est le vecteur d’onde, équivalente a la
pulsation spatiale, définie par

B!
I

ke K, k)T =kk (1.6)
k = [cos(¢)sin(@) sin(¢)sin(h) cos(0)]" (1.7)

ou k est le nombre d’onde qui est inversement proportionnelle a la longueur d’onde k =
21/ X\, ¢ et 0 sont les angles d’azimut et d’élévation désignant la direction du vecteur d’onde
ou la direction de propagation. Si la période temporelle de 'onde est 7' = 27 /w et la dis-
tance parcourue dans la direction de propagation par 'onde durant une période temporelle
est la longueur d’onde A\, A = 27/k, k peut étre défini comme une variable fréquentielle
spatiale, de méme que w est une variable fréquentielle temporelle.

1.3.1.1 Transformation de Fourier des signaux spatio-temporels

A Taide de la transformation de Fourier unidimensionnelle (FT, “Fourier Transform” en
anglais), la représentation temporelle des signaux peut s’exprimer dans une représentation
fréquentielle. Par extension, pour des signaux multidimensionnels comme des signaux
spatio-temporels, une transformation de Fourier multidimensionnelle est introduite.

La FT multidimensionnelle du signal spatio-temporel permet d’obtenir son spectre
S(k, f) correspondant & une décomposition en ondes harmoniques planes réelles. Elle est

alors donnée par
+0o0 +00

5(k, f) = / / s(t, 7)e IR gigy (1.8)

Par la FT inverse, le signal spatio-temporel peut étre exprimé comme

“+00 +00

s(t,7) :ﬁ / / §(k, e t=kNqEqr (1.9)

—0o0 —00

ol ¥ € R? est la position spatiale et k € R est la pulsation spatiale avec la notation de
[ ()dr = [[[ (-)drydrydr.. A part la dualité entre temps et fréquence, nous constatons
qu'une autre relation de la dualité entre espace 7 et direction k est bien établie pour le
signal spatio-temporel.

1.3.2 Evanouissement

Au récepteur, la puissance des ondes émises par I'antenne émettrice fluctue en fonction
du déplacement et de la durée d’observation ainsi que de la caractéristique de ’environ-
nement. On peut alors distinguer deux formes d’évanouissement [3] : I’évanouissement a
grande échelle et ’évanouissement a petite échelle comme présentés sur la figure 1.2.
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Puissance regue (dBm) Décroissance moyenne
T~ Evanouissement a grande échelle
\

Nl

Evanouissement a petite échelle

Position (échelle log) -

A : longueur d’onde

Figure 1.2 — Fluctuations a petite et a grande échelle de la réponse du canal

Evanouissement a grande échelle

Les pertes a grande échelle correspondent aux évanouissements de la puissance moyenne
mesurées par un déplacement de plusieurs dizaines de longueurs d’onde. La puissance
moyenne obtenue pour des variations a grande échelle sont les effets de masquage et
les pertes en fonction de la distance (d) entre les antennes émettrices et les antennes
réceptrices.

Dans le cas d'une propagation en espace libre ou les antennes émettrices et les antennes
réceptrices sont en visibilité directe, les pertes moyennes de puissance sont proportionnelles
a la distance (d) a la puissance notée n. Les pertes moyennes de puissance £ en dB sont
exprimées par le rapport entre la puissance du signal émis Pr, et la puissance du signal

recu Pry
PTx 1 4md "
=101 =101 . 1.1
. ! o8 (PRX) ! o8 (GTX(QTX)GRX(QTX) ( A ) ) ( 0)

oll G (Q21y) est le gain d’antenne émettrice a la direction de départ Qpy et Gry(Qry) est
le gain d’antenne réceptrice a la direction d’arrivée 2g,. En espace libre, la variable n a
I'ordre de deux.

Généralement, dans la plupart de canal radio-mobile réel, il existe de nombreux obs-
tacles qui conduisent a une propagation multi-trajets. En raison des différentes interac-
tions des ondes radioélectriques avec leur milieu de propagation, la puissance du signal
regu décroit non plus avec le carré de la distance (d) mais avec cette méme distance élevée
a l'ordre de deux a cing selon le milieu de propagation. Cette variable peut étre obtenue
a partir de campagnes de mesures. De nombreux modeles empiriques permettent de ca-
ractériser les pertes de puissances moyennes en fonction du type d’environnement et de la
distance entre I’émetteur et le récepteur par exemple les modeles d’Okumura-Hata [4, 5],
de COST 231-Hata [6, 5], d’Ibrahim-Parsons [7, 3], de Lee [8], etc... Le tableau 1.1 montre
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Environnement n
Extérieur de batiments Espace libre 2
Urbain 2.7-3.5
Urbain dense 3-5

Intérieur de batiments | Avec trajet direct | 1.6 - 1.8
Sans trajet direct 4-6

Table 1.1 — Valeur de la variable n en fonction du type d’environnement

des valeurs de la variable n obtenues a partir de campagnes de mesures.

De plus, la présence d’obstacles entre ’émetteur et le récepteur provoque un effet de
masquage (“shadowing fading” en anglais) et entraine une variation lente de la puissance
du signal recu de sa décroissance en fonction de la distance. Cette variation peut étre décrite
par une distribution log-normale. Si on compare les pertes de propagation par rapport a
une distance de référence dy, on peut donc déduire I’équation 1.10 dans un canal radio réel
en fonction de la distance d séparant I’émetteur et le récepteur avec le facteur d’atténuation
n.

Lap(d) = Lap(do) + 10nlog (d%) + 0dn (1.11)

ol ogp est une variable aléatoire gaussienne avec une moyenne nulle et une variance UgdB.

En général, la distance de référence d est choisie a 1m. Le tableau 1.2 montre des valeurs
de I'écart-type de p en dB obtenues a partir de campagnes de mesures.

Evanouissement & petite échelle

Les évanouissements a petite échelle sont observés sur un déplacement suffisamment
petit pour que les fluctuations a grande échelle puissent étre négligées. Dans les environne-
ments radio-mobiles cellulaires ou les réseaux locaux sans fil, 'origine de ces pertes a petite
échelle est la présence d’obstacles dans la région de propagation qui atténuent, réfléchissent,
diffractent ou diffusent les ondes électromagnétiques. La superposition constructive ou des-
tructive d’'un nombre d’ondes arrivant au niveau des antennes de réception influence des
variations de phase et d’amplitude du signal résultant. Les variations en amplitude sont
alors appelées évanouissement a petite échelle qui dépend du milieu de propagation, du

Environnement Ooun
Extérieur de batiments ‘ Espace libre ‘ 4-12
Intérieur de batiments Bureau 7-9.6

Avec trajet direct | 3 -6
Sans trajet direct 6.8

Table 1.2 — Valeur de la variable o,,,, en fonction du type d’environnement
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mouvement du récepteur et du mouvement des obstacles ainsi que de la dispersion tempo-
relle du signal liée au retard temporel des répliques du signal transmis.

Si au milieu de propagation, il y a assez d’obstacles qui produisent le phénomene de
multiples trajets, on peut supposer que ’enveloppe du signal recu a une distribution de
Rayleigh lorsqu’il n’y a pas de trajet direct (NLOS, “Non Line of Sight” en anglais). En
revanche, quand il y a un trajet direct (LOS, “Line of Sight” en anglais) entre 1’émetteur
et le récepteur, I’enveloppe du signal recu a une distribution de Rice.

1.3.3 Meécanismes de la propagation

Dans un milieu de propagation réel, la transmission d’un signal se fait généralement
par une liaison directe en espace libre et autres liaisons indirectes. Ces trajets indirects
subissent différents effets suite a la nature de linteraction entre I'onde et un objet de
I’environnement. Chaque onde contient un affaiblissement, un changement de phase, un
changement de polarisation avec un retard lié a la longueur du trajet de propagation. Pour
des raisons de compréhension des phénomenes de l'interaction de ’onde, on introduit les
phénomenes bien connus [3] : réflexion/réfraction, diffraction, diffusion et guidage d’ondes
dans le cadre des trajets indirects. Le signal en sortie de I’antenne réceptrice correspond a
une somme de ces ondes qui produit les variations en amplitude.

Réflexion et Réfraction

La réflexion et la réfraction interviennent lorsque I'onde interagit avec un obstacle dont
les dimensions sont tres grandes et les irrégularités de surface tres petites par rapport a
la longueur d’onde. Si I'obstacle est parfaitement conducteur, toute 1’énergie incidente est
réfléchie ce qui signifie qu’il n’y a pas de transmission de I'onde. Dans le cas contraire,
une partie de I’énergie pénetre dans ’objet, selon le phénomene de réfraction. Par la loi de
Snell-Descartes et de Fresnel, la quantité d’énergie transportée par l'onde réfractée pour
une surface plane dépend de la capacité d’absorption des matériaux, de la fréquence et de la
direction de I'onde incidente. Dans le cas particulier ou la surface de I'obstacle présente une
certaine rugosité par rapport a la longueur d’onde, une onde incidente peut étre réfléchie
dans plusieurs directions et la réflexion devient diffuse.

Transmission

Si le milieu ou intervient la réflexion n’est pas totalement radio-opaque, une partie de
I’'onde incidente traverse le matériau selon un mécanisme de transmission. Pour la plupart
des matériaux de construction présents dans les environnements intérieurs, I’onde transmise
subit alors un affaiblissement assez important. On peut noter que pour un matériau donné,
I’affaiblissement et la direction du signal transmis dépendent de la longueur d’onde, en
raison de la variation de l'indice de réfraction du matériel. Enfin, pour un matériel de type
cloison, des réflexions multiples peuvent se produire a I'intérieur du matériel.
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Figure 1.3 — Mécanismes intervenant lors de la propagation d’une onde
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Diffraction

La diffraction a lieu sur I'aréte d’obstacle de grandes dimensions par rapport a la lon-
gueur d’onde ou sur des obstacles dont certaines dimensions sont de ’ordre de la longueur
d’onde. Une onde ne sera pas entierement arrétée par cet obstacle mais elle pourra conti-
nuer a se propager a partir de ’aréte de I'obstacle. Selon le principe de Huyghens, chaque
arete rencontrée par le front d’onde peut se comporter comme une source secondaire qui
repropage l'onde incidente. L’énergie transmise par ces sources permet au signal de se pro-
pager dans les zones d’ombre par 'optique géométrique, expliquant ainsi que les ondes
radio arrivent au niveau du récepteur en ’absence de visibilité directe ou de I'intervention
d’autres types d’interaction.

Diffusion

Le phénomene de diffusion peut se produire quand une onde rencontre un obstacle dont
la surface n’est pas parfaitement plane. c¢’est-a-dire, il existe un paquet tres dense d’objets
de dimensions du méme ordre de grandeur ou inférieures a la longueur d’onde. Dans ce
cas, 'onde est repropagée dans toutes les directions avec différentes atténuations. Le méme
phénomene est observé avec une surface rugueuse présentant des aspérités suffisamment
grandes. Nous pouvons par exemple trouver ce phénomene de la propagation des ondes en
présence d’arbres au milieu de transmission.

Guidage d’ondes

En environnement intérieur, le phénomene de guidage d’ondes peut se produire entre
deux cloisons, dans un couloir par exemple. Les réflexions successives sur deux obstacles
paralleles provoquent un déplacement global des ondes électromagnétiques selon la direc-
tion de guidage. Ce phénomene se produit également en environnement urbain, en raison
des immeubles bordant les rues étroites.

1.4 Diversité

En présence de multi-trajets, I’évanouissement a petite échelle dégrade la performance
des systemes de transmission. Pour lutter contre cet évanouissement, il est nécessaire de
répéter la méme information sur différentes liaisons de transmission en supposant qu’il
existe une forte probabilité d’avoir au moins I'une de ces liaisons qui ne subisse pas de
forte atténuation. Le récepteur est capable de recevoir plusieurs versions du signal émis
a travers différents canaux. Pour avoir un bon gain de diversité, I’évanouissement dans
un canal devrait étre non corrélé par rapport aux autres canaux et la puissance moyenne
disponible dans chaque canal devient étre quasi identique. En réception, les signaux tra-
versant ces canaux sont combinés d’une certaine maniere afin de réduire 1’évanouissement.
Les techniques de combinaison des signaux seront décrites dans le chapitre 2.

De ce fait, les techniques de diversité se révelent comme un outil tres important pour
combattre les évanouissements. Il existe en littérature quatre types de diversité exploitées
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en transmissions numériques telles que la diversité temporelle, la diversité de fréquence, la
diversité spatiale et la diversité de polarisation.

1.4.1 Diversité temporelle

L’information est répétée dans le temps a intervalle plus grand que le temps de cohérence
du canal (durée minimale séparant deux évanouissements selon un certain degré de décorrélation).
Le désavantage de la diversité temporelle est évidemment le retard induit par la diversité,
ce qui réduit le débit de transmission.

1.4.2 Diversité de fréquence

Le méme signal est retransmis sur plusieurs fréquences porteuses. L’écart fréquentiel
est supérieur a la bande de cohérence du canal (ou I'espace fréquentiel minimal entre deux
fréquences affectées d’évanouissements indépendants). On a le méme désavantage de la
diversité de fréquence que celui de la diversité temporelle. On perd efficacité spectrale qui
est liée au débit de transmission.

1.4.3 Diversité spatiale

Dans ce cas, le récepteur traite des versions indépendantes du signal, obtenues a partir
de capteurs judicieusement disposés. La distance minimale a respecter entre capteurs de
I'ordre d’une fois la longueur d’onde du signal pour le mobile. Elle peut atteindre plus de
dix fois la longueur d’onde pour une station de base de fagon a garantir un évanouissement
indépendant. Contrairement a la diversité temporelle et de fréquence, la diversité spatiale
ne réduit pas le débit de transmission mais elle requiert plus de complexité et d’espace.

Il est possible d’utiliser des antennes multiples a I’émission, a la réception ou a la fois a
I’émetteur et au récepteur. Les systemes exploitant la diversité spatiale en réception sont
appelés systeme SIMO (“Single-Input Multiple-Output”). Les systemes exploitant la di-
versité spatiale en émission sont appelés systeme MISO (“Multiple-Input Single-Output”).
La troisieme structure est l'utilisation de la diversité spatiale a la fois a 1’émission et
la réception nommé systeme MIMO (“Multiple-Input Multiple-Output”). Les systémes
MIMO nous permettent non seulement de réduire l'effet de fading mais atteindre aussi les
bornes de capacité largement supérieures a celles données par d’autres structures a condi-
tion que I’émetteur et le récepteur soient dans un milieu riche en diffuseurs. La capacité de
différentes structures des systemes multi-antennes sera présentée dans les chapitres 3 et 4.

1.4.4 Diversité de polarisation

L’idée de la diversité de polarisation est d’introduire une paire d’antennes verticale
et horizontale au récepteur afin de capter le signal radio-électrique qui contient les deux
composantes de polarisation. L’avantage se trouve dans le fait qu’il n’est pas nécessaire
d’espacer les deux antennes pour avoir deux canaux a évanouissement indépendant.
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Signaux émis Canal de Signaux recus

—P .. EEEE—
transmission

Figure 1.4 — Représentation équivalente d’un canal SISO radio-mobile

Dans ces travaux, nous nous intéressons a l’exploitation des diversités spatiale et de
polarisation en émission et en réception afin d’analyser la capacité du canal de transmission.

1.5 Caractérisation du canal de SISO a MIMO

Dans la partie précédente, nous avons classifié les différents phénomenes physiques de
la propagation qui peuvent étre rencontrés lorsque les ondes se propagent a travers un
milieu de propagation. En effet, ces phénomenes caractérisent le canal de propagation. Le
but de cette partie est donc de montrer un opérateur capable de transformer le signal
d’entrée afin de fournir le signal de sortie pour n’importe quel type de canal rencontré
dans notre contexte. Nous nous intéressons d’abord au cas général de la caractérisation
spatio-temporelle du canal de propagation. Ensuite, nous examinons le lien entre le signal-
temporel généré par le réseau d’émission et le signal spatio-temporel re¢u au niveau du
réseau de réception.

1.5.1 Caractérisation déterministe dans les domaines temporel
et spatial

La représentation mathématique du canal de propagation, avec une paire d’antennes
émettrice-réceptrice, revient a une transformation linéaire entre 'entrée et la sortie, qui
est montrée a la figure 1.4. En supposant que le milieu de propagation est stationnaire et
linéaire, le canal peut étre modélisé par un filtre. Ce filtre inclut 'effet des antennes de
I’émetteur et le récepteur et le milieu de propagation. Pour une simplification dans la suite,
nous ne prendrons pas en compte les réseaux d’antennes de ’émetteur et du récepteur. Le
canal de propagation dépend alors seulement du milieu de propagation et la configuration
géométrique, temporelle et fréquentielle de la liaison.

Les signaux a l'entrée et a la sortie de ce filtre sont représentés dans les domaines
temporel et spatial. L’explication conjointe dans les domaines temporel et spatial montre
une description importante aux communications sans fil. Cette partie vise a caractériser
le comportement du canal de propagation. Les domaines temporel et spatial peuvent étre
alors traités séparément.
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Domaines duaux Transformée directe  Transformée inverse
t=w [ (o) exp(—j2mvt)dt [ (e)exp(j2mut)dv
=i f(o) exp(—j2n7f)dr f(o) exp(j27r7 f)df

Table 1.3 — Définition des transformées de Fourier dans le domaine temporel

1.5.1.1 Domaine temporel

Selon la démarche de Bello [9], une représentation entre les signaux a l'entrée et a la
sortie du filtre peut étre décrite en quatre fonctions de transfert dans le domaine temporel
ou fréquentiel. Dans le domaine temporel, deux couples de variables par des propriétés de
dualité expriment le canal de propagation. Ces deux couples de variables duales consistent
d’une part, de 'instant de réception ¢ et le décalage Doppler v et d’autre part du retard
de propagation 7 et la fréquence f. La figure 1.4 illustre les relations entre ces fonctions
reliées par la transformation de Fourier. Les opérateurs de F'T sont alors définis dans le
tableau 1.3.

La représentation du canal en temps-retard

Les signaux en sortie sont donnés dans le domaine temporel par

y (1) :/Zlf(t—T)h(t,T)dT (1.12)

ou z (t) est le signal en entrée d’antenne émettrice, y (¢) est le signal en sortie d’antenne
réceptrice, h (t,7) est la réponse impulsionnelle du canal de propagation en ne prenant pas
compte des gains de 'antenne émettrice et réceptrice, 7 est le retard de propagation.

La représentation du canal en fréquence-Doppler

Du fait de la dualité de la réponse impulsionnelle du canal, la caractérisation du canal
général peut aussi étre représentée en terme de variables fréquentielles. Cette fonction de
transfert h (f,v) est également appelé fonction de dispersion Doppler en sortie et permet
d’observer le phénomene de décalage Doppler introduit par le canal de transmission. La
caractérisation du canal doit donc étre exprimée par

y<f>=/x<f—v>h<f—v,v>dv (1.13)

ou le spectre du signal requ y (f) s’exprime comme une superposition de répliques du
spectre d’entrée x (f) ayant subi un décalage Doppler et un filtrage.
La représentation du canal en fréquence-temps

Une autre représentation du canal radio peut décrire le signal temporel de sortie y ()
en utilisant la fonction de transfert variant dans le temps h (f,t) et le spectre du signal
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/ h(t,'l') \

h(t, [) h(v,7)

\ (v, f) /

Figure 1.5 — Fonctions de transfert du canal dans le domaine temporel

d’entrée x (f). La relation des signaux d’entrée et de sortie dans ce cas est donnée par

y(t) = / £ () h(t, f) (1.14)

La fonction h (f,t) est liée aux fonction h (¢,7) et h(f,v) par une simple transformation
de Fourier.

ht, f) = / h(t,7)e * T dr = / h(f,v)e* ™ dv (1.15)

La représentation du canal en Doppler-retard

La derniere représentation exprime le canal radio dans ’espace retard-décalage Doppler.
Elle est une représentation importante qui permet d’apercevoir simultanément la dispersion
produite dans le canal de transmission dans les domaines temporel et fréquentiel. Cette
fonction de dispersion Doppler-retard h (v, 7) est liée aux signaux d’entrée et de sortie par
la relation suivante

y(t) = //:L’(t—T)h(U,T)ej%vtdvdT (1.16)

1.5.1.2 Domaine spatial

Dans la partie précédente, nous avons étudié la caractérisation du canal dans le domaine
temporel. Dans ce qui suit, nous allons étudier la caractérisation du canal dans le domaine
spatial qui est initialisée par Lohse et al. [10] en 2001 et est étendue par Guillet [11] en
2004. Le canal de propagation dans le domaine spatial est considéré comme un opérateur
a noyau. Par la présentation mathématique du signal spatial définie dans 1’équation 1.5,
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Domaines duals Transformée directe Transformée inverse
FRX = ka f (‘) eXp<_.ijx : FRx)dFRX 3 f eXp ijx TRx>dka
FTX = ETX f (.) eXp(_jETX : FTX)dFTX 27r 93 f eXp ]ka rTx)dTTX

Table 1.4 — Définition des transformées de Fourier dans le domaine spatial quand la réponse du
canal apparait sous la forme d’un noyau

nous pouvons obtenir les relations entrée-sortie du canal suivantes

Y(Trx) :/h(FRXaFTx)x(FTX)dFTX (1.17)
i) = [ s Fr)o o), (1.18)
(i) = [ il Fra(Fes) i, (1.19)
y(ERx) :/h(ERX,ETx)x(ETx)dETX (1.20)

ou h est une matrice carrée de dimension 3 x 3 reliant les 3 composantes orthogonales du si-
gnal émis a ceux du signal recu. Les variables 71, et 7ry représentent la position d’émission
et la position de réception, respectivement, et les variables ks et KRy sont les pulsation spa-
tiales d’émission et de réception. Les 4 expressions précédentes sont équivalentes et reliées
par la transformée de Fourier définie dans le tableau 1.4, comme illustré par la figure 1.6.

Les parametres associés aux trajets d'un canal a trajets multiples sont considérés ho-
mogenes. Les fonctions sont évaluées selon les variables d’évanouissement. Due aux signaux
transmis a travers un canal a grande distance, la caractéristique du canal de propagation
dépend des interactions physiques dans la zone locale. Dans le contexte de la caractérisation
des ondes électromagnétique en zone locale, les relations entrée-sortie des équations 1.17-
1.20 peuvent étre simplifiées par

y(Fine) = / B(Fiue, )2 (e )

/h ’/’RX,QTX (QTX)dQTX (121)

QRX /h QRxJ’Tx (TTx)dFTx (1-22)
§( Q) = / (s Q) (), (1.23)
ot h(7rx, Trx)s P(TRx, Q1x)5 A(Qrx, Trx) €6 h(QRx, 1y ) sont respectivement la réponse spa-
tiale, la réponse angulaire d’émission, la réponse angulaire de réception et la réponse bi-

directionnelle ainsi 1, et (g, représentent des vecteurs a deux éléments contenant les
angles d’azimut et d’élévation, respectivement, au niveau du site d’émission et au niveau



1.5. Caractérisation du canal de SISO a MIMO 31

h(FRx’FTx)

Figure 1.6 — Fonctions de transfert du canal dans le domaine spatial quand la réponse du canal
apparait sous la forme d’un noyau

du site de réception.

La description du canal dans le domaine spatial peut facilement utiliser les notations
des quatre fonctions généralement disposées dans le domaine temporel. Les variables tem-
porelles telles que l'instant de réception t, la fréquence f, le retard de propagation 7 et
le décalage Doppler v sont remplacées par les variables spatiales telles que la position
de réception 7, la pulsation spatiale k, la position relative de ’émission par rapport a
la réception p' et la pulsation spatiale Doppler 5. Par conséquent, sous la forme d'un pro-
duit de convolution, nous obtenons quatre relations entrée-sortie supplémentaires suivantes

u®) = [ b Pl g (1.24)
y(F) = / W7, k) (K)e’ T dk (1.25)
y(k) = / Wi,k — R)x(k — R)dR (1.26)

y(7) = / / W7, P2 (7 — §)e™ T dpdi (1.27)

ou 7 = TR, k= ETX, P = ThRx — Trx €6 K = /ZRX - ETX. Les 4 expressions introduites
dans I’équation 1.24 - 1.27, mathématiquement équivalentes mais d’interprétation physique
complémentaires, sont reliées par TF comme illustrées par la figure 1.7. Les opérateurs de
TF sont définis dans le tableau 1.5. La fonction h(7, p) est la réponse impulsionnelle va-
riant dans l'espace, la fonction h(7, lg) est la fonction de transfert variant dans I’espace, la
fonction h(R, /Z) est la fonction bi-fréquentielle en pulsation spatiale et la fonction h(g, p)
est la fonction d’étalement position relative-pulsation spatiale Doppler.
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/ h(F k) \
h(7,p) WK, k)

\\\*h®m

Figure 1.7 — Fonctions de transfert du canal dans le domaine spatial pour la représentation de
la forme d’un produit de convolution

Domaines duals Transformée directe Transformée inverse
r= K f(o) exp(—jR - 7)dr ﬁf(o) exp(ji - 7)diR
k=g [ (&) exp(jk - p)dk G [ (o) exp(—jk - p)dj

Table 1.5 — Définition des transformées de Fourier dans le domaine spatial pour la représentation
de la forme d’un produit de convolution

1.5.2 Caractérisation stochastique dans les domaines temporel
et spatial

Dans des environnements riches en diffuseurs, la richesse des interactions confére un
comportement aléatoire aux variations a petite échelle du canal pour les liaisons sans fil a
courte distance, limitées en puissance d’émission, c’est-a-dire le canal de propagation de-
vient aléatoire. Les fonctions associées au canal deviennent alors des fonctions aléatoires.
Une explication stochastique de ces fonctions aléatoires doit porter sur une fonction de
densité de probabilité multidimensionnelle qui est équivalente sur I’ensemble des moments
statistiques. Les causes de variation des canaux de propagation sont nombreuses et tres
complexes a décrire en pratique. Pour cette raison, nous allons nous limiter aux moments
du premier et second ordre, définis par la moyenne et les fonctions de corrélation, respec-
tivement. Par la suite, nous supposons que les variations des canaux de propagation sont
caractérisées par des processus gaussiens afin d’appréhender le comportement énergétique
du milieu de propagation. Il est strictement acceptable pour les liaisons sans fil a courte
distance avec une limitation de puissance dans des environnements riches en diffuseurs.

1.5.2.1 Domaine temporel

Les quatre fonctions de corrélation associées aux quatre fonctions du canal dans le
domaine temporel introduites dans la partie précédente peuvent étre définies de la maniere
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R, (t,T:t',T")

Ry (f.1: /"1 Ry (z.0:7",0")

R, (S0 f".0")

Figure 1.8 — Fonctions temporelles de corrélation du canal

suivante
Rin(t, ¢, 7)) = E{h(t,7)h*(t',7')} (1.28)
Rau(fs v f1,0) = E{h(f,0)h"(f',0')} (1.29)
Ru(f .t f',¢) = EXh(f, )R"(f', 1)} (1.30)
Ri(r,v;7",0") = E{h(r,v)h*(7',0")} (1.31)

ou (t,t'), (7,7, (f, ') et (v,v’) représentent le temps, le retard, la fréquence et le Dop-
pler, respectivement. Ces fonctions sont liées par une double transformée de Fourier et la
représentation de ces relations est donnée par la figure 1.8.

Hypothese du canal stationnaire au sens large

Sous I’hypothese du canal stationnaire au sens large (WSS, “Wide sense stationary” en
anglais), le canal de propagation variant rapidement dans le temps est stationnaire au sens
large sur le temps d’observation assez court. C’est-a-dire, les variations temporelles du canal
WSS présentent les caractéristiques statistiques de stationnarité faible. Par conséquent,
les variations lentes a grande échelle peuvent étre négligées et les variations rapides sont
stationnaires a l'ordre 2 qui ne dépend pas de temps t et ¢’ mais dépend de la différence
At = t' — t. Cela signifie que pendant une durée d’observation At, les statistiques de
fluctuation du canal ne changent pas. L’hypothese WSS est équivalente a la décorrélation
pour deux composantes de Doppler v différentes.

Hypotheése du canal a diffuseurs non corrélés

L’hypothese du canal a diffuseurs non corrélés (US, “Uncorrelated scattering” en an-
glais) consiste a supposer que les contributions dues a des diffuseurs produisant des retards
différents sont décorrélées. Cela signifie que le canal est stationnaire au sens large sur le
domaine des fréquences. Sous 'hypothese US, deux composantes de retards 7 différents

sont décorrélées. Les fonctions de corrélation variant dans le temps peuvent se simplifier
selon la différence Af = f' — f.
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Hypothése du canal stationnaire au sens large a diffuseurs non corrélés

Un modele de canal WSSUS (“Wide sense stationary uncorrelated scattering” en an-
glais) est une combinaison des deux hypotheses précédentes. La fonction de transfert va-
riant dans le temps peut étre considérée comme un processus bidimensionnel stationnaire
au sens large sur un intervalle selon les variables du temps et de la fréquence. Les moments
d’ordre 1 (moyenne) et d’ordre 2 (fonction de corrélation) ne dépendent ni du temps ¢ ni
de la fréquence f. Les fonctions de corrélation de I'équation 1.28 a I’équation 1.31 peuvent
se réduire a

Ru(t, Tt + At, 7)) = 6(7" — 7) Pu(At, ) (1.32)
Ru(f,vs f+Af0) =00 —v)Pi(Af,v) (1.33)
Ru(f.t; f + Af,t + At) = P (Af, At) (1.34)
Ru(r,v;7,0") = 6(7" = 7)0(v" — v) Py(T,v) (1.35)

ou At =t —t et Af = f' — f. La décorrélation pour des composantes différentes de
Doppler et /ou de retard est représentée par la présence des distributions de Dirac §(7" — 1)
et (v — v). Les relations expriment bien la stationnarité temporelle et fréquentielle.

En pratique, dans le cadre d’une mesure du canal, la réponse impulsionnelle h(, 7) peut
étre mesurée par une méthode de sondage temporel et la fonction de transfert h(f,t) peut
étre mesurée par une méthode de sondage fréquentiel. A partir de la connaissance de la
réponse du canal de propagation, il est intéressant de définir quelques outils qui permettent
d’évaluer la corrélation et la dispersion.

Nous définissons maintenant le profil de puissance moyenne des retards P, (1), le profil
de puissance moyen Doppler P,(v) ainsi que les fonctions de corrélation en fréquence
R;(Af) et en temps R, (At), respectivement :

P(r) = / Pa(r.v)dv = Pu(At 7 seco (1.36)
zawy:/iﬂnva:fmAﬂvmwﬂ (1.37)
RAAH) = [ PTIeP™Imdr = Pi(AS, 80)|armg (139
R&M):/?umdﬁmwvzquﬁAomﬁo (1.39)

Nous pouvons déduire les parametres caractéristiques de la dispersion du canal WSSUS
dans le domaine des retards et Doppler par le calcul de I'écart-type. Les parametres de
dispersion sont obtenus par

fT_T; (1.40)

)
JIU_UP v)dv (1.41)

| P,(v)dv
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ol 7 et U sont respectivement le retard moyen et le Doppler moyen définis par

s

1.5.2.2 Domaine spatial

La caractérisation stochastique du canal de propagation dans le domaine spatial présentée
ici est une synthese des travaux de Guillet [11]. Par le formalisme de Bello [9] appliqué au
domine spatial, les fonctions de corrélation peuvent étre exprimées de la maniére suivante

Ry (FRX, P P, WTX> _E {Vec (h(Frs, ) vec (B, F’TX))H} (1.44)
( ( ( )H} (1.45)

Ry, (Five P R ) = B {Vec (e, 7)) vee (e WTX))H} (1.46)
( ( (

R k’TX))H} (1.47)

Rh FRX, ETX; F/Rx’ ElTx) = E {VeC h(FRX, ETX)) vec h(’/_jRX, E/Tx)

Rh _»R)U ETX; Eﬁx, ElTx) =F {VeC h(kaa ka)) vec h(

ou h est une matrice carrée de dimension 3 x 3 reliant les trois composantes de polarisa-
tion du signal émis & celle du signal regu, et vec(-) représente une transformation d'une
matrice a un vecteur en colonne. Chacune des fonctions de corrélation exprimée dans les
équations 1.44-1.47 est une matrice de corrélation de dimension 9 x 9 comportant les
fonctions d’autocorrélation et d’intercorrélation entre neuf canaux par la dimension polari-
sation. Les fonctions introduites décrivent entierement les propriétés de corrélation spatiale
pour différentes positions d’émission 71, et celles de réception 7y, ainsi différentes pulsa-
tions spatiale d’émission ETX et celles de réception /ZRX. Des développements des quatre
fonctions de corrélation sans la prise en compte de la polarisation sont présentés dans [12].

Deux hypotheses de stationnarité proposées dans [11] permettent de simplifier les fonc-
tions de corrélations dans le domaine spatial. Nous pouvons considérer que le canal de
propagation est stationnaire au sens large sur des petites zones de déplacement en émission
et en réception. Sur ces zones, les variations lentes a grande échelle sont négligées mais les
variations rapides sont stationnaires a 'ordre 2. Selon cette hypothese de stationnarité au
sens large, toutes fonctions précédentes deviennent indépendantes des variables de position
absolues de réception 7'g, et d’émission rr,. La stationnarité au sens large selon les variables
de position d’émission et de réception est équivalente a une décorrélation totale pour des
pulsations spatiales différentes, et donc en particulier pour des directions différentes, que
ce soit en émission ou en réception. Les fonctions caractéristiques d’ordre 2 dans le cas
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stationnaire peuvent s’exprimer par

R (TR, T TRx + ARy, T + ATy ) = P (AR Aty ) (1.48)
R (FRX7 Frx; Trx + ATRx, ka) ( (1.49)

R (Frves Pres R T + Ay ) = 0 — %;{X)Ph(/%’RX; AFTX) (1.50)

Rn (ERX, Frs; g{{x? IZTX) =0( (1.51)

Par cette démonstration, le canal de propagation est considéré comme un canal spatiale-
ment stationnaire au sens large avec des diffuseurs spatialement décorrélés. Nous pouvons

également simplifier les quatre fonctions pour le contexte de la caractérisation des ondes
électromagnétiques en zone locale, liées aux comportements de polarisation comme

Ph(AFRx; AFTX)

5( Tx — TX)Ph(AFRx; QTX)

O(Qpry — RX)Ph(QRX7 ATry)

5(QTX )5(QRX - RX)Ph(QRx; QTX)

Rh(TRX7TTX7TRX_I_ATRX?TTX_I_ATTX

Rh (Tqu QTxa TRx + ATqu Tx
R (s P Qpoes Trx + ATTX
Rh (QRXa QTXa Rxa

)
)
)
Tx)

ou {1y et (g, représentent des vecteurs a deux éléments contenant les angles d’azimut et
d’élévation, respectivement, au niveau du site d’émission et au niveau du site de réception.

Les parametres que nous introduisons ici sont basés sur la description scalaire du canal.
Nous définissons le profil de puissance moyenne angulaire en émission, le profil de puissance
moyenne angulaire en réception, la fonction de corrélation en émission ainsi que la fonction
de corrélation en réception :

Prltrs. 612) = 1= [ Pal6hri m) 0 = PO )l (1.56)
Pryx(Orx, Prx) = %/ (R Qi) dQrx = P (R Qi) [ 200 (1.57)
Rrx(AT7y) = %/Ph Ors; AT ) ARy = Pr(Qra; A7) g, =0 (1.58)
Rpx(ATRx) = %/Ph (ATRyx; Q1) dQ7y = Pr(ATRx; Q1) [0g,=0 (1.59)

Le gain moyen est défini par

1
= /PRX QRX) QPRX)dQRX - 47'(' /PTX(QTX) (pTx)dQTX
— RRX(ATRX)‘AFRXZO - RTX(ATTX)‘AFTXZO (160>

Nous définissons également les parametres de dispersion angulaire RMS d’élévation en
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émission et en réception par

f HTX - eTx PTX<9TX7 ¢TX)dQTX
g Tx ].61
’ \/ f PTX 9TX7 ¢Tx)dQTX ( )
f HRX - HRX PRX(HR)U ¢Rx)dQRx
o 1.62
- \/ J Pra(Brc, o) A2 102

ou Oty et Or, sont la direction moyenne d’émission et de réception en élévation définies par

5. — JOrxPrx(Brs, Sr)
* J PrOre 61 drs
Ory = f GRXPRX(HR)U ¢Rx)dQRx
* f PRX(HRxa ¢RX)dQRx

Le calcul de la dispersion angulaire RMS d’azimut en émission et en réception est
également défini par

(1.63)

(1.64)

f ¢Tx ¢Tx P Tx(eTxa ¢TX)dQTX
o 1.65
o \/ f PTX eTxa ¢Tx)dQTX ( )
f ¢Rx ¢Rx PRX(HR)U ¢Rx)dQRx
1.
Tt = \/ T Proc(Bres 01 A2 (1.66)

ol ¢y et Pry sont la direction moyenne d’émission et de réception en azimut définies par

Qg — f ¢TXPTX(9TX7 ¢Tx)dQTx
- f PTX<9TX7 ¢TX>dQTx
QER _ f ¢RXPRX(9RX7 ¢Rx)dQRx
i f PRX(QRXa ¢RX)dQRX

(1.67)

(1.68)

1.5.3 Caractérisation du canal MIMO

Nous examinerons un systeme MIMO sans bruit avec Ny antennes émettrices et Ny
antennes réceptrices, qui peut s’écrire sous la forme générale comme MIMO Ny x Ng. Par
la représentation du canal en temps-retard donnée dans la section précédente, la relation
entre des signaux spatio-temporels d’entrée et de sortie est donnée par I’'expression suivante

_ /H(t,T)x(t—T) dr (1.69)

ou x(t) et y(t) sont deux vecteurs de signaux temporels émis et requs et H (¢, 7) est la
matrice Ng X Np du canal de propagation variant en temps.

D’un point de vue doublement directionnel, les coefficients de la matrice de canal
MIMO, h;;, peuvent étre exprimés comme la réponse impulsionnelle caractérisée par 1'en-
vironnement physique, entre des antennes en émission et en réception. Sur la figure 1.9,
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Figure 1.9 — Canal de propagation et canal de transmission pour un systeme MIMO

Antennes réceptrices

Ondes incidents

Figure 1.10 — Vecteur de signal recu au réseau d’antennes réceptrices se déplacant linéairement
par un rayonnement d’onde incident dans la région lointaine

la description du canal de transmission peut se composer en trois termes : le milieu de
propagation, le réseau d’antennes en émission et celui en réception dans le cadre dune
transmission MIMO sans fil. Les coefficients du canal MIMO h;; peuvent alors s’écrire
comme

1 - ;
i (67) = == / / i (67 Qs Q) 99 (Q1) 9 () A (1.70)

ol g(TJ)z (Q1y) représente le gain de I'antenne émettrice j dépendant de I'angle de départ
Oy, gg))( (Qrx) représente le gain de I'antenne réceptrice i dépendant de I’angle d’arrivée
Qry et hij (1,7, Qryx, Qrx) représente le canal de propagation variant en temps entre les
antennes émettrice j et réceptrice ¢ qui dépend des angles de départ et d’arrivée. L’angle
de départ Qr, (AOD, “Angle of departure” en anglais) et 'angle d’arrivée Qgr, (AOA,
“Angle of arrival” en anglais) consistent de I’angle d’azimut et 1’angle d’élévation. De plus,
I’angle de départ et I'angle d’arrivée sont souvent aussi appelés la direction de départ et la
direction d’arrivée.

La figure 1.10 nous illustre des ondes planes venant des obstacles au réseau d’antennes
linéaires en réception dans le cas de champ lointain. Nous supposons ici que les antennes
sont isotropes afin de décrire la caractérisation du canal de propagation. Si nous comparons
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alors deux signaux en sortie de deux antennes réceptrices comme montré sur la figure 1.10,
nous trouvons que les valeurs absolues de deux signaux sont identiques toutefois mais il
y a une différence dans la phase a. Ce déphasage dépend de la distance entre deux an-
tennes et la direction de I'onde arrivée, o = by (1) - (7{2) — 7(1)). Nous pouvons déterminer
la relation de toutes les antennes en émission et en réception par rapport au sous-canal,
hay (t, 7, Qry, Qrx). Les coefficients de la matrice du canal de propagation peuvent s’expri-
mer par.

hij (.7, Qres Q) = b (£, 7, Qr, Q) € IH QTR TED o=@ (=D (1.71)

ou F(TJ)Z est le vecteur correspondant a la position de I’antenne émettrice j et fﬁi est le vecteur

correspondant a la position de I'antenne réceptrice ¢. Si p représente le vecteur relatif a
Iantenne de référence (ici, 'antenne de référence est la premiere antenne), 1’équation 1.71
est donnée par

hij (t> T, Sy, QRX) = hn (ta 7, Q. QRX) 6_jE(QTX)'ﬁ(TQe‘jE(QR")ﬁg’){ (1.72)

En appliquant la caractérisation de canal dans le domaine temporel et le domaine spatial
avec le critere de la zone locale, nous pouvons décrire les relations du signal spatio-temporel
pour le canal MIMO.

1.5.3.1 Caractérisation déterministe du canal MIMO

Selon la caractérisation du signal spatio-temporel que nous avons vu dans la partie
précédente, le canal de propagation pour le systeme MIMO peut étre décrit en seize
représentations en tenant compte conjointement de la dimension temporelle et la dimen-
sion spatiale comme illustrées dans la figure 1.11. Les fonctions caractéristiques spatio-
temporelles par la figure 1.11 se présentent sous la forme matricielle de dimension Ny x Nr.

Dans le cadre d’'une communication radio-mobile pour le contexte MIMO, le domaine
temporel du canal de propagation explique des caractéristiques globales telles que des
déplacements d’un des deux sites, la fréquence centrale, la bande passante et le retard de
propagation. En revanche, le domaine spatial du canal MIMO décrit des caractéristiques
locales telles que des configurations des réseaux d’antennes en émission et en réception,
des rotations des réseaux et des directions des ondes d’arrivé et de départ.

1.5.3.2 Caractérisation stochastique du canal MIMO

Selon I’hypothese du canal WSSUS,; les canaux sont stationnaires en temps, en fréquence
et en espace. Nous déduisons la présentation des fonctions stochastiques a ’ordre deux de la
méme maniere que dans le cas déterministe. Ces fonctions et leurs relations sont montrées
sur la figure 1.12.

1.6 (ains et propriétés du canal MIMO

Par la théorie de I'information, le débit de transmission est proportionnel au nombre
de symboles d’information indépendants transmis normalisé par rapport aux dimensions
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Figure 1.11 — Fonctions caractéristiques spatio-temporelles du canal de propagation

du signal. En effet, le débit est associé a la capacité du canal. La probabilité d’erreur est
varie en sens inverse de la distance entre symboles d’information. Elle est alors liée a la
fiabilité de la liaison. Pour que le débit et la probabilité d’erreur puissent étre assurés ou
améliorés, nous pouvons utiliser deux méthodes : d’une part, 'augmentation de la puis-
sance de transmission des signaux et d’autre part, ’accroissement du gain de diversité et
du gain de capacité. Nous nous sommes intéressés ici a la derniere méthode ou 1'usage de
multi-antennes en émission et en réception est effectué.

Le systeme de communication dans le contexte MIMO a de nombreux avantages par
rapport aux autres systémes (SISO, SIMO et MISO) parmi lesquels on retrouve le gain
de beamforming (“Formation de voie” en francais), le gain de diversité spatiale et le gain
de multiplexage spatial. Les deux premiers existent également dans les systemes SIMO et
MISO. Toutefois, le systeme MIMO est le seul disposant du gain de multiplexage.

1.6.1 Gain de formation des faisceaux

Le principe de beamforming est de maximiser la combinaison des signaux en réception
en utilisant un filtre-arriere au récepteur ou/et un filtre-devant a 1’émetteur. Ces filtres
sont artificiellement équivalents a la sélection de voies ou de trajets de propagation des
ondes désirées en réduisant ou en éliminant des voies inutiles ou des interférences. Le gain
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Figure 1.12 — Fonctions caractéristiques a ’ordre 2 du canal de propagation

de beamforming est un développement du rapport signal sur bruit plus interférences du
récepteur.

1.6.2 Gain de diversité spatiale

Dans la partie précédente, la diversité spatiale se définit par la présence de plusieurs
répliques d’une méme information sur des antennes en réception et/ou en émission. Cette
information émise par plusieurs antennes a subi des évanouissements indépendants dans
le milieu de transmission. D a une combinaison optimale des répliques, la probabilité
d’erreur moyenne pour des SNR élevés peut étre exprimée sous la forme P, ~ ¢SNR™ ol
¢ est une constante dépendant des types de codage du canal et modulation, SNR est un
rapport signal sur bruit et d représente le gain de diversité. Le gain de diversité indique
comment la pente de la probabilité d’erreur en fonction du SNR varie avec la diversité. En
absence du codage de canal ou ¢ = 1, 'ordre de diversité peut étre donné par [13]

log P.(SNR)

d=—
SNR 0o log SNR

(1.73)

ou P.(SNR) est le taux d’erreur mesuré pour un SNR donné.
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Un systeme MIMO ayant Np antennes a 1’émission et Ng antennes en réception a un
gain de diversité maximal Ny Ng. Donc, a fort SNR, la probabilité d’erreurs moyenne décroit
asymptotiquement vers SNR+TNR' Les systemes SIMO et MISO correspondant a 1 x NpNg
et Ny Ng x 1, ont le méme gain de diversité maximal que celui du systeme MIMO Np x Ng.

1.6.3 Gain de multiplexage spatial

Le but du multiplexage spatial est d’augmenter le débit de transmission sans ajouter
la puissance a la transmission a travers l'utilisation des antennes multiples sur les deux
coOtés de la liaison. Le gain de multiplexage spatial ou le nombre de degrés de liberté s’in-
terprete comme le nombre de symboles d’information indépendants présents simultanément
en réception. En effet, le gain de multiplexage spatial se traduit par une augmentation de
la capacité grace a l'utilisation des canaux spatiaux paralleles. A fort SNR, la capacité
de transmission est menée par les sous-canaux r évolué en log(SNR). En conséquence, la
capacité du canal totale R est donnée par R ~ rlog(SNR). Le gain de multiplexage spatial
r peut alors définir comme [13]

R(SNR)

r=_lim ——= (1.74)
SNR—oo log, SNR

ot R(SNR) est la capacité disponible au SNR.

Pour un systeme MIMO, le gain du multiplexage spatial est égal a min(Np, Ng). La
capacité du systeme MIMO est égale a min(Nz, Ng)log(SNR). Dans le cas des systemes
SIMO et MISO, le gain du multiplexage spatial est égal a un et le gain du multiplexage
reste constant a log(SNR).

1.6.4 Compromis de gain de diversité-multiplexage

Dans cette partie, nous étudions uniquement le compromis entre le gain de diversité et
multiplexage. Dans le domaine temporel, la conception des systemes MIMO cherche tradi-
tionnellement a obtenir le gain de diversité maximal ou le gain de multiplexage maximal.
Néanmoins, les deux gains peuvent simultanément étre mis en oeuvre grace au domaine
spatial mais il existe un compromis optimal présenté dans 'article [13]. Par les équations
1.73 et 1.74 pour un systeme MIMO Nr x Ng, nous pouvons exprimer le gain de diversité
optimal en fonctions d’un gain de multiplexage qui est donné par

d(r) = (Ny —r)(Ng —r) avec r=0,...,min(Np, Ng) (1.75)

Il montre que si r paires d’antennes émettrice-réceptrice sont réservées pour le multiplexage,
les antennes restantes (Np — r en émission et Nr — r en réception) offrent la diversité.

1.7 Etat de l’art des techniques MIMO

Dans cette partie, nous allons d’abord décrire les techniques de diversité dans les
contextes multi-antennes en réception (SIMO, “Single-input multiple-output” en anglais)
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ou en émission (MISO, “Multiple-input single-output” en anglais). Les premieres tech-
niques de diversité d’émission ont été présentées en 1993.

Un état de l'art des techniques a multiplexage spatial (SM, “Spatial multiplexing”
en anglais) découvert par [14] et [15] est présenté pour les systémes multi-antennes en
réception et en émission (MIMO, “Multiple-input multiple-output” en anglais). Ainsi, les
techniques optimales pour le systeme SM-MIMO), basées sur la connaissance du canal, sont
données. La connaissance ou non de I’état du canal est CSI (“Channel state information”
en anglais) et NOCSI (“No Channel state information” en anglais).

Ensuite, un état de I'art sur les codages spatio-temporels en treillis (STTC, “Space-
time Treillis coding”) et en bloc (STBC, “Space-time block coding”) inventés dans un
premier temps par [16] et par [17]. En conséquence, [18] généralise le STBC sous le critere
d’orthogonalité en 1999 et le code d’Alamouti est un cas particulier du STBC orthogonal.

1.7.1 Systemes multi-antennes en réception

L’exploitation de plusieurs antennes en réception permet de lutter contre les évanouissements
temporels en utilisant la diversité spatiale, qui a été expérimentée des 1927. La polarisation
peut étre aussi utilisée pour les liaisons en duplex et en visibilité. Plusieurs types de combi-
naisons des différentes versions des signaux a la réception existent tels que la combinaison
a gain égal, la sélection du maximum de puissance et la combinaison a gain maximal. Les
trois méthodes classiques de diversité pour le systeme SIMO permettent de réduire la va-
riation des évanouissements et aussi d’accroitre le rapport signal sur bruit. L’amélioration
de la qualité de la liaison dépend beaucoup du rapport entre les caractéristiques du canal
et celles de la diversité utilisée.
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1.7.2 Systemes multi-antennes en émission

Depuis une dizaine d’années, la diversité d’émission est intensivement étudiée comme
une méthode pour combattre des effets d’évanouissement dans des canaux sans fil en raison
de sa simplicité par 'utilisation de plusieurs antennes en émission. En 1993, Wittneben a
proposé dans [19] un premier systeme de diversité par retard en exploitant plusieurs an-
tennes en émission. Les différentes antennes transmettent la méme information, mais elles
sont mises en forme par des préfiltrages orthogonaux avant de transmettre des signaux.
Ces préfiltrages introduisent de l'interférence entre symboles qui peuvent transformer le
canal de propagation en un canal a évanouissement sélectif en fréquence. Un égaliseur est
nécessaire a la réception.

Par la suite, un systeme similaire est proposé par Seshadri et Winters [20] pour un seul
émetteur dans lequel les copies de la méme information sont transmises sur les différentes
antennes. En réception, un détecteur avec un critere du maximum de vraisemblance est
requis pour retrouver I'information transmise en exploitant la diversité créée en émission.

La technique a diversité par retard peut produire un gain de diversité maximal mais
cette technique, qui est équivalente a un code a répétition, a seulement un rendement a
1/Np. 11 est donc nécessaire de développer de nouveaux criteres de construction qui sont
plus adaptés a l'exploitation d’antennes multiples. Les nouvelles techniques, qui peuvent
atteindre un gain de diversité maximal et un plein rendement, sont appelées codage spatio-
temporel en appliquant la théorie de I'information au traitement d’antennes.

1.7.3 Systemes multi-antennes en émission et en réception

Pour un systeme utilisant Np antennes a 1’émission et Nz antenne en réception, il existe
NrNpg branches disponibles. Il peut obtenir un gain de diversité maximal égal & Ny Ng. Ceci
est également équivalent a un systeme SIMO disposant de NNy antennes réceptrices. Dans
ce qui suit, nous décrivons des bénéfices que I'usage de systemes multi-antennes en émission
et en réception peut apporter sur différentes techniques de transmission des données.

Techniques a multiplexage spatial avec CSI en réception et NOCSI a I’émission

En 1996, Foschini [15] a proposé une architecture originale a multiplexage spatial en
utilisant les systemes multi-antennes. Cette architecture est appelée D-BLAST (“Diago-
nal Bell Labs Layered Space-Time” en anglais) ou les symboles émis sont successivement
détectés par des antennes réceptrices de maniere a exploiter de fagcon optimale la diversité et
la capacité. Le gain de capacité [21] par rapport a celui du systeme SISO est min (Np, Ng).
En réception, un décodeur a maximum de vraisemblance conduit alors a choisir le signal
qui correspond le mieux au signal émis, ce qui conduit a des complexités en exponentiel.
Bien que cette architecture résiste plus aux effets des évanouissements du canal de trans-
mission, elle n’a pas eu beaucoup de succes jusqu’a présent.

En raison de la complexité de I'implémentation du décodeur D-BLAST, Wolniansky et
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al. [22] ont alors proposé une version simplifiée de BLAST nommée V-BLAST (“Vertical
Bell Labs Layered Space-Time” en anglais). Dans ce type de récepteur, a chaque instant,
on peut détecter un signal issu d’une antenne alors que les signaux non-concernés des autre
antennes sont supprimés a l’aide d’'un égaliseur linéaire ZF (Forgage a zéro, “Zero-Forcing”
en anglais) soit par un égaliseur linéaire MMSE (Erreur quadratique moyenne minimale,
“Minimum mean square error” en anglais) soit d’un égaliseur non-linéaire DFE (Egaliseur
a retour de décisions, “Decision feedback equalizer” en anglais) avec ou sans l'ordre de
détection. Malheureusement, le gain de diversité de V-BLAST ne peut atteindre qu'a Ng
alors que celui de D-BLAST peut atteindre a NpNpg.

En 2000, Ariyavisitakul [23] a proposé un systeme conjoint du multiplexage spatial et
du codage de canal avec un turbo décodage. D’un point de vue systeme de communica-
tion, un turbo-codage est une maniere d’approcher la limite de Shannon sur la capacité
de canal, alors que la technique a multiplexage spatial est une maniere d’augmenter la
capacité possible en exploitant la nature par trajets multiples des environnements sans fil.
Le principe turbo appliqué au multiplexage spatial, appelé Turbo-BLAST, a été proposé
en 2002 par Sellathurai et Haykin [24]. Le résultat présenté montre qu’a la performance de
Turbo-BLAST correspondant au taux d’erreur binaire de 1073, un gain de puissance entre
2 a 4 dB est réalisé tout en comparant a celle de V-BLAST.

En pratique, la corrélation apparait entre des signaux émis de ou arrivé a différentes
antennes. Shui et al. dans [25] ont précisé que des antennes émettrices et réceptrices doivent
suffisamment s’éloigner pour que des canaux de transmission soient non-corrélés. En 2001,
Farrokhi et al. ont alors présenté une architecture optimale a base de multiplexage spatial
en présence d’'une interférence spatiale colorée et la compare aux systemes a base de mul-
tiplexage spatial connus [26].

Techniques a multiplexage spatial avec CSI en réception et CSI a ’émission

En 1995, Télatar [14] a montré le critére optimal au sens de la capacité des canaux Ray-
leigh lorsque des canaux de propagation sont indépendants et identiquement distribués (iid)
et connus aux émetteur et récepteur. Il est alors possible d’exploiter pleinement cette infor-
mation afin d’optimiser globalement la transmission en anticipant 'effet du canal. Par la
connaissance de ’état du canal, le transmetteur peut répartir les puissances émises sur les
antennes d’'une maniere intelligente afin d’exploiter au maximum la capacité. La stratégie
d’allocation de puissance est de distribuer plus de puissance sur les sous-canaux moins
bruités. En revanche, moindre de puissance ou aucune est répartie sur des sous-canaux qui
sont perturbés plus de bruit. Cette stratégie est appelée WFE (“Water filling”).

En 1998, Raleigh et al. ont proposé un nouveau codage spatio-fréquentiel DMT (“Dis-
crete multitone” en anglais) dans [27]. L’avantage de cette structure est moins complexe
que le codage spatio-temporel. Ils ont aussi proposé un nouveau modele du canal MIMO
prenant en compte 'effet d’un canal multi-trajets. La capacité des systemes MIMO dépend
du minimum du nombre d’antennes émettrices, d’antennes réceptrices et de trajets.
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En 2001, dans [28], un schéma de la distribution de puissance et 1'adaptation du débit
de transmission est présenté, basé sur le résultat du détecteur d’arriere appliquant 1’algo-
rithme V-BLAST en réception. Du a cette technique, la performance de V-BLAST au sens
de la capacité peut améliorer et approcher la borne supérieure de la capacité.

Scaglione et al. [29] ont montré un systeme de précodeurs et décodeurs linéaires en 2002.
Ces précodeurs utilisés en émission en connaissant le canal de propagation peuvent étre
considérés comme un filtrage spatio-temporel. Les précodeurs et décodeurs sont construits
de fagon conjointe sous deux criteres telles que la minimisation de l'erreur quadratique
moyenne et la maximisation de l'information mutuelle entre I’émetteur et le récepteur
lorsque la puissance a I’émission est constante durant la communication sur un canal MIMO
sélectif en fréquence.

Yoo et Goldsmith dans [30] en 2006 ont présenté l'effet de l'erreur d’estimation de
canal sur la capacité de canal MIMO. Des strategies optimales d’allocation de puissance
a ’émission sont déduites. Ils sont intéressés par l'effet du retard du feedback depuis le
récepteur. Ils démontrent que lorsque le retard est limité, la perte de la capacité est peu
significative.

En 2007, Wang et al. [31] ont proposé des méthodes de ’allocation de puissance pour un
systeme SM-MIMO sous des criteres tels que le critere optimal comme la minimisation du
taux d’erreurs binaires (“Minimum bit-error rate”) et les critéres sous-optimaux comme
I’approximation de la minimisation du taux d’erreurs binaires (“Approximate minimum
bit-error rate”).

Codages spatio-temporels en treillis

En 1998, Tarokh et al. [16] ont proposé la premiere conception de codes en treillis en
employant multiple antennes en émission et en réception. Plusieurs criteres de construction
de codes en treillis sont étudiés pour minimiser la probabilité des erreurs sur des canaux
variant lentement et rapidement. La premiere formulation de la probabilité d’erreur par
paire (PEP, “Pairwise Error Probability” en anglais) des codes espace-temps en treillis est
également donnée par Tarokh. En effet, le rendement des codes espace-temps est unitaire.

Codages spatio-temporels en blocs

Dans la littérature, il existe de nombreuses constructions de codes espace-temps en
blocs : les codes orthogonaux, les codes a dispersion linéaire et les codes algébriques.

En 1998, Alamouti [17] a introduit le premier codage spatio-temporel en bloc a deux
antennes émettrices avec un rendement unitaire. En 1999, Tarokh et al. [18] ont généralisé
les codes espace-temps orthogonaux pour plusieurs antennes avec différents rendements qui
sont toujours inférieurs a un. Le code espace-temps d’Alamouti est un cas particulier des
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codes espace-temps orthogonaux réalisé par Tarokh.

Cependant, les codes orthogonaux sont pénalisés par leurs rendements inférieurs a 1
pour un nombre d’antennes émettrices supérieur a 2. Hassibi et Hochwald [32] ont construit
des codes ST exploitant le multiplexage spatio temporel et ayant une structure linéaire.
Ces combinaisons linéaires sont ainsi dispersées en espace et en temps. Ce code est connu
sous le nom code a dispersion linéaire (LD). Les codes LD peuvent étre construits pour
un nombre d’antennes quelconques en émission et en réception. La difficulté générale est
comment optimiser les matrices de dispersion. Dans [32], une optimisation de I'information
mutuelle a été utilisée pour construire des codes LD mais ces codes ne garantissent pas la
diversité maximale.

Damen et al. [33] ont construit un code algébrique diagonal afin d’obtenir un rendement
égal a 1 et la diversité maximale. La construction du code algébrique diagonal se base sur
I'utilisation des constellations tournées avec une transformation de Hadamard. En effet, la
constellation optimale garantit la diversité maximale et la transformation de Hadamard
permet de répartir les symboles modulées en espace et en temps afin d’avoir un bon gain
de codage.

El Gamal et Damen [34] ont proposé un code ST algébrique en couche qui utilise le
principe du codage BLAST et la théorie algébrique des nombres. Ce code permet d’avoir
un rendement plein et une diversité maximale. Dans [35, 36], Sethuraman et Rajan ont
construit des codes ST dont les constructions sont basées sur des algebres de division non-
commutatives construites a partir de corps de nombres. L’algebre de division permet de
construire des codes ST ayant une diversité maximale et un rendement compris entre 1 et
Nr (le nombre d’antennes émettrices).

1.8 Conclusion

Ce chapitre a présenté une chaine de transmission dans le cas d’'un systeme mono-
antenne et puis le mécanisme de propagation multi-trajets qui produit I’évanouissement
a petit échelle. Par conséquent, certaines techniques de diversité ont été brievement ex-
pliquées, qui ont pour objectif de lutter contre I’évanouissement. Sur mes travaux de re-
cherche, nous somme intéressé particulierement sur la diversité spatiale qui est connu sous le
systeme multi-antennes. Donc nous avons étudié ensuite une synthese de la caractérisation
spatio-temporelle du canal dans le contexte de ray-tracing ou le lien entre I’émetteur et
le récepteur se fait par propagation d’ondes radio-électriques. Nous avons ensuite constaté
les gains que nous pouvons obtenir par le systeme multi-antennes. La description du ca-
nal de transmission dans le domaine temporel et spatial a été présentée. Dans le prochain
chapitre, nous allons profondément élargir sur les modeles du canal MIMO en prenant en
compte les composantes de polarisation.
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2.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous aborderons des caractéristiques importantes afin d’étudier des
modélisations du canal de transmission pour des systemes multi-antennes. Les modeles
du canal MIMO expliqués brievement par la suite se composeront en trois catégories : les
modeles déterministes, les modeles stochastiques et les modeles stochastiques géométriques.
Dans la derniere partie, nous présenterons un modele stochastique géométrique qui prend
en compte les polarisations d’antenne ainsi que l'effet de dépolarisation. La corrélation
spatiale entre des antennes de ce modele sera également démontrée.

2.2 Définition des parametres caractéristiques du ca-
nal de propagation

2.2.1 Antennes

Dans tous les systemes de communication sans fil, les antennes constituent un élément
indispensable pour créer des liaisons de communication. L’antenne d’émission rayonne le si-
gnal dans 'espace sous la forme du champ électromagnétique. En conséquence, 'antenne de
réception integre les champs provenant de toutes les directions de I'espace pour fournir en
sortie un signal correspondant a la somme des signaux issus de chacune des directions. Une
bonne conception de 'antenne peut alors détendre des conditions de systeme et améliorer
I’exécution du systeme global.

Le rayonnement d’antenne est défini comme une fonction mathématique ou une représentation
graphique des propriétés de rayonnement en fonction des coordonnées de l'espace. Nous
définissons le vecteur du potentiel magnétique, ff(/g), en un point de 'espace. Il est défini
a partir de la distribution de la densité de courant J(7) [37] :

AR = 4l;/@exp{—jlg-f'}d7—" (2.1)

ou p est la perméabilité d’antenne, k est un vecteur d’onde et 7 est un vecteur de I'antenne
a un point de l'espace avec une distance r (r = |7]). Il est possible d’exprimer le champ
électrique et magnétique générés par une antenne, par

. . 1 .
= —jod—j_ V(v 4) (2.2)

A-lvxi (2.3)

ou € est la permittivité d’antenne. Le rayonnement d’une antenne peut étre caractérisé en
champ proche ou en champ lointain. Dans la plupart des cas, le rayonnement est déterminé
dans la région de champ lointain ot les termes en 1/r? et 1/ 7"3 deviennent neghgeables [38].
Sur la figure 2.1, le vecteur d’'un champ électrique E et d'un champ magnétique H peut
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Une antenne  # Une onde se propageant

Figure 2.1 — Le vecteur d’un champ électromagnétique en fonction de ses composantes sphériques
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(Fx E) = 0Hy(0, ) + ¢Hy(0, ¢) (2.5)

Sul
I
I |

ou 7 est I'impédance du milieu (par exemple, dans 'espace libre, n = 377 ohm). Chacune
des composantes dépend de la direction définie par les angles d’azimut ¢, et d’élévation
0. Les composantes de polarisation et les coordonnées en 0 et ¢ sont parfois appelées les
polarisations et les coordonnées verticales et horizontales, respectivement. Si en réception
I’antenne est utilisée pour capter un champ électrique incident, la tension en volt obtenue
peut s’exprimer par V = w(ERX . ETX) ou w est une valeur constante. Ensuite, nous allons
définir deux types d’antennes utilisée pour calculer la capacité du canal de transmission :
d’une part, les antennes isotropiques et d’autre part, les antennes dipoles.

Antennes isotropiques et omnidirectionnelles

L’antenne isotropique est une antenne idéale irréalisable dont la propriété capable d’ir-
radier ou de recevoir également dans toutes les directions et qui réagit également a tous les
types de polarisations générés par des champs électriques et /ou magnétiques. Les antennes
isotropiques n’existent pas physiquement mais elles représentent un moyen physique d’ex-
primer les propriétés directionnelles d’antennes physiques. Une antenne omnidirectionnelle
est capable d’émettre ou de capter uniformément dans toutes les directions d’un plan. Nous
allons utiliser des antennes isotropiques comme une antenne de référence afin de calculer le
rapport signal sur bruit ou de normaliser les canaux de propagation, ce qui sera expliqué
par la suite.
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Figure 2.2 — Le diagramme du rayonnement des dipoles : (a) électrique x et magnétique x, (b)
électrique y et magnétique y et (c) électrique z et magnétique z

Dipéles infinitésimaux

L’antenne dipodle est une antenne constituée de deux brins de fil en métallique. Ce type
d’antenne est le plus simple a étudier. L’antenne dipole est considérée comme une antenne
directive. C’est-a-dire, dans certaines directions, le dipole émet plus d’énergie et rayonne
moins d’énergie dans les autres directions. Nous nous intéressons dans cette these deux
types de dipole infinitésimal qui dépendent du courant électrique et du courant magnétique.
Tandis que le courant magnétique ne peut pas étre produit physiquement, il est bien connu
que les champs d’un tel courant puissent étre construits utilisant une boucle de courant
infinitésimale. Dans ’analyse suivante, des sources du courant électrique et magnétique
sont représentées par les dipoles électriques et dipoles magnétiques infinitésimaux.

Nous supposons que chaque type de courant passant aux directions x, y et z se pro-
duit des dipoles infinitésimaux x, y et z. Donc pour le courant électrique, nous obtenons
trois dipoles électriques infinitésimaux. Ensuite, pour le courant magnétique, nous obte-
nons trois dipoles magnétiques infinitésimaux. Trois dipoles électriques et trois dipoOles
magnétiques sont ici présentés dans le tableau 2.1 [37] en appliquant 1’équation 2.4 qui
simplifie la représentation mathématique du diagramme de rayonnement depuis une an-
tenne en négligeant le terme des valeurs constantes. Leurs diagrammes du rayonnement en
3D sont présentés sur la figure 2.2..

Cependant, dans la modélisation physique du canal de transmission, le diagramme de
rayonnement vectoriel doit étre normalisé par rapport a celui de 'antenne isotropique.

Dipoles électriques Dipole magnétiques

|

| x | y | 2 x [y [z
Ey(0,9) ‘ —cos(0) cos(¢) | — cos(f) sin(¢) | sin(0) sin(¢) — cos(¢) 0
Ey(6,9) sin(¢) — cos(¢) 0 cos(0) cos(¢) | cos(0)sin(¢) | sin(6)

Table 2.1 — Les diagrammes de rayonnement du champ électrique pour les dipoles électriques et
magnétiques infinitésimaux
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Donc nous introduisons le diagramme normalisé de rayonnement présenté sous le forme
vectoriel :

G (0,0) = { gz EZZ 2; } (2.6)
i Ey (0,9) |
\% /]|E9 |dQ+/]|E¢ 0) [*d
- 5, (6.9 (2.7)

\ //|E9 |dQ+//|E¢ 6) 20

ot © est 'angle solide qui contient les coordonnées en 6 et ¢ ainsi que Gy (6, ¢) et G4 (6, ¢)
représentent le gain d’antenne de la polarisation en élévation et celui en azimut, respecti-
vement.

Pour étudier les systémes multi-antennes a polarisations multiples dans lesquels les
antennes peuvent étre positionnées au meéme endroit sans produire la corrélation entre an-
tennes, nous employons des dipoles électriques et magnétiques infinitésimales. Ces dipoOles
électriques et magnétiques représentent la source du courant électrique et celle du courant
magnétique.

2.2.1.1 Rotation d’antenne

Pendant la communication, les antennes peuvent subir des rotations, ce qui change le
diagramme de rayonnement d’antenne et la polarisation. Afin de caractériser ce phénomene,
nous introduisons le nouveau diagramme de rayonnement qui subit une rotation d’angle (3
en élévation et v en azimut.

Dans le cas ou nous prenons en compte la polarisation, nous avons deux composantes
d’azimut et d’élévation de I'antenne pour une direction donnée. En effet, la rotation doit
prendre les deux composantes de polarisation. Nous commengons par la transformation
des coordonnées sphériques aux coordonnées cartésiennes. Apres la rotation effectuée en
coordonnées cartésiennes, nous convertissons des coordonnées cartésiennes en coordonnées
sphériques et les nouvelles directions sont également prises en compte. Nous pouvons ex-
primer 'opération de rotation comme :

{ . ] = { G0.¢:.n) } = Tonrtoapn (0 ) Rory(,7) Tt car (60, 6) { a % ]8)

ot Tspp_care représente la matrice de transformation des coordonnées sphériques aux co-
ordonnées cartésiennes et T.q—spn est la matrice de l'opération inverse de la matrice
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Tsph—cart- Le terme 0 est la composante radiale qui doit tenir en compte pour la transfor-
mation et la rotation. Dans le cas de transmission en champ lointain, la composante radiale
n'est pas considérée, ce terme devient zéro. R,,. (3, ) représente la matrice de rotation
pour une rotation d’angle en élévation 3 et en azimut ~, qui est donnée par

sin fcosy cosfcosy —sinvy

R,,.(3,7) = | sinfsiny cosfsiny cosvy (2.9)
cos 3 —sin 8 0

Dans le cas d'une rotation d’angle d’élévation — 3 et de —v, la matrice de rotation R, (—3, —v)
s’exprime par
sin fcosvy sinfsiny cosf
R,,.(—8,—v) = | cosfBcosy cosf@siny —sinf (2.10)
— sin vy cos 7y 0

ol nyz(ﬂv ’Y)Rmyz(_ﬂv _7) =L

Lorsque nous connaissons la représentation mathématique du diagramme de rayonne-
ment de I'antenne, nous pouvons directement appliquer I’équation 2.8 afin d’effectuer la
rotation du vecteur de polarisation [39]. Par contre, dans le cas pratique, les diagrammes
du rayonnement sont obtenus a partir des compagnes de mesures, il est indispensable d’ap-

pliquer des méthodes d’interpolation pour améliorer la précision des polarisations tournées
[40].

2.2.2 Discrimination de polarisation croisée

Dans des communications sans fil, soumises aux interactions de ’environnement telles
que des diffractions, réflexions et réfractions, les signaux transmis généralement sont non
seulement atténués, mais leur polarisation est également dépolarisée. La dépolarisation
est considérée comme un phénomene physique du changement de l'état original de la
polarisation de 'onde électromagnétique propagée de I'émetteur. La figure 2.3 montre
que si le champ électromagnétique €émis par une antenne en emlssmn est définie par
E;, = E, 99 + E; ¢¢, apres la réflexion d'un objet le champ réfléchi E, se présente par

E,o="0F; ¢+ V93 ¢ (2.11)
Er,(Z) — 19¢9Ei,9 ‘|— Q9¢¢Ei7¢ (212)

La relation entre les champs incident et réfléchi peut étre présentée sous la forme matricielle

comme 0
E.o 00 Voo Eig
E, = | 2| = 0 | — SE, 2.13

{ Ery } { Upo Voo } { Eig } (2.13)

ou E; est le vecteur de 'onde incidente a un diffuseur, E, est le vecteur de 'onde réfléchie
d’'un diffuseur et S est une matrice du diffuseur. ¥4 représente un gain du changement de
la polarisation d’élévation a celle d’azimut. En revanche, vy, représente un gain du chan-
gement de la polarisation d’azimut a celle d’élévation. Enfin, ¥y et 9,4 sont les gains de
la co-polarisation.
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Figure 2.3 — Interaction du champ d’incident avec un diffuseur en produisant un champ dispersé

Le phénomene de la dépolarisation de I'onde est caractérisé par la discrimination de
polarisation croisée (“Cross polarization discrimination” en anglais) ou le rapport de pola-
risation croisée (“Cross polarization ratio” en anglais). Le rapport de polarisation croisée
(XPR) est défini comme le rapport des puissances regues sur le canal a co-polarisation et le
canal a polarisation-croisée. Donc il existe deux cas de changement de polarisation définis

comme ) )
_ E{Lmz}’ XPR, = E{L‘W
E {940} E {|[994"}

ou XPRy représente le changement de la polarisation d’élévation et XPR, représente le
changement de la polarisation d’azimut. Cette caractéristique est utilisée pour déterminer
la matrice de dépolarisation qui sera expliquée dans la partie suivante. En littérature,
le XPR exprimé en décibels (dB) suit une loi gaussienne de moyenne non-nulle [41],
XPR@ ~ ‘CN(mXPRgao-XPR@) et XPR¢ ~ EN(mXde),aXpR(b) ou MxXpRy et mXpR(p sont
respectivement la moyenne de XPRy et celle de XPRy ainsi que oxpr, et oxpr, sont
I'écart-type de XPRy et celui de XPR,. Cependant, le XPR depend de la longueur de la
propagation [42, 43|, les directions d’arrivée et de départ [44, 45, 46] and la dispersion
temporelle [47, 48].

(2.14)

Selon le gain d’antenne défini dans I’équation 2.6, nous pouvons établir la corrélation
entre deux antennes situées a la méme position avec la méme puissance de transmission.
En supposant que XPR = XPRy = XPRy, la corrélation spatiale entre deux antennes peut
s’exprimer par [49]

_ JJXPR - Gip(0,6)Gag (0, ¢) + G160, ¢) G (6, 9)] p(0, ¢) sin 0dfdg

P12
7 2
V0103

avec

(2.15)

o1 = // [XPR -G (0,0)G1(0,0) + G1e(0,0)Gag (0, 0)] p(0, @) sin 0dOde

o5 = // [XPR - G (0,0)Gap (0, 0) + Gaop (0,0)Gag (0, 0)] p(0, @) sin 0dOde

ou G 9 et G4 sont les composantes de polarisation de I'antenne 1 et Gy g et G 4 sont les
composantes de polarisation de ’antenne 2.
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Modéles des canaux

SISO et MIMO
/ Y
\ Modg¢les .
4 Mod¢les stochastiques Modeles
cterministes géométriques stochastiques
\ Y A\ \ Y
. Réponses Technique de tracé Basé sur la Modcle Basé sur la
impulsionnelles de ravons corrélation stochastique des ropagation
enregistrées Y spatiale diffuseurs propag

Figure 2.4 — Classification des modeles de canaux SISO et MIMO

2.3 Etudes des modeles du canal dans le contexte
MIMO

Le canal de propagation entre une antenne d’émission et une antenne de réception se
définit comme la somme des contributions des rayons provenant de différents diffuseurs.
Ensuite, nous nous intéressons a classifier les modeles du canal MIMO. Enfin, nous propo-
sons un modele stochastique géométrique qui est utilisé dans les chapitres suivants pour
examiner la capacité du canal de propagation.

Des modeles de canal MIMO proposés en littérature peuvent étre classifiés en trois
catégories : modeles déterministes, modeles stochastiques, et modeles stochastiques géométriques,
comme indiqué sur la figure 2.4. Les modeles déterministes sont caractérisés par le traite-
ment purement déterministe des parametres de ’environnement. La propagation de I'onde
est calculée par la description géométrique précise de l’environnement et la connaissance
de ses propriétés électromagnétiques. Cependant, ces modeles posent encore un probleme
du manque de flexibilité et complexité de calcul. Les modeles stochastiques sont définis
par les comportements statistiques du canal extrait a ’aide des compagnes de mesures.
L’inconvénient le plus évident de ces modeles stochastiques est comment choisir le type
de description approprié a I'environnent concerné. Les modeles stochastiques géométriques
décrivent de fagon statistique la position et les propriétés des diffuseurs.

2.3.1 Modeles déterministes

Les modeles déterministes s’appuient sur la caractérisation précise de I’environnement
de propagation en déterminant la fonction réelle de propagation des ondes dans un milieu
donné. En littérature, nous pouvons distinguer deux approches. La premiere est un modele
des réponses impulsionnelles enregistrées. La deuxieme approche est une méthode de tracé
de rayons (“Ray-tracing technique” en anglais) [50]-[53].
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2.3.1.1 Réponses impulsionnelles enregistrées

En raison des méthodes basées sur la mesure du canal de propagation, la résolution
des équations de Maxwell ne suffit pas parce que tous les phénomenes sont pris en compte
simultanément par la mesure. Les modeles de types réponses impulsionnelles enregistrées
sont 'approche expérimentale qui nécessite 1'utilisation d’un sondeur afin de mesurer le
canal de propagation. Il n’est pas nécessaire d’effectuer des traitements pour extraire des
parametres du canal et de comprendre les phénomenes physiques de propagation. Le canal
de propagation mesuré est enregistrées dans une base de données. Donc, s’il dispose de
plusieurs sources, le canal de propagation est une somme des canaux réalisés par des sources
différentes. Néanmoins, les ressources mémoires importantes sont requises, ce qui limite
I'utilisation de cette méthode.

2.3.1.2 Technique de tracé de rayons

Les modeles déterministes de type < tracé de rayons > sont basés sur la théorie physique
de la propagation des ondes définie par les équations de Maxwell. Par une connaissance
de I'environnement de propagation, 'utilisation de ces modeles permettent de reproduire
ou prédire la propagation des signaux a travers le canal considéré. La résolution des ca-
ractéristiques de propagation des ondes électromagnétiques est directement liée au temps
de calcul.

La procédure de technique de tracé de rayons se compose de trois étapes :
1. Prétraitement du systeme et de 'information géométrique
2. Création d’arbres avec visibilité sous la contrainte du nombre maximal des couches
3. Exploitation de la théorie de la propagation des ondes électromagnétiques

Avec des algorithmes du tracé de rayons, afin d’évaluer les caractéristiques d’une
géométrie, un environnement géométrique est artificiellement construit sur la base de
données qui contient la propriété de tous les objets. Les positions initiales de 1’émetteur
et du récepteur sont spécifiques. Ensuite, tous les chemins possibles, nommé rayons, de
I’émetteur et du récepteur sont déterminés selon des considérations géométriques et le
concept des optiques géométriques. Pourtant, pour réduire la complexité, en générale, nous
initialisons le nombre maximum des couches successives pour les rayons de réflexions/diffractions,
souvent, appelés < l'ordre de prévision >, est prescrit. Le procédé de lancer de rayons est la
partie la plus critique et la plus lourde du procédé de la technique de tracé de rayons.

Généralement, une stratégie est adoptée pour capter les différents trajets de propaga-
tion. Chaque trajet représenté par un arbre de visibilité se compose alors de noeuds et de
branches. chaque noeud de I'arbre représente un objet du scénario (un mur de batiment,
une cale, 'antenne émettrice, 'antenne réceptrice) tandis que chaque branche représente
une connection visible entre deux noeuds/objets. L’arbre de visibilité est alors construit
d’une fagon récursive, a partir de la racine de I'arbre ou un émetteur sur la figure 2.5(b).
Les noeuds dans la premiere couche correspondent a tous les objets pour lesquels il y a
une visibilité directe a I’émetteur. Généralement deux noeuds dans des couches suivantes



58 Chapitre 2. Modélisations du canal MIMO

(x ) (e (A) @ur ® ) (Mur <DD CMur o)

D
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Figure 2.5 — Illustration simple de la technique de tracé de rayons : (a) Scénario de propagation
(b) Arbre correspondant de visibilité avec un ordre de prévision de 3

sont reliés par une branche s’il y a une visibilité directe entre les objets physiques corres-
pondants. Ce procédé est répété jusqu'a ce que la couche maximale (ordre de prévision)
soit atteinte. A chaque fois que le récepteur est contenu dans une couche, la branche cor-
respondante est terminée. Si 'ordre de prévision est élevé, la création de I'arbre peut étre
fortement complexe.

Quand 'arbre de visibilité est établi, un procédé de marche arriere détermine le chemin
de chaque rayon en appliquant les regles géométriques appropriées a chaque noeud tra-
versé. Tous les rayons possibles, interagit avec milieu de propagation, peuvent étre décrits
en employant la théorie bien connue de réflexions et de diffractions. Pour les réflexions,
la théorie appliquée est celle de réflexion de Fresnel. Pour des diffractions, la théorie de
I'interaction d’onde est basée sur 'optique géométrique (GO) qui est facilement appliquée
pour estimer un champ électromagnétique a haute fréquence. En conséquence, les rayons,
qui sont le résultat de l'interaction de I'onde incidente, arrivent a I’antenne de réception.

Au 7ieme rayon, 'amplitude de champ électrique F; associée est calculée par la prise
en compte du champ électrique complexe Ej émis par I’émetteur, la perte de ’espace libre,
et les réflexions/diffractions. Le champ électrique complexe regu au récepteur, E,., est une
somme de tous les rayons qui est le résultat de 'interaction des ondes transmises. Par
conséquent, le champ recu complexe E, peut étre donné par

E, = ZE EOZGu M{HRIHT HD} 7 (2.16)
i=1 i=1 v

ou Fy représente un champ de référence, Gy; et G,; sont les gains d’antennes émettrice et
réceptrice qui sont liés aux diagrammes du rayonnement du champ électrique a la direc-
tion du sieme rayon, R; est le coefficient de réflexion pour le lieme réflecteur, T,, est le
coefficient de transmission pour le mieme objet, D,, est le coefficient de diffraction pour le
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nieme coin diffractant, e=7%% est un décalage de phase selon la distance de propagation d;
(k = 2w /X avec A représentant la longueur d’onde). La somme des nombres de réflexion,
de transmission et de diffraction du ¢ieme rayon n’est pas plus que le nombre maximum

des interactions ou l'ordre de prévision.

Les avantages des modeles de tracé de rayons sont la capacité d’incorporer des dia-
grammes de rayonnement d’antenne sur chaque rayon individuellement, 1’étude de la pola-
risation différente d’antenne et I'examen des effets de dépolarisation. Grace a la meilleure
précision, les canaux de transmission obtenus par le modele de tracé de rayons sont aussi
utilisés comme les canaux de référence pour comparer a la précision des autre modeles.

2.3.2 Modeles stochastiques géométriques

En raison du cout de calcul élevé de modeles déterministes, [54]-[58] ont proposé des
modeles stochastiques géométriques (GSCM, “Geometry-based stochastic channel models”
en anglais). Dans ces modeles, des diffuseurs sont utilisés pour caractériser la propaga-
tion de canaux. Les positions de chacun des diffuseurs sont définies de facon stochastique
(aléatoire) selon une certaine loi de probabilité. Selon les positions des diffuseurs, le canal
effectué par GSCM prend en compte des caractérisations importantes du canal de propaga-
tion : la dispersion de retard, la dispersion angulaire, la corrélation spatiale entre antennes.
Chacun de diffuseurs contient également le comportement du mécanisme de dépolarisation.
La réponse impulsionnelle du canal est produite par un précédé de tracé de rayons qui est
moins lourd par rapport aux modeles déterministes. Dans la littérature, nous pouvons dis-
tinguer des modeles GSCM en deux catégories : d'une part, ’espace de diffuseurs se situe
en émission ou en réception (SB-GSCM, “Single bounce scattering mechanism” en anglais)
comme montré sur la figure 2.6, et d’autre part, ’espace de diffuseurs se situe dans deux
cotés (DB-GSCM, “Double bounce scattering mechanism” en anglais) comme illustré sur
la figure 2.7.

2.3.2.1 Modeles SB-GSCM

Les modeles SB-GSCM sont des modeles géométriques avec I’hypothese que la hauteur
d’un émetteur est tres élevée et il y a aucun de diffuseurs autour de I’émetteur tandis que un
récepteur est situé dans une zone riche en diffuseurs. La figure 2.6 représente ces modeles.
Ce type de modele est rencontré dans les réseaux cellulaire pour décrire la communication
entre une station de base et un mobile. Cette approche a été initialisée par Lee [59]. Il
suppose que des diffuseurs se placent d’'une maniere déterministe sur un cercle autour du
récepteur, seulement un seul rebond se produit et le rayon du cercle est beaucoup plus grand
que 'espacement des éléments d’antennes. Les modeles de SB-GSCM sont développés par
[54]-[56]. Tls ont proposé une meilleure approche correspondant mieux en réalité a 'aide
des diffuseurs aléatoirement placés. Tous les chemins se composent de deux sous-trajets
reliant le diffuseur a I’émetteur et au récepteur, respectivement. Dans le contexte MIMO,
ce modele permet de déduire la fonction de corrélation spatiale au niveau du mobile en
fonction de la dispersion angulaire et des différentes configurations du réseau d’antennes.
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Figure 2.6 — Modeles GSCM a seul rebond

2.3.2.2 Modeles DB-GSCM

Les modeles SB-GSCM ne permettent pas de donner les bonnes propriétés dans le
contexte de large bande puisque le spectre angulaire a la station de base est assez différent
de ceux mesurés en réalité. Ils ne peuvent pas étre utilisés pour les scénarios dans lesquels
I’émetteur se situe dans une zone de diffuseurs. Donc, plusieurs chercheurs se sont intéressés
a la répartition des diffuseurs qui ne sont pas seulement situés autour du mobile mais aussi
autour de la station de base. La plupart des ces modeles sont basés sur une zone de diffu-
sion elliptique [55, 57] ou sur une zone circulaire [54, 57, 60] comme illustré sur la figure 2.7.

Pour les premiers modeles avec une zone de diffusion elliptique, les diffuseurs sont
répartis dans plusieurs ellipses. Chaque diffuseur réparti sur une ellipse possede le méme
retard de propagation. Pour les deuxiemes modeles, les diffuseurs sont répartis dans plu-
sieurs cercles. Tous les diffuseurs peuvent posséder le méme retard s’il n’y a pas de disper-
sion temporelle mais au contraire, tous les diffuseurs ne possedent pas le méme retard. Ces
modeles, elliptique et circulaire, permettent de prendre en compte les angles d’arrivée au
niveau du mobile et les angles de départ au niveau de la station de base, ainsi, elle peut
obtenir une forme analytique du spectre Doppler qui dépend du mouvement du mobile.

Le modele pour lequel nous nous intéressons est le modele géométrique basé sur une
zone de diffusion circulaire (DB-GSCM). La modélisation de ce modele est ultérieurement
expliquée en détail.

2.3.3 Modeles stochastiques

Dans la partie précédente, des modeles déterministes et des modeles stochastiques
géométriques de canal sont décrits. Ils sont normalement utilisés pour examiner la per-
formance de systeme. Cependant, ils ne sont pas tres pratiques pour la conception des
techniques de codage d’espace-temps. Tandis que des modeles déterministes et stochas-
tiques géométriques reproduisent les propriétés du canal de MIMO en spécifiant les endroits
et la caractéristique des obstacles et la configuration des réseaux d’antennes, des modeles
stochastiques fournissent une représentation mathématique de la matrice de canal. Des



2.3. Etudes des modeles du canal dans le contexte MIMO 61

D

Figure 2.7 — Modeles GSCM a double rebond

modeles stochastiques de canal peuvent étre encore classifiés dans les modeles basés sur la
corrélation spatiale, les modeles stochastiques des diffuseurs, et les modeles basés sur la
propagation.

2.3.3.1 Modele basé sur la corrélation spatiale

Des coefficients du canal MIMO par des modeles stochastiques a bande étroite sont
généralement basés sur une distribution gaussienne complexe. La matrice du canal peut
étre décomposée en deux parties : une partie déterministe H et une autre partie aléatoire

H, qui peut s’écrire par
H=,/ K qy ! # (2.17)
CV1I+K 1+ K '

ot K représente un facteur de Rice. La matrice H contient les coefficients du trajet direct
ou ceux du trajet dominant a non-évanouissement. Le coefficient de la matrice du canal ﬁpq
est égale a exp{jip,} ol ¢, représente une variable aléatoire uniformément de —7 a m, si
H = [hp] Ny, La matrice H caractérise les coefficients des trajets multiples non-directs,
qui suit une distribution gaussienne complexe avec une moyenne nulle et une covariance .
Dans la suite, nous analysons le canal Rayleigh, H = H, dans lequel il n’existe pas le canal
du trajet direct (K = 0). La matrice de covariance du canal Rayleigh 1 est alors donnée
par

Y = cov (vec (H)) = E{vec(H)vec(H)"} (2.18)

ou vec(+) représente une transformation d’'une matrice Ng x Ny a un vecteur en colonne
NgrNrx1et (-) est un opérateur transposé conjugué. La matrice de la corrélation ¢ décrit
la caractéristique des corrélations de tous les éléments de la matrice du canal MIMO. Shui
et al. [25] en 2000 ont réalisé les effets de la corrélation entre antennes dans la modélisation
du canal MIMO. Des réalisations des canaux MIMO peuvent étre obtenues par

vec (H) = 1" ?vec (Hy,) (2.19)

ot 12 est une racine carrée de matrice, 1 = /22, H,, est une matrice de dimension
Ngr X Np dont les éléments sont des variables gaussiennes complexes de moyenne nulle et
de covariance unité.
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Modele i.i.d.

Telatar [61] en 1995 et Foschini [21] en 1996 ont proposé un modele stochastique le
plus simple pour des canaux MIMO sous I'hypothese que les coefficients de la matrice du
canal sont indépendants et identiquement distribués (i.i.d.) et appartiennent au domaine
complexe et suivent une loi gaussienne centrée. Comme la matrice de covariance ¢ =1, la
matrice du canal H est équivalente a H,,. Selon les campagnes de mesure, de tels canaux
peuvent étre considérés comme le canal i.i.d a condition que I’émetteur et le récepteur
soient dans les environnements de trajets multiples riches et que tous les diffuseurs soient
non-corrélatifs et placés autour de ’émetteur et du récepteur.

Modeéle Kronecker

Le modele Kronecker [25, 62, 63, 64] suppose que la corrélation spatiale en émission
soit indépendante de la corrélation spatiale en réception. Par conséquent, la matrice de
corrélation 1 peut étre simplifiée par un produit de Kronecker entre la matrice de la
corrélation en émission et la matrice de la corrélation en réception comme

Y = Rrx ® Rpx (2.20)

ou R, = E {HTH*} et Rpx = E {HHH} sont les matrices de corrélation en émission et
en réception, respectivement et ® représente un produit de Kronecker. Dans I’hypothese
ou la corrélation spatiale en émission ne dépend pas de celle en réception et tous les profils
angulaires de puissance sont identiques, le canal MIMO de ’équation 2.19 peut étre récrit

comme
vee (H) = (Rpyx @ Rry)/? vee (Hy,) < H = Ri/7H, R (2.21)

Par sa simplicité de produire le canal MIMO, le modele Kronecker est tres répandu pour
développer la conception du codage espace-temps.

Modele “Keyhole”

Gesbert et al. [65, 66] montrent que le canal < trou de la serrure » (“Keyhole”) existe
dans une mauvaise condition de la transmission des signaux. Il réduit le rang de la matrice
du canal méme si la corrélation entre antennes est tres basse. En réalité, l'effet de Keyhole
apparait quand 'onde électromagnétique traverse dans un espace tres limité ou quand tous
les diffuseurs sont corrélés. En raison de 'effet de Keyhole, la capacité du canal MIMO est
équivalente a la capacité du canal SISO. Le canal du MIMO Keyhole est mathématiquement

donné par
H = Ryl gngr. R, (2.22)

ol g1y et gry sont deux vecteurs en émission et réception dont les coefficients sont indépendants
et identiquement distribués selon la loi de Rayleigh.
Modele de Weichselberger

Le modele de Weichselberger [67] est basé sur la méme hypothese que le modele Kro-
necker mais il relache la restriction de séparabilité du modele Kronecker. Des matrices de
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corrélation de I'émetteur et du récepteur peuvent étre décomposées en valeurs singulieres
comme
Rty = Up Aq, UR, (2.23)
Rpx = UpcAr U, (2.24)
ou Ur, et U, contiennent respectivement un ensemble de vecteurs de base orthonormés
pour Ry et Rgy, et Ary et Ary sont une matrice diagonale contenant les valeurs singulieres

de la matrice Rty et RRy, respectivement. Par conséquent, le canal du modele Kronecker
de 'équation 2.21 peut étre exprimé comme

H = Up A} UL H, Up, AU (2.25)
H/

avec H' = UH H,, Ur,. Tous les coefficients dans la matrice H' sont toujours indépendants
et identiquement distribués selon une loi gaussienne complexe comme la matrice Hy,. Weich-
selberger et al. proposent un modele du canal MIMO plus générale que le modele Kronecker.
La matrice du canal du modele de Weichselberger peut s’écrire par

H = Ui, (2 ® H,,) UL, (2.26)

ou ® représente une opération mathématique de multiplication Hadamard et €2 est définie
comme la racine carrée de la puissance moyenne de découpage entre les valeurs singulieres
de I'émetteur et les valeurs singulieres du récepteur. Dans le cas du modele Kronecker, la
matrice de découpage () est égale a

)\Rx,l

)\RX,2

Q = . |: )\Tx,l >\TX,2 o >\TX,NT ] (227)

ARX,NR

ol Ary; et Arx; représentent la valeur singuliere i-eme de la matrice de corrélation de
I’émetteur et de récepteur, respectivement.

2.3.3.2 Modeles stochastiques des diffuseurs
Modele SVA

Saleh et Valenzuela (SVA) [68] établissent un modele empirique dans le domaine tempo-
rel avec 'hypothese que les trajets multiples peuvent étre regroupés par plusieurs grappes.
Le spectre de puissance des retards des groupes et des retards relatifs a 'intérieur des
groupes est de type exponentiel décroissant alors que les retards suivent une double loi de
Poisson. Le modele de Saleh et Valenzuela pour un systeme SISO peut s’écrire par

L-1K-1

h(t,T) = \/% ; kZ:O Bree? 8 (t — 70 — The) (2.28)

ou L est le nombre de grappes, K est le nombre de trajets par grappe, Gy est le gain
complexe de trajets, 7, représente le temps d’arrivée du premier trajet de la grappe ¢ et
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Figure 2.8 — Evaluation de iy en fonction du temps lorsque 71 = 5ns, 77 = 20ns et 15 = 2.5ns

Tre Teprésente le temps d’arrivée du k-eéme trajet de la grappe £ qui est relatif au temps
d’arrivée du premier trajet de la grappe considérée. Ces deux variables sont modélisées par
un processus de Poisson. Leurs densités de probabilité des retards sont les suivantes

p(7e|Te—1) = Ty exp{ =T (10 — Te-1) } (2.29)
P(Tie| Te—1ye) = To exp{—=T5(Tre — T(e—1)¢) } (2.30)

Comme le montre la figure 2.8, le gain des trajets (B, suit une décroissance proche d’une
fonction exponentielle. Cette décroissance exponentielle s'observe a la fois au niveau des
grappes et des trajets a I'intérieur de chaque grappe. Le gain des trajets (g, peut s’exprimer
par
B = Bhe” m e T (2.31)
Le travail de Saleh-Valenzuela est étendu par Wallace et Jensen [69] qui incluent la
caractéristique du canal dans le domaine angulaire [70]. Ce modele est nommé le modele
SVA. Le modele SVA pour un systeme SISO peut étre donné par

1 L-1K-1
h(t, 7, drx, Prx) = Jik Bree? 5 (t — 70 — The)
0 k=0
X 0 (¢Tx - Tx,ﬁ - ¢Tx,k€) (¢RX - ®RX7£ - QSRX,k() (232)

ou ®y ¢ et Pryy sont respectivement I’angle de départ moyenne et ’angle d’arrivée moyenne
pour la grappe (-eme, et ¢ry pe €t Pry e représentent l'angle de départ et 'angle d’arrivée
du trajet k-eme dans la grappe /(-eme, relatif aux angles moyennes dans chaque grappe. Le
modele SVA pour un systeme MIMO Np x Ny peut s’exprimer par

hpg(t, 7) = // AR (DR M (E, T, 0Rx, O1x) AT (Orx ) drid PRk (2.33)

N . . p q ’
ol hy, est le coefficient de la matrice du canal, et A}, (¢rx) et AT, (¢rx) représentent la
configuration des réseaux d’antennes en réception et en émission.
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Modele de Zwick

En 2002, Zwick et al. [7T1] présentent une modélisation du canal MIMO. L’évanouissement
du canal est modélisé par le mouvement des diffuseurs, de I’émetteur et du récepteur. Ils
sont particulierement intéressés par l'existence des diffuseurs qui apparaissent et dispa-
raissent pendant la transmission. Le phénomene de 'apparition est alors caractérisé par
un processus de Poisson marqué. Pour plus de détail, nous vous invitons a vous référer a
larticle [71].

2.3.3.3 Basé sur la propagation
Modeéle de Miiller

En 2000, Miiller [72] décrit la caractéristique du canal de propagation entre Ny antennes
émettrices et Np antennes réceptrices avec trois hypotheses fondamentales. Ce modele
suppose que des signaux émis de I’émetteur sont réfléchis une fois avant d’étre captés par
le réseau d’antennes en réception, les retards de chaque canal peuvent étre décrits en temps
discret et tous les diffuseurs sont déplacés de fagon a se séparer dans I’espace ou le temps.
Avec ces hypotheses, le coefficient du canal de propagation de I'antenne émettrice u a
I’antenne v est donné par

Ng
hogy =Y AgedEowtlon) (2.34)
s=1

ou Ny est le nombre de diffuseurs. Le canal de propagation peut s’exprimer sous la forme
matricielle comme

H=3"A0 (2.35)
avec
e_j991,1 e 6—jS01,NR ej'ﬂLl e ejﬂl,NT
e_jSDNS,l . 6_j‘PNs,NR €j19NS’1 e 6j19N57NT

La matrice © décrit la propagation du réseau d’antennes en émission aux diffuseurs lorsque
la matrice ® exprime la propagation des diffuseurs au réseau d’antennes en réception.
La matrice A est une matrice diagonale reliée au profil de puissance angulaire. Tous les
éléments dans les matrices © et ® sont indépendants et identiquement distribués avec
moyenne nulle et variance unitaire. Si le nombre de diffuseurs Ng est assez élevé, le modele
de Miiller du canal MIMO est équivalent au modele i.i.d..

Modeéle de Burr

En 2003, Burr [73] démontre un modele du canal MIMO par rapport au nombre de
diffuseurs avec une hypothese fondamentale de 'onde radio se propageant de 1’émetteur
au récepteur par l'intermédiaire d’un nombre fixe de chemins discrets qui sont désignés
sous le nom des composants par trajets multiples de propagation. Le modele est basé sur
la conception de technique de tracé de rayons. Dans le modele par le nombre de diffuseurs
fini, chaque trajet spécifie une direction de départ, une direction d’arrivée, un retard de
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propagation, une amplitude complexe.

Le réseau d’antennes émettrices et réceptrices est un réseau linéaire uniforme avec
un espace constant entre antennes de dr, et dgy, respectivement. Dans le cas du champ
lointain, I’émetteur et le récepteur sont loin de tous les diffuseurs. Le vecteur directionnel
(“Steering vector” en anglais) ou la réponse des antennes en émission ou en réception
correspondent a I’ensemble des atténuation et déphasage dans la direction de départ ou la
direction d’arrivée. Ces vecteurs directionnels en émission et en réception sont exprimés
par

aTx (QTX) = Alfo [1> eXp {_jQﬂ-eTX} y L, EXP {_]277- (NTX - 1) 6)TX}]T (2 36)
ARrx (HRX) = ]\1/'R [17 exXp {_jQﬂ-eRX} y L, €XP {_j27T (NRX - 1) HRX}]T .

X

ou O, et Ory sont, respectivement, I'angle de départ relatif et 'angle d’arrivée relatif
correspondant & Oy = drysin (¢) /A et Orx = drxsin (¢) /A. A est la longueur d’onde. En
tenant compte des trajets multiples, le modele de Burr complet est donné par

L
H = Bap, (Orx) @ty (O141) = Ay (Or) Hp AL (1) (2.37)
=1
ou L est le nombre de trajets, Hp est 'ensemble du gain du trajet Hp = diag (51, -, 8r),
ARy (9Rx,l) = [aRx (eRxJ) ;" 5, ARx (HRX,I>]7 et Ary (HTX,I> = [aTx (9Tx,1) )ty aTx (eTX,l>]'

Modele de Sayeed

Comme les directions de départ et d’arrivée dépendent de la caractéristique du milieu de
propagation, il apparait qu’il est difficile de les incorporer dans les calculs de conception et
de capacité du systeme MIMO lorsque les canaux MIMO sont associés a la caractéristique
des diffuseurs (un gain, la direction de départ et la direction d’arrivée pour chacun des
trajets). En 2002, Sayeed [74] propose une transformation des canaux physiques aux ca-
naux virtuels dans I'espace virtuel. Ce modele du canal MIMO est ici appelé modele de
Sayeed. Pour le modele de Sayeed, les directions de départ et celles d’arrivée sont définies
a priori. Ces directions sont nommées les directions virtuelles. Le modele de Sayeed peut
étre exprimé par

Q b
H = Z > Hy(q, p)ars(Orxq)at (Orsp) = Arx(Or) Hy AL, (1) (2.38)

_Op=>P

et
ARX(HRX) = [aRX(eRx’_Q>7 e 7aRX(9RX’_Q~)]

Aro(n) = el _p). - ol _p)]

otl Ay est une matrice contenant les vecteurs directionnels virtuels de dimension Q x Q,
ATX est une matrice contenant les vecteurs directionnels virtuels de dimension P x P H-
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est une matrice du canal dans l'espace virtuel, et 9~TX,Z- et éRX,Z- sont les angles virtuels a
I’émetteur et au récepteur. D au choix fixé des angles virtuels, la matrice Hy n’est pas
diagonale contrairement a la matrice Hp du modele de Burr. En raison de sa simplicité, le
modele de Sayeed est tres utile pour analyser le comportement de I’évaluation de capacité
des canaux MIMO. Pourtant, la représentation du canal virtuel est seulement appropriée
pour les réseaux d’antennes linéaires.

Modele par maximum d’entropie

En 2005, Debbah et Miiller [75] introduisent un principe du maximum d’entropie de
facon a déterminer la distribution de la matrice du canal MIMO basée sur la connaissance
des informations a priori. Les informations disponibles sont prises en considération pour
déterminer le modele. Or, certaines d’entre elles sont peu significatives. Si ces dernieres
sont prises en compte, elles ne contribuent qu’a complexifier le modele. Ainsi, il y a un
compromis a faire.

A titre d’exemple, dans I'’hypothese ou on connait I’énergie de transmission E, quelle
est la distribution de canal P (H)?

/dHZR ZT \hi;|> P (H) = Ny NRE (2.39)
/ dHP (H) =1 (2.40)

Nous cherchons alors la distribution de canal qui maximise ’entropie du canal sous la
contrainte de 'énergie de transmission par l'utilisation de la solution d’optimisation de
Lagrange. La solution donnée dans [75] est que la distribution est gaussienne indépendante
et identiquement distribuée afin de maximiser 1’entropie. Donc, par la connaissance des
informations a priori, nous pouvons introduire un modele de canal de propagation.

2.4 Modélisation du canal en tenant compte de la po-
larisation

Comme nous avons vu dans la partie précédente, les modeles GSCM [25, 54, 55, 56,
57, 58, 76, 77, 78] contiennent principalement le canal de propagation physique et la ca-
ractéristique de deux réseaux d’antennes en émission et en réception. Ils nous permettent
d’améliorer la précision du modele par rapport aux autres modeles. Pourtant, en raison de
la complexité de modeles, ils ne sont pas utilisés pour examiner la capacité et la perfor-
mance de systemes MIMO. En effet, un autre modele qui est bien répandu est le modele
Kronecker [62, 63, 64, 79] mais par le manque de précision du modele Kronecker, la capacité
et la performance sont malheureusement sous-estimées [80]. Dans cette partie, nous allons
alors étudier un modele basé sur la caractéristique de géométrie (GSCM) en prenant en
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compte les polarisations d’antennes. Les capacités des canaux MIMO a polarisation unique
et a polarisations multiples seront respectivement examinées dans les chapitres 3 et 4.

2.4.1 Modéele GSCM

2.4.1.1 Modele géométrique sans le trajet direct

Considérons un systeme de communication mono-utilisateur dans un canal non-sélectif
en fréquence avec Np antennes émettrices et Ngi antennes réceptrices. Nous abordons
I’étude du canal de transmission sans prendre en compte le rayonnement des antennes. Ce
canal est équivalent a un canal de transmission avec des antennes de type isotropique. Par
la suite, le rayonnement des antennes est ainsi intégré dans le modele du canal MIMO avec
différentes probabilités de dispersion angulaire. Notons que la corrélation spatiale dépend
de la géométrie du réseau d’antennes et de la fonction de distribution angulaire. Quelques
réseaux d’antennes répandus sont le réseau d’antennes linéaire, le réseau d’antennes circu-
laire, le réseau d’antennes rectangulaire et le réseau d’antennes sphérique. Mais, ici, nous
n’étudions que le réseau d’antennes linéaire a distribution uniforme. En plus, les fonctions
de distribution angulaire peut se distinguer en deux catégories : d’une part, la fonction
de la distribution uniforme et d’autre part, les fonctions de la distribution non-uniforme.
Les distributions non-uniformes sont gaussienne, laplacienne, von Mises, etc. .. . Quelques
distributions non-uniformes sont présentées dans I’Annexe B. Nous limitions nos études
pour le cas de la distribution uniforme pour des angles en élévation et la distribution de
von Mises pour des angles en azimut. Le canal de propagation considéré dans le contexte de
I'intérieur des batiments est caractérisé par des diffuseurs avec ou sans trajet direct entre
I’émetteur et le récepteur. Par la suite, le phénomene du key-hole n’apparait pas durant la
transmission.

Modele géométrique en 2D pour un canal a bande étroite

Dans cette partie, nous étudions tout d’abord un modele géométrique produisant des
canaux de propagation a bande étroite pour le systeme MIMO en deux dimensions. Un
canal a bande étroite apparait a condition que le temps de cohérence du canal de pro-
pagation soit inférieur au temps symbole, qui est aussi appelé un canal non-sélectif en
fréquence. Pour une modélisation du canal MIMO a bande étroite, la configuration de
I’environnement est présenté sur la figure 2.9. La figure 2.9 montre le modele géométrique
du canal MIMO avec Ny = Np = 2. Cette configuration du réseau d’antennes sera uti-
lisée plus tard pour construire des réseaux d’antennes avec plusieurs éléments linéaires. On
peut constater qu’il y a deux groupes des diffuseurs locaux, nommés < clusters >, autour
de I'émetteur et du récepteur. Ce scénario est principalement représenté pour un canal
non-sélective en fréquence. Ce canal est exprimé par un cluster en émission et un autre
cluster a la réception. Les coefficients de transmission qui caractérisent la propagation entre
une antenne d’émission et une antenne de réception se définissent comme la somme des
contributions des rayons venant des différents diffuseurs par une méthode de type tracé de
rayons. FEn revanche, pour le cas du canal sélectif en fréquence, il existe L clusters autour
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Figure 2.9 — Modele géométrique du canal MIMO en 2D avec Ny = 2 et Np = 2 ainsi deux
clusters locaux autour de I’émetteur et le récepteur

de I'émetteur et L clusters autour du récepteur ou L est égal au nombre de trajets résolus.

La configuration de I’environnement autour de ’émetteur, du récepteur et du canal de
propagation est définie ici. A coté de I'"émetteur, M diffuseurs sont situés dans un cluster
local dont le rayon est fixé a Rp,. La distance entre I'antenne de référence et le centre
du cluster est Dr,. Dans ce cas, 'antenne de référence est 'antenne 1, A(Tli La distance
entre ’antenne no. 1, A(Tl)z et un diffuseur, S(Tn):) du cluster Cry est dy,, qui est équivalent
a une distance de I'antenne de référence au centre du cluster intéressé, Rr,. D’ailleurs, la
distance entre I’antenne 2 A(Tz)z et le méme scatterer S&Z) du cluster est dy,,. L’espace entre
des antennes émettrices est dp, qui est orientée a une direction a I'angle .. On peut
déterminer la distance dy , illustrée sur la figure 2.9 comme

di = dim (2.41)

)

dam = \J &+ &, — 2Dred cos(97) — ) (2.42)

A coté du récepteur, N diffuseurs sont situés dans un cluster local dont le rayon est
fixé a Rgry. La distance entre I'antenne de référence en réception et le centre du cluster
réceptrice est Dr,. L’antenne de référence en réception est I'antenne 1 Ag))(. La distance

entre I'antenne 1 Ag))( et un diffuseur Sl({;) du cluster Cgy est dy, qui est équivalent a
une distance de I'antenne de référence au centre du cluster intéressé, Rg,. D’ailleurs, La
distance entre ’antenne 2 Ag))( et le méme scatterer SF({;) du cluster est dy,. L’espace
entre les antennes émettrices est dry qui est placé a une direction a l'angle vyr.. On peut
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déterminer la distance dg, comme

dip = din (2.43)
dg,n = \/d%,n + d%{x — 2DgxdRrx COS(Q%{”X) - fyRX) (244>

Nous considérons que les rayons Rty et Rgry sont plus petits par rapport a la distance
entre '’émetteur et le récepteur Doy rx, max(Ryy, Rrx) < Drxerx. De plus, I'espace entre
des antennes a l’émetteur et au récepteur, dr, et dry, est plus petit que les rayons Dy
et Dry, max(dry, drx) < min(Dry, Dgry). Nous pouvons alors déduire les équations 2.41 -
2.44 ainsi que la distance entre deux diffuseurs (Sl({;) - Sé’j:)) d’'une fagon approximative en
utilisant Dy > dpy, Dry > drc et vV1+ 2 =1+ 2/2 si © < 1 comme ci-dessous

dl,m ~ Dy 2.45
dym ~ Dy — dry cos(o8 — vry) 2.46
dln ~

d2,n ~ DRX - dRX COS(CZSgLX) - VRX)

(2.45)
(2.46)
D (2.47)
(2.48)
Dryxerx + Drx sin(cb%{i?) — Dy Sin(¢(Tn;)) ~ Dryerx ( )

IS8
3
3

l

ou d,,, représente la distance entre deux diffuseurs (Sl({;) — S(T";)).

Lorsque le mouvement de I’émetteur et du récepteur est pris en compte dans le modele
du canal MIMO, une fréquence Doppler est produite dans les coefficients du canal MIMO.
Uty €t Ugy sont les vecteurs du mouvement de I'émetteur et du récepteur, respective-
ment. U, est égale a une vitesse absolue |Ury| a la direction ary au sens horaire. En
plus, Uy est égale a une vitesse absolue |Ury| & la direction agry au sens horaire. Nous
supposons aussi que le canal est quasi-stationnaire pour une durée temporelle A t <K
min(Rry o, /|Ur«|s Rrx.cy /|Urx|). La fréquence Doppler due au mouvement de I’émetteur et
du récepteur peut étre exprimée par

Fo = (|Tnel/2) cos(phr) — ) (2.50)
fel = (1Tl /A) cos(iolh) — ans) (2.51)

Un exemple du canal MIMO 2 x 2 est présenté sur la figure 2.10. La matrice du canal
de transmission 2 x 2 peut s’écrire comme

hn(t) hm(t)
H(t) = ( hor (1) (1) ) (2.52)

oll hy,(t) représente le gain du canal de I'antenne émettrice ¢ a 'antenne réceptrice p qui
varie dans le temps. Finalement, nous avons les coefficients du canal 2 x 2 non-sélectif en
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fréquence comme

M

hll(t) = lim E Z Emn eXp{ ]kO(DTx+DTx<—>Rx+DRx)+]kO(‘UTX‘COS(¢TX _aTX)
M,N—0oo m=1n=1

(2.53)

+|'URX| COS(¢RX _aRx)> t+j<Pmn}
M

h12 (t) = M, anloo 21 Z_: Emn exp{ jk()(DTx+DTx<—>Rx+DRx)+jkOdTX COS(QS'(I‘ZL) _'YTx)

(2.54)

ko ([50] cos(@7)) —arm)+Tix | cos({7) —ar) ) t+ieomn |
M

ha21 (t) = lim Z Z Emn Cxp{ jkO(DTx+DTx<—>Rx+DRX)+jk0de COS(¢£<7L) _PYRX)
M,N—o0 ;y—1 n=1

(2.55)

k0 (51| 00867 —arm)+ || cos(9f —ar) ) t+isomn |
M N (m)

h22(t) = lim Z Z Emn Cxp{ jkO(DTx+DTx<—>Rx+DRX)+jk0(de COS( Tx _'\/Tx)
M,N—ocom=1n=1

(2.56)

i 00865 —7rx) ) k0 (17| cos(67) —am)+ [T cos(@f —ars) ) t+imn }

ou F,,, et cpmn sont le gain et un décalage de phase provoqués par 'interaction des dif-
fuseurs (S et SU™Y) et kg = 27/A. Ici, chaque diffuseur autour de I'émetteur et du
récepteur introduit un gain constant E,, = 1/v/M et E, = 1/v/'N, respectivement. E,,,
est alors égale a E,,,- E,, = 1// M N. Par ailleurs, le décalage de phase ¢,,, est une variable
aléatoire i.i.d. pour chacun de sous-canaux.

Finalement, nous pouvons décrire le canal MIMO Np x Ni du modele géométrique basé

sur la distribution des diffuseurs pour un réseau d’antennes linéaires. Le canal MIMO est
décrit par une matrice du canal Ng X Ny, H(t) = [hyg(t)]npx N, comme

M N
htes (1) = A Z Z @p®) exp { j (27r(

4 S+ G+ 00) b (257)

ol
p € {1,2,...,Ng}
g € {1,2,...,Nr}
a9 = exp{j2m(q — 1)(dry/N) COS(¢(TTZ) — 1)}
bnp) = exp{j27m(p — 1)(dry/N\) cos(cbgz — YRx) }
T = ([T /A) cos(6fy) — )
M = (|0ael /) cos(6T) — apy)
0o = —2m(Drx + Drgerx + Drx)/A

U[—m, ]

Modele géométrique en 2D pour un canal large bande

Pour commencer, nous examinons la configuration de I’environnement autour de I’émetteur,
du récepteur et du canal de propagation. A coté de I'émetteur, M diffuseurs sont situés
dans un cluster local ¢ dont le radius est fixé a RS, on 1 < ¢ < L. La distance entre
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Figure 2.10 — Modele géométrique du canal MIMO en 2D avec Ny = 2 et N = 2 ainsi plusieurs
clusters locaux autour de I’émetteur et du récepteur

I'antenne de référence et le centre du cluster est D(é)(. La distance entre 'antenne 1 et un
diffuseur S%’(m) du cluster ¢ est dy ¢, qui est équivalent a une distance de I’antenne de
référence au centre du cluster concerné, R(é)( D’ailleurs, la distance entre I’antenne 2 et un

scatterer S(Tg)’(m) du cluster ¢ est da . L'espace entre des antennes émettrices est dpy qui
est orienté a une direction a I’angle ypx. On peut déterminer la distance ds ¢, illustrée sur
la figure 2.10 comme

dl,f,m = dl,é,m (258)
dopm = \/ @y, + By — 2D dry cos(B5" — 1) (2.59)

De la méme maniere, & coté de 'émetteur, N diffuseurs sont situés dans un cluster
local ¢ dont le rayon est fixé & R, . La distance entre I'antenne de référence et le centre du
cluster est D\ La distance entre lantenne 1, AL_ et un diffuseur 55" du cluster ¢ est

dy ¢ Dailleurs, la distance entre I’antenne 2 et un diffuseur Sl(f)’(n) du cluster k est da .
L’espace entre des antennes émettrices est dgy qui est orienté a une direction a ’angle ygry.
On peut déterminer la distance ds g, illustrée sur la figure 2.10 comme

dl,&n = dl,&n (260)

doon = A&y, + dBy — 2D cos(BE” — o) (2.61)

Les radius R(IQ et Rg})( sont plus petits par rapport a la distance entre I'émetteur et
le récepteur Dryo gy, max(R(IQ,Rgi) < Dryorx. De plus, I'espace entre des antennes
a ’émetteur et au récepteur, dr, et dry, sont plus petits que les rayons D(Tl)z et Dg))(,
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max(dry, drx) < min(D(Tl)Z, Dg))() si le cluster 1 est un cluster plus proche au réseau d’an-

tennes a I’émetteur et au récepteur. Nous pouvons déduire les équations 2.58 - 2.61 ainsi

que la distance entre deux diffuseurs (S — St (Z ™) ) d’'une fagon approximative en utilisant

les expressions D > dry, Dgx > dgy et \/1+—x ~ 1+ x/2siz <1 comme ci-dessous
diem ~ DY) (2.62)
dopm ~ D) — drycos(@1)" — yry) (2.63)
dien =~ DY) (2.64)
dogn = Dg})( — dpy cos(qﬁg}’(") — YRx) (2.65)
dpmm ~ Drgere + D sin(¢l) — D sin(¢7™) &~ Dryery (2.66)

Ot dy représente la distance entre deux diffuseurs (S — S0,

Le mouvement de I’émetteur et du récepteur est pris en compte dans le modele du canal
MIMO qui produit une fréquence Doppler. vry et Ury sont les vecteurs du mouvement de
I’émetteur et du récepteur, respectivement. D’une part, v, est égale a une vitesse absolue
|Ur«| & la direction apy au sens horaire. D’autre part, Ury est égale & une vitesse absolue
|Urx| & la direction agy au sens horaire. Nous considérons également que le canal est quasi-
stationnaire pour une durée temporelle A ¢ < min(Rrx ¢, /|Urx|, Rrx.cy /|Urx|)- La fréquence
Doppler due au mouvement de I’émetteur et du récepteur peut étre exprimée par

m = (|Fne /A cos(8™ — amy) (2.67)
FEm = (18l /A) cos(68” — any) (2.68)

Nous pouvons déterminer les coefficients du canal MIMO N X Ny, H(t) = [hpg(t)] Npx Ny
comme

PDP M(L’) N©)
ntos . Z,m Z,TL l
hpclz (t.f) = lj{fnj)oo Z \V 7 N(z Z Z aemb(p exp {J (27T(f’%x '+ fl({x ))t + Pomn + <P(())

S (2.69)
ou
p € {1,2,...,Ng}
g € {1,2,...,Nr}
af) = exp{j2m(q — 1)(drx/A) cos(¢"” — 1)}
b = exp{j2m(p — 1)(dre/A) cos(hr” — )}

S = ([l /A) cos(@™ — amy)

W= <|vRX|/A> cos(d” — anx)

Oomn ~ U|—m,7]

et PDP({) est le profil de puissance des retards qui est utilisé pour déterminer la puissance

de chaque paire de clusters émettrice-réceptrice. <p(()£) représente un déphasage due au retard

du canal /. Le retard Tée), est égal a (D¥1+DTXHRX+D§Q{) /cou cest la vitesse de la lumiere.
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Figure 2.11 — Modele géométrique du canal MIMO en 3D avec Ny = 2 et Np = 2 ainsi deux
clusters locaux autour de I’émetteur et du récepteur

Modele géométrique en 3D pour un canal sélectif en fréquence

Dans la partie précédente, nous avons examiné le modele géométrique en 2D avec
une hypothese que tous les clusters sont distribués sur le plan horizontal x — y. Il est
bien évidemment valide pour certains environnements comme le milieu rural. Pourtant, il
semble inadéquat pour les milieux urbains et indoors ou des réseaux d’antennes émettrices
et réceptrices sont souvent situés autour des diffuseurs. Des ondes électromagnétiques
provenant des diffuseurs ne propagent pas seulement sur le plan horizontal. Le modele
géométrique en 3D est alors un modele plus réaliste que celui en 2D.

La figure 2.11 représente un modele géométrique en 3D. Les clusters sont déplacés en
3D sur le plan z, y et z. La position des diffuseurs est présentée en coordonnées sphériques
qui contiennent une distance, un angle d’azimut et un angle d’élévation. Par exemple, la
position de S$7™ par rapport a I'antenne AL) est (dy g, 05, ™). Comme nous avons
vu sur la figure 2.11, les réseaux d’antennes émettrices et réceptrices ne sont pas orientés
seulement sur le plan z —y par 'angle yr, ou ygryx mais ils sont aussi orientés a la direction
[O1x OU YRy par rapport a 'axe z. Nous considérons que le mouvement de I’émetteur et du
récepteur est sur le plan x — y avec une vitesse || et |Ury| & la direction ary et agy.

En premier lieu, nous déterminons les distances dy ¢, d2,¢.m, d1.0n, 2.0 €t dg 1., Présentées
sur la figure 2.11 avec I'’hypothese que D(IQ > dry, Dg))( > dpc et V1+x = 1+2/2si
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Tz << 1.
dygm ~ DY)

(
dy.pm ~ DY) — dy cos(0™) cos(Brx) — dirx sin(0%™™) sin(Bry) cos(p™ — vry) (2.71

(

(

d2v€v" ~ D( dRX COS(QI({X )COS(/@RX) dRX Sin(egx )) Sln(ﬁRX) COS( " n) - VRX)
o D+ D s 0)sn(2) — DY sin(0f™) sn( ) = Do (2.7

D1 au mouvement de I’émetteur et du récepteur, la fréquence Doppler du modele 3D peut
étre exprimée par

W= ([T /) sin(65) cos(¢" — ary) (2.75)
o= (1Fksl /) sin(05) cos(dlgr — ars) (2.76)

Nous pouvons déduire les coefficients de la matrice du canal MIMO en 3D de la méme
maniere que nous avons fait pour le canal MIMO en 2D. Les coefficients du canal MIMO,
hyq(t), pour un réseau d’antennes linéaires peuvent s’écrire comme

PDP M( ) N(&)
nlos _ (p) . (£,m) (¢n) (0)
fp (6 F) =\ Z V 1 N(z Z Z agmbiy, exp {J (27T(fo + fre )t + Pemn + #0 ) }

e (2.77)
ou
D {1,2,..., Ng}
q {1,2,...,Nr}
af) = exp{j2m(g — 1)(drx/N)[cos(05;") cos(Brs) + sin(65:™) sin(Frx) cos(df" — )]}
b = exp{j2m(p — 1)(drsx/A)[cos(0)y") cos(Bry) + sin (04" sin(Frx) cos(ef <"> — )]}

Mm Mm

%lm) = (|Ur«|/N) sm(e(em )COS(¢(1{>’<m) — arx)
‘n e "
I(%X ) _ (\URX\/A) ( )cos( ( ) —aRx)

Oomn ~ U[—m, 7]

Si 'on examinera les antennes non-isotropiques parce que les caractéristiques des an-
tennes jouent un role particulierement important dans la caractérisation du canal. Leur
diagramme de rayonnement influent directement le canal. Les coefficients du canal MIMO
de I’équation 2.78 représentent dans le cas des réseaux d’antennes émettrices et réceptrices
non-isotropiques. Donc nous pouvons facilement tenir en compte le gain d’antennes a par-
tir d’'un couple d’antennes émettrice et réceptrice, afin de fournit un modele géométrique
global du canal de transmission MIMO incluant les diagram d’antennes comme

PDP M® N@©
(e, 1 :M%IVH;OOZ S 3 Gyt 67 el

m=1n=1

G (‘91({;( )7 gxn 76RX7 VRX)eXP {j (27T( () + fo )t + Pemn + SO((]Z))} (278>
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ou @ (6’ , gbqfxm ; Brx, YTx) €st un gain de 'antenne émettrice g qui est orlentee a la direc-
tion de (fry, Y1x) €t propage un onde & la direction de (0(szm , (fxm ), et G (HRX , gxn : BRx> VRx)
est un gain de I’antenne réceptrice p qui est orientée a la direction de (Ogrx, Yrx) €t propage
un onde a la direction de (HRX ), %f;‘)). La puissance de toutes les antennes considérées

doivent étre normalisées afin d’avoir la méme puissance recues a la réception.

2.4.1.2 Modele géométrique en 3D avec un trajet direct pour un canal sélectif
en fréquence

Apres avoir modélisé un canal MIMO sans un trajet direct, nous allons étudier le cas ou
il y a le trajet direct sans obstacles. Les coefficients du matrice du canal H"(¢, f) s’écrit
comme

hé‘;s(t’ f) :Gq(gé&m)’ '(I‘yiim ’ﬁTX’ IVTX) gw)nbmnG (e(m " 9 }7{7?(’”)7 ﬁRXa VRX)

exp { (27 (HE"™ + K™ )+ o+ 0) } (2.79)
ol
€ {1,2,...,NR}
q < {1,2,...,NT}
O = w—0p"
o = or - ol

a® = exp{j2n(q— 1><de/A>[cos<e<" ™) cos(frx) + sin(05™) sin(Brx) cos($F"™ — v}
b®), = exp{j2m(p — 1)(drs/N)cos(O2™) cos(Brs) + sin(Be ™) sin(Frs) cos(df™ — vrs)]}

[

= <|77TX|/A>sm<e<"m> 0s(68™ — aury)

T = (T /A) sin (050 ™) cos(BY <m" — agy)
Yo = _27T(DTX<—>RX)/)\

Pmn ™~ u[_ﬂvﬂ-]

2.4.1.3 Modele géométrique en 3D avec les composantes de polarisation

De nombreux chercheurs se sont focalisés sur la modélisation du canal pour des réseaux
d’antennes a polarisation unique. Nous allons remarquer dans les chapitres suivants que
ces systemes MIMO demandent un espace entre des antennes de I'ordre supérieur d’une
demi-longueur d’onde afin d’obtenir des gains de capacité et de diversité importants par
rapport au systeme SISO et ainsi encore un plus grand espace pour des canaux avec un tra-
jet direct. Par conséquent, la tendance de la miniaturisation semble étre en désaccord pour
implémenter des antennes multiples dans des petits appareils. Egalement, faire séparer les
antennes multiples dans 1’espace peut compliquer la conception physique des appareils.
Dong, la diversité de polarisation sera appliquée dans les systemes multi-antennes comme
nous avons expliqué l'avantage de cette diversité dans le chapitre 1. L’utilisation des an-
tennes a multiple polarisation simultanément pour une communication sans fil consiste
a produire un canal de transmission moins corrélé possible et ainsi de réduire la taille de
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réseaux d’antennes. Donc, dans un espace limité, nous pouvons exploiter plusieurs antennes
en assurant que la corrélation entre des antennes qui apparait est tres basse. La corrélation
entre des antennes ou la corrélation spatiale influent de maniere significative sur la capacité
du canal qui sera examinée dans le chapitre suivant. Le but de cette partie est de modéliser
un canal de propagation en tenant en compte les composantes de polarisation afin de créer
les canaux pour les systemes MIMO a polarisation multiple.

Diffuseurs

Quand une onde radio-électrique réfléchit a partir d’un obstacle a I'intérieur de batiments,
I’état de polarisation de 'onde incidente est changé. Les propriétés des ondes réfléchies
dépendent de la caractéristique des objets. De plus, I'onde se propageant a travers le canal
sans fil, peut subir des réflexions multiples selon le milieu de propagation. Cela résulte
de changements multiples sur I’état orthogonal de polarisation. Ce phénomene est désigné
sous le nom de < la dépolarisation > qui est une propriété importante des canaux sans fil.

Dans le modele GSCM, chaque diffuseur est non seulement utilisé pour caractériser la
direction de départ, la direction d’arrivée et le retard de chaque liaison de communication
comme nous ’avons vu auparavant, mais tenir également en compte le comportement de la
dépolarisation. En utilisant la relation entre le champ incident et le champ réfléchi exprimée
par ’équation 2.13, le modele du canal peut facilement prendre en compte la caractéristique
de la polarisation d’antennes et de la dépolarisation.

Matrice du diffuseur

La matrice de diffuseurs joint dans le modele GSCM peut étre décrite en deux hy-
potheses. Pour la premiere hypothese, la matrice de diffuseurs représente particulierement
un couplage de polarisation, c’est-a-dire la puissance de transmission totale est égale a la
puissance de réception totale. Nous pouvons alors donner cette matrice comme

1 X
S _ 1+xo 1+x¢ (280)

X0 1
1+xo 1+x¢

ot xg = 1/XPRy et x4 = 1/XPRy. XPRy représente le rapport entre la puissance du canal
a co-polarisation et la puissance du canal a polarisation croisée de 1’élévation a ’azimut.
XPR, représente le rapport entre la puissance du canal a co-polarisation et la puissance
du canal a polarisation croisée de 'azimut a 1’élévation.

Pour la deuxiéme hypothese, la matrice de diffuseur est normalisée par rapport a la
puissance des sous-canaux a co-polarisation d’azimut. La puissance de transmission totale
n’est plus égale a celle de réception totale due a cette normalisation mais nous pouvons
comparer la performance des systemes et la capacité du canal en fonction du rapport
signal sur bruit des sous-canaux a co-polarisation d’azimut. La matrice du diffuseur peut
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s’exprimer comme
1 Xo (L4+x0)

S = = xe (2.81)
\% Xeo 1+x¢
Par la suite, nous utilisons la deuxieme hypothese de la matrice du diffuseur. De plus, pour
simplifier, nous pouvons considérer que XPRy = XPRy.

Modele GSCM avec les composantes de polarisation

En prenant en compte la caractéristique du diagramme de rayonnement d’antennes et
celle du découplage de polarisation, le modele complet du canal du trajet direct et des
trajets non-directs de I’équation 2.17 peut étre exprimé par

PDP M( ) N(&)
(81 :MI}V‘EOOZ\/ oN ZZ Ay exp {5 (20(F" + LN+ b + 65 |

Gq 9(9 ¢€Xm ) /GTxa ’}/Tx)
Gao(O5 05 B, yr)

(4,n) /n
G 6( RX 5 ¢£{£X ) /GRXa VRX) S’(Ilf,nﬁn)
GP@( Rx ) ¢Rxn ) 6RX7 fny) o

(2.82)
et
(e, f) =abexp {7 (2m (A" + [N+ o+ 20) |

Gp,(,wggg’"), " i) || Gao01™ O™ Bro ) | (g ga)
GP,¢(91()Z:’H)> %{W:(,N);/@RX’VRX) Gq,¢(9'(l‘7;m)’ %m);ﬁTX”yTX)

ol S%’:ﬁz) représente la mécanique du découplage de polarisation au milieu de propagation.

Comme nous avons étudié dans la partie précédente, la matrice de diffuseur, S(T)’( I{X), pour

le premier cas s’écrit comme

(£,m,n)
£,m,n X £m,n
\/ 1 (tlzmn) €xp (]Eée )> 1 ¢(€mn) exp (]5§)¢ ))
S = | Ve VI (2.84)
x,Rx (€,m,n) ¢m,n l,m,n
\/ 1= A ) €xp (]5((;59 )> \/ 1x (lmn) €xp (]Efw )>

et le deuxiéme cas s’écrit comme
,m,n £,m,n
ox ( 8([mn)> Xé, )( +Xx ( )> ox (.g(ﬁ,m,n)>
(Cmm) P \JEge Tty (lmn) P\ 794

Tx,Rx
7 l,m,n l,m,n 1+ (em") l,m,n
X" exp (Jefw )) \ T P (]5((1)(1) )>

ot elg™™ El(gim ™) 5((f9m ™ et Ef;¢m ™) sont des déphasages aléatoires distribuées uniformément

de—7ra7r

(2.85)
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2.4.2 Corrélation du modele GSCM

En prenant en compte les composantes de polarisation, la corrélation du canal décrit
dans I'équation 2.82 peut étre déduite dans la suite. Avec 'hypothese du canal WSSUS,
la corrélation entre deux canaux non-directs h;‘é"s(t, 7)1 et h%"s(t, T) peut s’exprimer par

Rpq5q(§; 7 = 7') = Elhyg(t, 7)hg(t — &, 7)] (2.87)

ol holos(t,7) est une transformation de Fourier de h7l%(t, f) dans le domaine temporel.
Par I’équation 2.82, nous obtenons la corrélation du canal sélectif en fréquence comme

Rypq5i(§, 7 = ') = Elhpg(t)hg(t = §)] - PDP(7)6( — 7) (2.88)

ott Elhye(t)hss(t—¢&)] est la corrélation spatial qui est indépendante de la dispersion tempo-
relle et PDP(7) est le profil puissance-retard. Nous nous intéressons ensuite a la corrélation

spatiale Elhy,(t)h5:(t — &)].

La corrélation spatiale entre A% (t) et hsg(t — &) peut s’exprimer par

Rogial€) = lim S5 DD B exp {3 (s + 1)) )

m=1 n=1
T
[ Gpo - Gpo } [ 1 x } [ Goo-Gao } (2.89)
Gro - Gpo X 1] Gos-Gao
ou Gpy et G, 4 représentent les gains normalisés de I'antenne réceptrice p pour la polari-
sation en élévation et la polarisation en azimut. Par la connaissance de la forme discrete,
la corrélation spatiale peut étre considérée sous la forme continue. Si le réseau d’antennes

linéaire est employé en émission et en réception, la corrélation spatiale sous la forme conti-
nue est alors donnée par

qu,ﬁq(f) = //// €xXp {]M sin QTX COs ¢TX - j27TfTX€ sin QTX COS(¢TX - VTX)}

{ 27T(ﬁ - p)de
exp { j——

\ sin HRX COS ¢RX - j27TfRX€ sin QRX COS(¢RX - VRX) }

Goo-Gso 17 1 eer
|: Gpﬂ . Gl?e :| |: X :| |: Gqﬂ 5 Gt{,@ :| p (VTx)p (fVRX)p (QTX> p (QRX> d’YTxdeRdeTdeRx
p,® D,® q,% q,¢

x 1
(2.90)
nlos 4 : nlos 4
L. hp2%(t,7) est la transformée de Fourier du canal hj, (¢, f) donnée par
M® N@©
PDP(¢
nlos (0)p(p) (fm (£,n
Mg (7) = Ml}vnioo AT N<e>zzaqbpe"p{ (2 + )+ Gen) §
G (fn ’ Zn)7ﬁ X > £m,n G 9<Lm)7 (tim) 76 X X
( Rlxn) (b?fxn oo TR ) S'(I‘xl:{x) qﬂ( r(I‘E)fm) r(I‘E),cfn) o T ) 6(t _Tf) (286)
G ( Rx ¢Rx 76qu ’YRx) GQ;‘b(eTx y P ﬁTxa '7Tx)

ou Ty = (Dr(é)( + Dryorx + Dg))() /c dans laquelle ¢ est la vitesse de lumiere.
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ou {2 contient les angles d’azimut et d’élévation et df) est équivalent a sinfdpdl. Les
fonctions de densité de probabilité, p (Q21y) et p (Qry), expliquent comment des diffuseurs
sont placés dans 'espace locale autour de I'émetteur et du récepteur. Dans la suite, nous
supposons que les angles d’azimut et d’élévation sont indépendants de I'un a I’autre et ainsi,
P (Q1y) et p(Qryx) peuvent étre décomposés en p (Ory, drx) €t p (Orx, Prx). La corrélation
spatiale Ry, 5;(£) peut bien évidemment étre décrite en trois parties : la corrélation spatiale
en émission R., (&), la corrélation spatiale en réception R, ; (&), et la corrélation entre
deux polarisations U :

Rog52(§) = Ry 5.(§)OR 4.4(€) (2.91)

ou

[ Goo-Gip | -~ .
Rual) = [[ | 622G | exp (72n(a — a)dnssin Brccos omy /)
L 9, 9,9 |
exXp {_jQﬂ-fog sin QTX COS(¢TX - 'VTX)} p (’}/Tx) p (QTX) d'yTdeTx
[ Gho-Gso | o~ .
Ros(© = [ [ | G172 | exp (727(a — o) sin b cos /)
D, D, i

exp {_j27Tfo£ sin eRx COS(¢RX — rYRx> } P (VRX) P (QRX) dfnydQRx

o[

Dans la littérature, beaucoup de travaux sont effectués par des compagnes de mesure
pour la recherche de la fonction de la distribution des angles d’azimut et d’élévation. Nous
commencons d’abord par des distributions des angles d’azimut et ensuite celles des angles
d’élévation. Les fonctions de la distribution des angles d’azimut, qui sont extraits a partir
des compagnes de mesure, sont la distribution uniforme, gaussienne, von Mises et Laplacian.
Pour les fonctions des distribution des angles d’élévation, il existe dans la littérature trois
distributions : uniforme, cosinus et gaussienne. Ici, nous nous somme intéressés par la
distribution de von Mises pour les angles d’azimut et la distribution uniforme pour les
angles d’élévation parce que ces deux distributions correspondent bien aux réponses de
forme close pour beaucoup de situations de la propagation des canaux. La distribution de
von Mises est définie par

_exp {k‘Tx COS (¢Tx - Qng) }
p(ors) = 211y (kry)

(2.92)

oil ¢y € [—7,7), Iy(+) est la fonction de Bessel modifiée de premier type d’ordre 1, ¢y est
la moyenne de 'angle d’azimut et kr, permet de modifier la dispersion des angles autour
de ¢py. Pour kry = 0, nous obtenons p(¢ry) = 1/27 tandis que pour kp, = 00, nous avons
p(d1y) = 8(¢p1y — d1x). La distribution uniforme est définie par

1

p(frs) = NS (2.93)

ou by € [H_TX — AOry, O + Abry], Ory représente I'angle d’azimut en moyenne et Afry est
I’écart-type de la dispersion angulaire. Dans la suite, nous allons étudier pour deux cas :
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deux antennes ont les mémes polarisations, et d’autre part deux antennes ont différentes
polarisations.

Pour le premier cas ou deux antennes de type dipole z sont exploitées avec une distance
de séparation dr, en émission et le mouvement de I’émetteur vy, est supposé aléatoire dans
toutes les directions (p (y1x) = 1/27). La corrélation spatiale entre ces deux antennes, en
utilisant la transformation trigonométrique et la définition d’égalité | _Jr: exp{xsin z + y cos z }

dz = 2mly(y/2? + y?) [81], peut s’exprimer en fonction de l'angle d’élévation et le décalage
de temps par

2 sin? Oy ] < 2 )
R.l,-2(9TX, 5) = [ L Io(krx) Jo (27TfTX£ S GTX) Iy kTX ¢ ] (2.94)
0
ou K 12 représente la valeur constante de la normalisation de ’antenne zet C' = % sin? Oy —

j % Sin Oy cOS Pry. Etant donné que la distribution des diffuseurs est uniforme en azi-
mut, nous pouvons finalement obtenir la corrélation spatiale en fonction du décalage de
temps :

1 O+ A0
Roo© =gz [ Rualtra€)don, (295)

Tx _AGTX

La figure 2.12 montre 1’évolution de la corrélation spatiale en fonction de ’espace normalisé
et fr<&. Nous remarquons bien que 'effet de la dispersion angulaire en élévation est moins
important que celle en azimut.

Pour le deuxieme cas, nous exploitons une antenne de type dipole z et une autre de type
dipole x qui sont placées en méme position. En utilisant la transformation trigonométrique
et deux définitions d’égalité : [ exp{x cos z + ysin z} sin zdz = 27 li (/22 + y2)/ /22 + y?
et [T exp{wcosz + ysinz} cos zdz = 2myl (/22 + y2)/+/22 + y2 [81], nous pouvons d’abord
déterminer la corrélation spatiale en fonction de I’angle d’élévation et le décalage de temps
comme

. - . I1 (krx)
Ry o0, &) = K, K sin Oy cos Oy cos QSBXJO (27 fr& sin Oy ) Io(kzx) (2.96)

ou K et K5 sont les valeurs de normalisation pour 'antenne x et z. Par 1’équation 2.95,
nous obtenons ensuite la corrélation spatiale en fonction du décalage de temps. La figure
2.13 illustre la corrélation spatiale entre deux dipoles x et z. Tandis que la moyenne des
angles d’azimut est égale a 90°, les polarisations entre deux dipoles sont parfaitement
orthogonales. Dans le cas contraire, la corrélation spatiale peut apparaitre, ce qui réduit la
performance et le débit de transmission. La capacité du canal de transmission sera étudié
dans le chapitre suivant. Enfin, nous pouvons calculer la corrélation spatiale en réception
R,. 5. de la méme maniere comme le calcul de la corrélation spatiale en émission R. ;.
Finalement, la corrélation spatiale peut étre calculée par I’'équation 2.91.
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La correlation R  pour I'ecart-type de I'angle de 5

La correlation R, p pour I'ecart-type de I'angle de 90

La correlation R  pour I'ecart-type de I'angle de 5

La correlation R, p pour I'ecart-type de I'angle de 90

Figure 2.12 - Pa corrélatioil spatiale entre deux antennes de type dipole z pour quatre scénarios :
(a) (krx = 30, ¢ = 90°) et (97: 90", Abpx = 5), (b) (krx = 30,0 = QQ) et (0 = 99°, Abyx = 90°),
(c) (krx =100, = 90°) et (# = 90", Abpx = 90°), et (d) (krx = 100,¢ = 90°) et (0 = 907, Abpy =
90")

5,6 = my) pour 'azimut et (6 = 90°, Abrx = 10°) pour Délévation et (b) (krx = 60,¢ = my)
pour azimut et (0 = 90", Afpy = 10°) pour I’élévation

Figure 2.13 — La corrélation spatiale entre deux dip6les x et z pour deux scénarios : (a) (kpx =
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2.5 Conclusion

Pour la premiere partie du chapitre, nous avons étudié la plupart des modeles proposés
dans la littérature. Nous avons contribué un modele du canal de transmission qui est
basé sur le modele stochastique géométrique. Ce modele du canal prend en compte la
caractéristique du canal de propagation et la configuration de réseaux d’antennes situés
en émission et en réception. Ce qui nous sert par la suite au calcul de la capacité des
systemes MIMO a polarisation unique et a polarisations multiples. Apres avoir modélisé
un canal de transmission, nous avons examiné la corrélation spatiale temporelle pour deux
cas avec des antennes non-isotropiques : d'une part, avec deux antennes dipoles z et d’autre
part, avec deux antennes dipoles x et z. Pour le premier cas, nous avons constaté que la
corrélation spatiale dépend de la dispersion angulaire surtout en azimut. En revanche,
pour le deuxieme cas, nous avons montré que si deux antennes ne sont pas parfaitement
orthogonales, il est possible que ces deux antennes puissent produire la corrélation spatiale.
Dans le prochain chapitre, nous allons examiner la capacité du canal de propagation sur
des systemes multi-antennes avec et sans la connaissance du canal en émission.
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3.1 Introduction

L’objectif principal des systemes de communication est de transmettre le plus haut
débit possible avec la plus grande fiabilité. Ainsi le débit de transmission est-il associé a
la capacité du canal, qui est représentée par un nombre de données maximum transmises
a chaque instant. La fiabilité de la transmission, quant a elle, est associée a la probabilité
d’erreur qui est inversement liée au rapport signal sur bruit. Pour améliorer le débit et la
fiabilité, une simple solution consiste a augmenter la puissance de transmission mais dans
un contexte multi-utilisateur, la puissance des interférences va parallelement accroitre. La
deuxieme solution consiste a changer effectivement le type de modulation des données mais
il est nécessaire d’augmenter le spectre d’émission. La plus récente technique est d’utiliser
la technique multi-antennes en émission et réception qui permet d’améliorer la fiabilité et
le débit de transmission en gardant le méme spectre et la méme puissance de transmission.
Ces systemes sont bien répandus sous le nom de < systemes MIMO » (“Multiple-input
multiple-output”). Les systemes MIMO a multiplexage sont initialisés par Telatar [61] et
Foschini [21] et les systémes MIMO & codage spatio-temporel sont initialisés par Tarokh
et al. [16].

Dans ce chapitre, nous allons commencer par rappeler quelques résultats de la théorie
de 'information qui permettront de caractériser les capacités des systemes multi-antennes.
Les canaux MIMO étudiés par la suite sont caractérisés par la corrélation spatiale entre
les antennes isotropiques qui sont linéairement positionnées dans les réseaux d’antennes a
I’émission et a la réception. Par la théorie d’informations, nous pouvons mesurer les bornes
des capacités du canal MIMO qui s’expriment comme le débit de transmission maximal qui
peut étre atteint pour une faible probabilité d’erreur. Nous présenterons ensuite les capa-
cités des systemes employant la diversité spatiale en réception ou/et en émission dans le cas
ou le canal de transmission est parfaitement connu au récepteur mais inconnu a ’émetteur.
Nous examinerons les capacités de deux systemes MIMO : celles du systeme MIMO a mul-
tiplexage spatial et celles du systeme MIMO a codage spatio-temporel. Ensuite, dans le cas
ou I’émetteur connait parfaitement l'information d’état du canal par la voie de retour du
récepteur, nous pouvons maximiser la capacité du canal MIMO ou simplifier les systemes
MIMO afin de réduire la complexité et la consummation de systemes.

3.2 Théorie de 'information

La théorie de I'information répond a deux questions fondamentales de la théorie de
communication. D’une part, pour répondre a la question concernant la compression des
données, c’est I'entropie. D’autre part, pour répondre a la question concernant le débit
de transmission, c’est la capacité du canal. En fait, la théorie d’informations contribue
également dans plusieurs domaines comme physique statistique, informatique, déduction
statistique, et probabilité et statistique.

Dans le cadre d'une liaison point-a-point, le signal émis par une source est physiquement
perturbé par un canal de propagation et du bruit additif. La théorie de I'information est
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utilisée pour mesurer la quantité maximale d’information qui peut étre transmise a travers
les canaux a évanouissements.

3.2.1 Entropie

La conception de < I’entropie > ou I'information propre d’un processus aléatoire est de
mesurer la quantité d’information moyenne contenue du processus. Concernant des sources
discretes sans mémoire, une source X produit une séquence de données tirées aléatoirement
dans un alphabet fini {x1,2o,..., 2} avec une loi de probabilité p(z) = Pr{X = x},

x € {x1,T9,..., 2} oux € X. L’entropie d'une source X est définie par
H(X) = —Ex {logp(z)} = = Y _ p(x)log p(x (3.1)
reX

L’unité de la fonction H(X) dépend de la base du logarithme. Si le logarithme est en
base 2, I'unité de H(X) est bit par symbole. Pour le logarithme naturel, I'entropie s’ex-
prime a l'unité de nat par symboles.

Si plusieurs variables aléatoires sont présentes dans un systeme, I’'entropie conjointe et
conditionnelle peuvent aussi étre mesurés en bits ou en nats selon la base du logarithme
utilisée. Par exemple, pour deux variables aléatoires discretes X et Y, 'entropie conjointe
des deux sources H(X,Y') représentant la quantité d’information moyenne jointe avec une
distribution conjointe p(x,y) peut étre présentée ainsi

H(X,Y) = —Exy {logp(z,y)} = = Y > plx,y)logp(x,y) (32)

reX yey

Nous définissons également 'entropie conditionnelle H(Y|X) qui est une mesure de
I'incertitude d’une variable relativement aux autres variables. Pour deux variables aléatoires
discretes X et Y, on peut également définir 'entropie conditionnelle H(Y|X).

HYIX) = ) pla)H(Y|X =)

rzeX

= =) p(x)Y_ plylz)logp(y|z)

zeX yey

- _ Z Zp(SL’, y)logp(y|x)

zeX yey

= —Exy {logp(y|z)} (3:3)

Dans la partie suivante, nous examinerons cette hypothese dans le cadre du systeme de
communication binaire. Par conséquent, la base du logarithme est en base 2 et ’entropie
est mesurée en bits.
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H(X.Y)

e

H(X) H(Y)
Figure 3.1 — Relation entre I’entropie et 'information mutuelle pour deux variables aléatoires

3.2.2 Information mutuelle

L’information mutuelle permet de quantifier I'information qui est apportée par la réalisation
de la sortie y sur I'entrée x dans laquelle z et y sont deux variables aléatoires. C’est la
réduction de l'incertitude d’une variable aléatoire due a la connaissance de ’autre variable.
L’information mutuelle Z(X;Y") peut généralement étre exprimée par

Y)
Z Zp x,y) log )p(y) (3.4)

zeX yey

On peut récrire la définition de I'information mutuelle sous la connaissance des entropies.

I(X;Y) = H(Y) - H(Y|X) (3.5)
I(X7Y) — H(X) - H(X|Y) (3.6)
I(X;Y) = HY)+HY)-HX,Y) (3.7)
I(X;Y) = I(Y:;X) (3.8)
T(X:X) = H(X) (3.9)

L’information mutuelle Z(X;Y") de 'équation 3.5 exprime la réduction de l'incertitude de
Y due a la connaissance de X. Si I'information mutuelle de la variable aléatoire X avec elle-
meéme, Z(X; X), est Uentropie de la variable aléatoire comme il est montré par I’équation
3.9. C’est la raison pour laquelle 'entropie est définie parfois sous le nom de < I'information
propre .

La relation entre H(X), H(Y), H(X,Y), H(X|Y), H(Y|X) et Z(X;Y) peut étre ex-
primée dans un diagramme de Venn sur la figure 3.1. L'information mutuelle Z(X;Y)
correspond a l'intersection de I'information de la source X avec celle de la source Y.

3.2.3 Capacité du canal de transmission

Comme nous l'avons discuté dans le chapitre 1.2, Shannon a présenté une chaine de
communication sous la forme mathématique. La chaine de communication contient des
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processus isolés qui précisent leur fonction d’une maniere indépendante 1’'un envers ’autre.
La chaine de communication se compose en trois groupes tels que I’émission, la réception et
le canal de propagation. Ici, nous examinerons seulement la partie du canal de propagation
afin de déterminer la capacité du canal.

Le canal de propagation est normalement défini comme une fonction de transforma-
tion déterministe ou aléatoire affectant le signal émis a partir du transmetteur. Suite aux
distorsions introduites par des interactions au milieu de la propagation, la fiabilité des com-
munications et le débit de transmission sont affectés. Cependant, grace a des techniques de
codage et décodage, nous pouvons considérer que l'information émise peut effectivement
récupérer en réception avec une tres faible probabilité d’erreur. Le débit maximum, a partir
duquel la communication peut étre faite, s’appelle la capacité du canal.

La capacité d’'un canal d’apres le théoreme de Shannon est définie comme le maximum
de I'information mutuelle, X et Y étant les variables aléatoires associées respectivement
a lentrée et a la sortie du canal. Autrement dit, la capacité est une valeur certaine qui
donne la borne supérieure du taux de transmission d’information pour une communication
sans erreur. La maximisation de I'information mutuelle entre la source et le destinataire
est effectuée sur 'ensemble des distributions de probabilité p(x) a I'entrée du canal.

C=maxZ(X;Y) (3.10)

p(z)

3.2.3.1 Capacité déterministe

Dans le cadre du canal gaussien, le signal émis par une source est physiquement perturbé
par du bruit additif. L’expression du modele équivalent en bande de base est donné pour
un canal mono-antenne (SISO) par y = = + n ou y et x sont des signaux regu et émis,
et n représente un bruit qui bouleverse sur les signaux émis. L’information mutuelle est
exprimée par

I(z;y) H(y) — H(y|z)
= H(y) — H(x + n|x)
= H(y) — H(n|z)
= H(y) — H(n)

Si le bruit est considéré comme bruit blanc gaussian additif complexe alors I’entropie de n
est log,(meo?) et I'entropie de y est log, (me( Pr+02)) ol Pr est la puissance de transmission,
Pr = E{|z|?}, et 02 représente la variance du bruit, 02 = F{|n|?}. L’information mutuelle
du canal SISO gaussien est donnée par [82]

I(z;y) = H(y) —H(n)
< logy(me(Pr +07)) — logy(mweo;,)

Pr
= log, (1 + 0_,%)
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La capacité du canal SISO gaussien, qui maximise I'information mutuelle entre I'entrée x
et la sortie y, est alors égale a

p(z)

C' = maxZ(x;y) = log, (1 + %) bps/Hz (3.11)

n

On remarque que la capacité du canal SISO peut étre atteinte au maximum a condition
que le signal émis soit une variable aléatoire avec une distribution gaussienne de moyenne
nulle et variance Pr, z ~ N(0, Pr).

3.2.3.2 Capacité ergodique

En réalité, les signaux émis par I’émetteur sont affectés par 'effet des trajets multiples
ainsi que l'effet du mouvement de I’émetteur et du récepteur. En conséquence, le canal
de propagation est considéré comme le canal aléatoire suivant une loi de probabilité. En
effet, la capacité devient elle-méme une variable aléatoire liée au canal aléatoire. La fonc-
tion densité de la distribution de la capacité peut étre déterminée par la fonction densité
de la distribution du canal. Pour obtenir I’expression de la capacité ergodique, on prend
I’espérance mathématique sur ’ensemble des capacités instantanées qui vient de 'expres-
sion 3.10.

Par exemple, pour un canal SISO aléatoire, la relation entre le signal regu et le signal
émis est donnée par y = hx + n ou h est une variable aléatoire présentant le canal de
propagation. La capacité ergodique moyenne C' d’un canal mono-antenne sous la contrainte
de la puissance émise Pr s’écrit ainsi

C=E, {pm max I(:L’;y)} (3.12)

B{|x|*}<Pr

Prenant en considération que le gain complexe h du canal a évanouissement est supposé
étre parfaitement connu en réception, la capacité du canal a bruit additif, blanc, gaussian
exprimée en bit par seconde par hertz est donc égale a

C=E, { o max I(:L’;y|h)} = By, {logy(1 + 77 - |h[*)} (3.13)
p(z

B{|x|?}<Pr

olt 47 est le rapport signal sur bruit (RSB) moyen en réception, yr = Pr/c2. Si |h| est une
variable selon une loi de Rayleigh alors |h|? suit une loi du Chi-2 & deux degrés de liberté.
Par conséquent, la capacité ergodique peut étre exprimée par [83]

. i 1
Os150_Rayleigh = logy(€)e'/1TE, (7—) (3.14)
T

ou E, (a) = [Tt e "dt est un intégral exponentiel.
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3.2.3.3 Capacité de coupure

Lorsque la capacité ergodique liée a I'état du canal devient une grandeur aléatoire, le
comportement ergodique n’est pas suffisant pour mesurer la capacité de transmission en
raison des erreurs de transmission. La probabilité d’échec ou de coupure notée P,yiage €St
alors établie pour définir la probabilité que la capacité instantanée du canal ne permette
pas de transmettre les données considérées sans erreur. La capacité de coupure est donnée
avec une certaine probabilité de coupure qui est généralement exprimée en pourcentage.

La probabilité de coupure (“Outage probability” en anglais) est la probabilité que
I'information mutuelle soit inférieure au débit désiré Cj.

Prutage(Co) = Pr (C(R) < Cy) (3.15)

ou () est le débit voulu.

Si la probabilité de coupure Ppyqge représente la probabilité d’échec un certain niveau
de capacité Cp,,,,,., alors la probabilité d’atteindre un niveau de capacité s’exprime par
1 — Poutage qui correspond au débit maximum de transmission sans erreur, appelé aussi la
probabilité de réussite.

3.3 Capacité des systemes multi-antennes avec la connais-
sance de CSI a la réception

3.3.1 Systemes multi-antennes a la réception - SIMO

Le but essentiel du systeme multi-antennes a la réception est d’améliorer la fiabilité du
signal a travers un canal ayant un fort évanouissement. Autrement dit, la diversité spatiale
en réception réduit les effets des évanouissements. En réception, les répliques recues du
méme signal plus ou moins affaibli sur chacune des antennes sont combinées. Du fait des
répliques de mémes informations, une meilleure fiabilité a la réception peut étre obtenue.
Dans cette partie, nous examinons la capacité de différentes structures de systemes multi-
antennes en réception.

En utilisant plusieurs antennes réceptrices pour lutter contre le canal a évanouissement,
le récepteur combine les signaux recus de facon a augmenter la qualité de transmission.
Pour cela, dans la littérature, il existe trois techniques utilisées pour combiner des signaux
telles que la combinaison a sélection (SC, “Selection Combining” en anglais), la combi-
naison a gain identique (EGC, “Equal Gain Combining” en anglais) et la combinaison a
rapport maximal (MRC, “Maximal Ratio Combining” en anglais) [84].

La figure 3.2 illustre une structure fondamentale pour les trois combinaisons avec une
antenne émettrice et Np antennes réceptrices. Les signaux regus sont bruités par un bruit
blanc additif gaussien (AWGN). On considere que des canaux de transmission sont corrélés
et que les antennes émettrices et réceptrices sont des antennes isotropiques qui transmettent
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'I’LNH [

Figure 3.2 — Schéma de la détection par des techniques de combinaison pour une structure SIMO

I'onde électromagnétique a polarisation verticale. On considere que la /-eme antenne regoit
le signal émis x a travers un canal de Rayleigh plat corrélé. Le signal recu a I’antenne ¢
peut étre donné par

yg:hgl'—l—ng, €:1,2...,NR (316)

ou hy est le gain complexe du canal, ny, est un bruit blanc gaussian a une moyenne nulle et
une variance o> pour la partie imaginaire et réelle et = est un signal modulé possédant une
puissance de transmission Pr. Dans ce cas, le rapport signal a bruit moyen total donné a
I’émission est yp = % = {:—% en supposant que F,{h"#h} = Ng ot1 Ny représente la densité
spectrale de puissance du bruit et Eg I'énergie de symbole.

Dans la pratique, le récepteur contient un détecteur pour estimer les gains du canal h,
sur chaque branche comme présenté sur la figure 3.2. Ce détecteur emploie des séquences
connues transmises depuis 1’émetteur pour effectuer une estimation des canaux. Dans ce
qui suit, on considere que le récepteur a un estimateur parfait, c¢’est-a-dire, le canal est
parfaitement connu en réception. L’égalisation du canal h, sur la branche /-eme peut étre
représentée par g,. En effet, apres avoir été multiplié par des coefficients g, le récepteur
combine les signaux de chaque branche.

Ng Ng
y=zY gihe+ Y _ gmy (3.17)
=1 =1
ou y est le signal a la sortie de la combinaisons des signaux.

3.3.1.1 Combinaison a rapport maximal

La technique MRC [1, 85] est une technique linéaire optimale qui permet de maximiser
des signaux regus par l'addition de fagon constructive. En supposant que la densité de
spectre de puissance de bruit Ny est la méme sur chacune des antennes réceptrices, cette
technique génere plus de gain sur le canal qui a plus de rapport signal sur bruit mais génere
moins de gain sur le canal qui a moins de rapport signal sur bruit. La technique MRC est
équivalente au récepteur basé sur le minimum d’erreur quadratique moyenne (EQMM).
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Les coefficients g, sont alors déterminés de facon a maximiser le RSB a la réception.
Ce traitement optimal de la diversité consiste a multiplier chaque branche par la valeur

conjuguée du coefficient du canal :
ge =Ny (3.18)

avec un RSB instantané v, équivalent a

R 2 2
g (ZF)  pon
s s 2
Y= = e > el =) e (3.19)
N() Nr N()

S |hel? =1 =1

/=1
olt ¢ est un RSB instantané sur la (-eme branche, v, = |h|? Es/Ny. Si le canal de propa-
gation est non-corrélé, la valeur moyenne du RSB a la sortie de la combinaison est alors
exprimée par

Ngr Ngr
Ty = Z% = Z'?T = Ng7r (3.20)
/=1 /=1

Pour le systeme SIMO, la capacité instantanée peut s’exprimer en utilisant la propriété
de I'équation 3.10 par [15]

C'(h) = log, (1 + A7 i |hg|2> bps/Hz (3.21)

/=1

ol 47 est un rapport signal a bruit moyen a 1’émission.

La capacité ergodique du canal Rayleigh non-corrélé est exprimée par [86]

Na—1
CSIMO—MRC—Rayleigh = 10g,(€)e/ 77 Z Er1 ( ) (3.22)

Au cas de Ng = 1, on trouve I'équation 3.14.

3.3.1.2 Combinaison a gain identique

Comme le MRC requiert la connaissance du RSB variant dans le temps sur chaque
branche, il peut étre tres difficile de le mesurer. Une technique plus simple est une com-
binaison a gain identique dans laquelle il est nécessaire de procéder a un co-phasage des
signaux par une multiplication d’un coefficient g, et puis de les combiner par une somma-
tion. Le coefficient g, de chaque branche s’exprime par

ge = hy/|hel (3.23)

avec un RSB a la sortie de combinaison, qui peut étre donné par

Ty = NRN (Z I ) (3.24)
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Sur un canal Rayleigh non-corrélé, la moyenne du RSB 7, a la sortie de la combinaison a
gain identique est alors donnée par
_ _ ™
3 (8) =0 (1+ (Ve = 1) ) (3.25)
Comme la combinaison a gain identique est une détection sous-optimale, la borne
supérieure de la capacité est évidement inférieure a celle de la combinaison a rapport
maximal. La capacité instantanée de la combinaison a gain identique est donnée par

_ Ngr
C(h) = log, (1 + sz_i > \hﬁ) (3.26)
(=1

3.3.1.3 Combinaison a sélection

Une détection sous-optimale présentée ici est une combinaison a sélection. Le but de
la combinaison a sélection est de choisir une branche ou un canal qui possede le plus fort
rapport signal sur bruit instantané. Autrement dit, on peut prendre une branche ayant le
meilleur signal regu avec une hypothese ou la puissance du bruit est identique sur chaque
branche. Les autres antennes seront rejetées. Ce sélectionneur de I'antenne basée sur le
RSB instantané peut alors s’exprimer par

vy, = max (Y1,%2, - - s YNg) (3.27)

ol 7, est le meilleur RSB parmi Ny antennes réceptrices qui est égal au RSB a la sortie
de la combinaison. Par conséquent, des coefficients g, peuvent étre déterminés ainsi

1 silfel > hal, Vh # €
ge = { 0 ailleurs (3.28)

Le RSB moyen 7, a la sortie de la combinaison a sélection sur un canal Rayleigh non-corrélé
est donné par

’_Vy =9r - (3.29)

La conception de la combinaison a sélection consiste a choisir le signal recu le plus fort.
La capacité instantanée, dans ce cas, est exprimée par

C(h) = log, (1 + A7 m?x|hg|2> = m?Xlng (1+ 97 |hg|2) 1</¢< Ng (3.30)

Le canal ayant le plus fort rapport signal sur bruit correspond effectivement au canal don-
nant la meilleure capacité.

La capacité ergodique du canal Rayleigh non-corrélé est calculée d’une fagon approxi-
mative par [87]

Rl Np—1
CsMO-SC—Rayleigh = Nrlogy(e) Z (_1)k< Rk )
k=0
5 B0 (L F)/77)
o) /A 21 3.31
‘ 11k (3.31)
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Figure 3.3 — Capacité du systeme SIMO avec MRC, EGC et SC pour différents RSB en fonction

du nombre d’antennes réceptrices utilisées : (a) Capacité ergodique et (b) Capacité de coupure
avec Poyr = 0.10

Conditions de simulation : Nous sommes particulierement intéressés par un systeme
de transmission avec une fréquence porteuse a 2GHz dans lequel un émetteur est fixé
mais un récepteur est en mobile avec une vitesse de 10 m/s dans une direction donnée
aléatoirement. Comme nous avons utilisé un modele basé sur le modele GSCM, les pa-
rametres du modele du canal sont les suivants : les nombres de clusteurs en émission et en
réception sont égales a 1, les nombres de diffuseurs dans chacun de clusteur sont égales a
20, les dispersions angulaires en azimut et en élévation sont uniformes. Nous allons par la
suite utiliser ces parametres du canal pour ce chapitre.

La figure 3.3 montre les capacités ergodiques et d’outage avec une probabilité d’outage
de 10% (pouwtr = 0.10) en fonction des antennes additionnées a la réception pour quelques
valeurs du rapport signal sur bruit. On constate que plus le RSB est élevé, plus la capacité
est obtenue. Le systeme SIMO exploitant la technique MRC a la meilleure performance
parmi les trois techniques étudiées. La technique SC montre une grande différence par
rapport aux MRC et EGC mais on peut utiliser un détecteur optimal plus simple qui ne
nécessite pas un récepteur a détection cohérente comme les récepteurs pour MRC et EGC.

La figure 3.4 illustre 'effet de la corrélation spatiale entre des antennes réceptrices dans
le cadre du RSB de 10 dB sur la capacité du canal SIMO de coupure avec po,; = 0.10
lorsque la dispersion angulaire des trajets multiples d’arrivée est égale a 30" a la réception.
La corrélation spatiale est réduite lorsque la distance entre des antennes est étendue comme
présentée sur la figure 3.4a. Par conséquent, les capacités ergodiques ou d’outage sont
améliorées grace a la diminution de la corrélation spatiale.
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Figure 3.4 — Capacité d’outage du systeme SIMO avec MRC, EGC et SC en fonction de la
corrélation spatiale entre des antennes avec RSB de 10 dB et p,,; = 0.10 lorsque la dispersion
angulaire en azimut et en élévation est fixée a 180 et 0, respectivement

3.3.2 Systemes multi-antennes a I’émission - MISO

L’exploitation de la diversité spatiale au récepteur est rendue difficile en raison de nom-
breux facteurs tels que la taille, le cout et la complexité du calcul. En effet, pour améliorer
la performance et la qualité de la transmission, une autre solution est proposée dans la
littérature. Elle consiste a employer un réseau d’antennes a I’émetteur nommé les systeme
MISO (“Multiple-input single output” en anglais). Le gain de la diversité de transmission
est équivalent a celui de la diversité de réception lorsque le nombre d’antennes est identique
comme nous l'avons expliqué dans la partie 1.6.2.

Toutefois, I'utilisation d’antennes multiples au niveau de la station de base dans la pra-
tique est plus facile a mettre en oeuvre et permet d’avoir le méme gain de diversité spatiale
de réception a condition que le récepteur soit capable de séparer les signaux transmis sur
le méme canal. Dans le cas contraire, aucun gain de diversité ne peut étre obtenu. De plus,
le signal regu en moyenne tend vers un signal nul lorsque les canaux suivent des processus
aléatoires a moyenne nulle. En réception, le signal regu y est donné par

1
Z hex +n (3.32)

ou hy est le coefficient du canal de I’antenne émettrice £. Visiblement, si le canal MISO est
inséparable a la réception, le canal est équivalent a un systeme de transmission a travers

Nr
un canal SISO, dérivé par I'équation 3.32 comme y = hx +n ou h = ﬁ > hy.
(=1
L’objectif de la diversité de transmission est de fournir une superposition construc-

tive des signaux transmis par différentes antennes. La technique la plus simple proposée
par Seshadri et Winter [88] en 1994 consiste a transmettre le méme symbole sur chaque
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e,

Figure 3.5 — Schéma du codage temps-espace a diversité par retard avec trois antennes émettrices
et une seule antenne réceptrice

antenne i avec un retard de (i — 1)D, on ¢ = 1,..., Ny, a condition que le retard (D)
soit supérieur a un temps symbole D > Tg pour les signaux regus non-corrélés a partir
de chaque antenne réceptrice. Autrement dit, les symboles sont retardés puis transmis a
partir de différentes antennes. Cette technique est appelée la diversité par retard (“Delay
diversity” en anglais). Elle correspond a un code a répétition de rendement 1/Np tel que
le schéma présenté sur la figure 3.5. En réception, le récepteur est alors capable d’exploiter
efficacement la diversité produite en émission, et aussi de récupérer les symboles transmis
sur le critere du maximum de vraisemblance (MV).

Malheureusement, le cotit de leur complexité de décodage augmente exponentiellement
en fonction de lefficacité spectrale, de 'ordre de diversité et du nombre d’antennes. Par
conséquent, pour certaines applications, ce traitement n’est pas tres pratique et peu ren-
table si I'on prend en compte le rapport cotit a 'efficacité. Récemment, de nouvelles tech-
niques, appelées “codage spatio-temporel”, appliquant la théorie de I'information au trai-
tement d’antennes, ont été développées.

Le code espace-temps utilisé pour une structure MISO avec deux antennes émettrices
et une seule antenne réceptrice est proposé par Alamouti [17]. Le codage d’Alamouti est
un des codes orthogonaux avec un rendement de 1 en utilisant une matrice espace-temps
orthogonale des signaux émis sur deux antennes et deux temps symboles. Il a proposé une
combinaison relativement simple des signaux regus au récepteur, qui permet de faire une
détection MRC pour les signaux émis. Ce schéma peut facilement étre généralisé a deux
antennes émettrices et Ny antennes réceptrices pour fournir un ordre de diversité de 2Ny
avec toujours un rendement de 1.

Du fait que les systemes MISO, avec N antennes émettrices et une antenne réceptrice,
procurant un gain de la diversité spatiale avec 'ordre de Np, leur capacité instantanée
peut s’exprimer par

_ Np
C(h) = log, (1 + X;; Z |hg\2> bps/H z (3.33)
=1

On peut montrer que pour une structure MISO, asymptotiquement, il n’y a pas d’aug-
mentation de la capacité en augmentant le nombre d’antennes Nr. Dans le cas du canal a
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Figure 3.6 — Capacité en fonctions du nombre d’antennes émettrices pour le systeme MISO dans
le cas du canal a évanouissement indépendant au RSB de 5, 10 et 15 dB avec P,,; = 0.1

évanouissement de Rayleigh non-corrélé, S |hy|* a une distribution du Chi-2 avec 2Ny
degrés de liberté. Pour Ny tres grand, selon la loi des grands nombres, on a

1 &
2
Nrp Z‘hd Np—oo L
=1
La capacité s’approche de celle d'un canal certain Gaussien, C' = log, (1 + 77).

La capacité ergodique du canal Rayleigh non-corrélé est donnée par [89]

. Vet N,
OMISO—Rayleigh = 10g,(€)eNT/77 Z Erq (T) (3.34)
k=0 T

Pour le cas o Ny = 1, on trouve I'équation 3.14.

La capacité des systemes MISO augmente légerement quand quelques antennes sont
ajoutées en émission comme présenté sur la figure 3.6. La capacité ergodique approche
celle du canal gaussien lorsque le nombre d’antennes émettrices tend vers I'infini. Sur la
figure 3.7, la comparaison de deux structures de systemes multi-antennes (SIMO et MISO)
et celle du systeme conventionnel (SISO) est présentée dans le cadre de la probabilité de
réussite qui est inversée a la probabilité d’outage comme nous I'avons expliqué au début de
ce chapitre. Par exemple, si p,,; = 0.01, la probabilité de réussite est alors 1 — p,,; = 0.99.
En effet, si on examine le systeme SISO, pendant une durée de transmission on peut avoir
une capacité supérieure a 1 bps/Hz avec une fiabilité de 90% (ou poy: = 0.1).
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Figure 3.7 — CCDF de capacité pour différentes structures : SIMO (Ni = 4) avec MRC, EGC
et SC, MISO (N7 = 4) et SISO pour le canal a évanouissement indépendant au RSB de 5 dB

3.3.3 Systemes multi-antennes a I’émission et a la réception -
MIMO

Telatar [61, 14] a contribué aux premiers résultats sur la capacité des canaux MIMO
pour un systeme de communication qui connait parfaitement 'information de 1’état du
canal en réception. Il a disposé de la capacité ergodique d’un canal a évanouissement
de Rayleigh non-corrélé pour un systeme MIMO sans mémoire ainsi que la capacité de
“Water-filling” pour distribuer la puissance de transmit optimal. Foschini et Gans [15, 21]
ont analysé la capacité de coupure des systemes MIMO quand des canaux de propaga-
tion sont aléatoires. Les résultats de Telatar, Foschini et Gans ont montré que la capacité
des systemes MIMO augmente linéairement en fonction du nombre minimal d’antennes
émettrices et réceptrices a condition que les évanouissements du canal soient statistique-
ment indépendants.

Dans cette partie, nous analyserons un systeme de communication a travers un canal
a évanouissement non-sélectif en fréquence avec Np antennes émettrices et Ni antennes
réceptrices, présenté dans la figure 3.8. Le gain du trajet de ’antenne émettrice ¢ a I’antenne
réceptrice j est symbolisé par h;;. Lorsque les signaux sont transmis simultanément via
toutes les antennes émettrices, le signal recu sur 'antenne réceptrice j, y;, est

Nt
b Sy o 120 o
=1

Nous pouvons écrire les signaux arrivant a la réception sous la forme matricielle

y =Hx+n (3.36)
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Figure 3.8 — Un systeme MIMO a multiplexage spatial avec Np antennes émettrices et Np
antennes réceptrices

. T . . T
ol X = [21,%2,...,Zn,| est le vecteur des signaux émis, y = [y1,%2,...,YUn,] est le
vecteur des signaux recus, H représente une matrice des canaux de transmission et n =
[n1,n9,...,nn,]" est le vecteur du bruit blanc gaussian additif.

3.3.3.1 Capacité des systemes a multiplexage spatial

La capacité d’un systeme MIMO est une extension des contributions de 'information
mutuelle pour un systeme SISO. Pour le systeme MIMO, I'information mutuelle est donnée
en termes de I'information mutuelle entre un signal d’entrée x et un signal de sortie y telle
que

I(x;y) = H(y) — H(ylx) (3.37)

avec H(y) et H(y|x) les entropies de y et y|x. La definition de I’entropie nous donne
H(y|x) = H(n), I'entropie du bruit. Puisque l’entropie du bruit n est indépendante du
canal, le maximum de l'information mutuelle, Z(x;y), est équivalent au maximum de ’en-
tropie de y.

Dans la partie précédente, 'information mutuelle de y dépendant de sa matrice de
covariance est donnée par

®, = E{yy"} =H®H" + @, (3.38)

ou d, =F {XXH } est une matrice de covariance du vecteur des signaux émis x et &, =
E {nnH } est une matrice de covariance du vecteur du bruit n ou E{-} est une espérance
mathématique. L’information mutuelle peut s’écrire [14]

I(x;y|H) = log,det (re®y) —log, det (redy,)
= log,det (Iy, + H®, H" (®,)7) (3.39)

Comme nous avons vu la contribution de Shannon dans la partie précédente, un signal
d’entrée avec une puissance limitée peut avoir une capacité maximale lorsque les signaux
émis et recus sont Gaussiens centrés. Lorsque 'information d’état du canal n’est pas dis-
ponible en émission mais qu’elle est connue en réception, la capacité est exprimé par

CH) = max I(x;y|H) (3.40)

p(z):E{xHx}<Pr
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sous la contrainte que la puissance émise totale soit constante, tr (®,) = E{xTx} = Pr.

En I'absence d’information d’état du canal (CSI) en émission, I’émetteur distribue la
puissance d’une facon uniforme sur chaque antenne émettrice. L’information mutuelle est
maximisée lorsque des signaux d’entrée et de sortie sont gaussiens centrés. En effet, des
éléments dans la matrice de covariance sont spatialement décorrélés. Donc la matrice de

covariance peut étre déterminée par ®, = ]I\D,—"‘;I Ny En conséquence, la capacité des systemes
MIMO est
C(H) = log, det (INR + XIT HHH) bps/H z (3.41)
T
ou A est le rapport signal sur bruit, =f. En apphquant le théoreme de décomposition en
valeurs singulieres, la matrice du canal H peut s’écrire
H=UxV#? (3.42)

ou U et V sont les matrices complexes unitaires du vecteur propre de sortie et d’entrée avec
une taille de Ng X Ng et Nrx Np, respectivement, et ¥ est la matrice a diagonale principale
contenant les valeurs singulieres du canal, Agrq > -+ > Ay > 0, avec M = rang(H). Par
le développement de la décomposition en valeurs singulieres, la capacité C'(H) est écrite
comme

C(H Zlog2 (1 + = I )\ ) bps/H z (3.43)

=1

ou M = min (N, Ng). Dans le cas ou les canaux sont non-corrélés, pour Ny quelconque,
selon la loi des grands nombres, on a
1
lim —HH” =1y,
Np—oo T )
En remplacant ceci dans 1’équation 3.41, 'information mutuelle sature pour un nombre
d’antennes en réception fixé, qui s’écrit comme C' = Ny log,y(1 + 7).

Malgré la corrélation entre les antennes de 1’émetteur d’une part, et celle du récepteur
d’autre part, les coefficients du canal MIMO Ny x Ng sont corrélés entre eux. On peut ici
supposer que les propriétés de corrélation a I'un des sites ne dépendent pas des propriétés
de corrélation de I'autre site. La matrice de corrélation spatiale du canal MIMO est finale-
ment obtenue en faisant le produit de Kronecker des deux matrices de corrélation. Ainsi par
cette hypothese, il est facile de montrer que H ~ N (0, Rrx @ Rry) ot Rynno = Rrx @ Ry
comme nous ’avons vu dans le chapitre 2.

En appliquant l'inégalité de Jensen, on peut déterminer la borne supérieure de la ca-
pacité ergodique du canal corrélé suivante

CMIMO = Iy {10g2 det (INR -+ EHHH) }
Nr

< log, By § det | Iy, + EHHH = log, b= < det | Iy + — VT (3.44)
Nr N

T
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olt = est une matrice aléatoire avec une densité de probabilité Q(Iy, A, V)1 ayant une
taille de M x M. La matrice E est alors définie par

—

- HH", Nr > Ng
HHH, Nr < Ng

SiH~ N(O,RRX ® RTX) alors = ~ Q(IN,A, V) ou A = RRX et V= RTx si NT Z NR et
A = Ry et V = Ry, si Ny < Ng. Finalement, on peut trouver d’une fagon approximative
la capacité ergodique du canal corrélé comme [89]

M - k
Cvnio < log, [Z { <X]—T> k! Z det (R”’”’ k)

k=0 T 1<iy <ig<-<ixy<Nr

> det (R )H (3.45)

1<ni<ng<---<np<Np

Dans le cas particulier de Ng = Np, on peut facilement déterminer I'asymptote de la
capacité ergodique quand le rapport signal sur bruit tend vers U'infini telle que

Cyvnio < log, E= {det (INR + 7—TE) }
Nrp

Q

M log, ( ) + log, (M!) + log, det (Rgy) + log, det (Rry)  (3.46)

Nr

qui peut également étre obtenue en prenant seulement le terme de 1'ordre M-eme de I’'Equa-
tion 3.45 qui devient le plus dominant a un RSB élevé.

Au cas ol1 le canal Rayleigh est non-corrélé, les coefficients de la matrice du canal suivent
une loi de la probabilité gaussienne et ainsi sont indépendants entre eux, H ~ N (0,Iy, ®
In,). La capacité ergodique du canal non-corrélé sous une contrainte de puissance de
transmission Pr est donnée par

M-1 i 2j

B N M—i—l)
_ N

Cyvmnvio = log /7 Z Z{ 'l‘222 l N M+])

=0 j=0 I[=

. . . N—-M+I
(202 2j+2N —2M Nrp
( SR R ()

k=0

1. SiY = XAX" ot X ~ N, 4(0, A ® V) et une matrice hermitienne A € C9*? & condition que p < g,
alors la densité de probabilité de Y ~ Q, (A, A, V) est donnée par

det(Y)a~?
T, (q) det(A)? det(AV)P

p(E) ~ exp (—tr (¢7'ATIY)) o Fy? (B, —¢'ATYY), Y >0

ouB=1I, - GAT/2VTAT1/2 ¢ > 0 est une variable constante liée & la vitesse de convergence, f‘p(q) =

=2 TP T (g — i) et mF(:,2) est une fonction hypergéométrique de deux matrices hermitiennes.
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Si Rrx = Iy, et Ry = Iy, pour le cas de canal non-corrélé, on peut déduire 1’équation

3.45 ainsi
01402,k N.
T det (R = ( ' )

1<iy <io<--<ip, <N

Z det (Rgznz,,nk) _ ( ]\];R )

1<ni<ng<---<np<Npr

On peut trouver la borne supérieure de la capacité ergodique du canal non-corrélé comme

Cuunvo < log; LZA; )R () ()} = [M | (%)ML%M (_%)]

(3.48)
Si 'on prend en compte la situation d'un RSB tres élevé, on a alors
N- N
lim LM (-2 =
i (5= ()
Ainsi, la capacité ergodique approche de
_ A7 N
Cumvo < Mlogy | —— | +1ogy M! + log, (3.49)
Nrp M

Si ’on compare la capacité du canal corrélé de I’équation 3.49 pour le cas ou Ny = Ny alors
N = M et celle du canal non-corrélé de ’équation 3.46, on voit que la distorsion de la ca-
pacité due a la corrélation spatiale est — log, det (Rrx)—log, det (Rry) bps/Hz a haut RSB.

La figure 3.9 montre une comparaison des capacités d’outage des systemes SIMO et
MIMO en fonction du nombre d’antennes utilisées avec les RSB de 5, 10 et 15 dB et
Pout = 0.10 pour le canal non-corrélé. Le systeme SIMO a un faible accroissement de capa-
cité par rapport a deux systemes MIMO lorsque le nombre d’antennes est augmenté. Nous
commencons 1’étude au cas ou Ngp = Np = 3. Si 'on ajoute des antennes en émission, la
puissance de transmission sera distribuée sur des nouvelles antennes et on peut réduire 1’ef-
fet de I’évanouissement a la réception. En revanche, si I’'on ajoute des antennes en réception,
le RSB en réception augmente grace a 'augmentation du nombre d’antennes en réception,
ce qui nous donne une meilleure capacité. Tous les résultats sont présenté sur la figure 3.9.

La figure 3.10 présente la capacité ergodique des systemes MIMO en fonction de la
distance entre des antennes normalisées par la longueur d’onde (d/\) liée a la corrélation
spatiale dans une dispersion angulaire de 30°. On examine la capacité pour deux scénarios
différents : d’'une part, lorsque la corrélation n’existe qu’en réception et d’autre part, lorsque
la corrélation existe tant en réception qu’en transmission. Lorsque la corrélation apparait,
il est possible de réduire I'effet de cette corrélation par 'augmentation de la distance entre
les antennes. Bien évidemment, en raison de 'apparition de la corrélation spatiale a la
réception et a la transmission, la capacité est réduite.
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Figure 3.10 — Capacité ergodique des systémes en fonction de la corrélation spatiale pour le RSB

a 10 dB lorsque le canal est semi-corrélé (H ~ N(0, Rrx ® Iy)) et corrélé H ~ N (0, Rrx ® Rry)
ou la dispersion angulaire est fixée a 30" et Ny = 2
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Figure 3.11 — Schéma d’un systeme MIMO a codage spatio-temporel avec Np antennes
émettrices et N antennes réceptrices

3.3.3.2 Capacité des systemes a codage spatio-temporel

Analysons un systeme MIMO employant un codage espace-temps (ST, “Space-Time”
en anglais) comme présenté sur la figure 3.11 avec Ny antennes a ’émission et N antennes
a la réception. Les signaux modulés sont codés par le code ST et puis transmis a partir d’'un
canal de transmission. En réception, le décodage du code ST nous permet de récupérer des
symboles d’information perturbés par le bruit et le fading.

Sur la figure 3.11, X est une matrice du mot de code ayant la taille de Ny x T avec T
la longueur temporelle du code. Chaque coefficient du mot de code X est généré par des
symboles d’information. Le signal recu Y ayant une taille de Ng x T s’écrit alors

Y=HX+N (3.50)

ou H représente la matrice du canal de transmission ayant la taille de Nz X Np et N
est le bruit additif blanc Gaussien ayant la taille de Ng x T'. On suppose que le canal de
transmission H ne varie pas durant quelques intervalles de T'.

Dans cette partie, on s’intéresse aux codes ST orthogonaux. Par la propriété de I'or-
thogonalité de codes, nous pouvons utiliser un décodage linéaire a la place du détecteur
MYV. Les codes ST sont généralement appelés les codes espace-temps en bloc orthogonaux
(OSTBC, “orthogonal space-time block codes” en anglais). On peut réduire la complexité
du décodage des symboles d’information. Pourtant, quand le nombre d’antennes est grand,
le rendement est diminuée.

Par la suite ce sont quelques exemples de la matrice du code ST. Le code d’Alamouti
[17] pour deux antennes a I’émission peut atteindre la diversité maximale et son rendement
est égal a un symbole par temps symbole. Son mot de code s’écrit

X — [ T Ty ]
Les codes ST proposés par Tarokh et al. [18] ont une diversité pleine et un rendement égal

a K/T ou K symboles sont envoyés dans une intervalle de temps de 7" symboles. Dans ce
qui suit, ce sont quelques exemples des codes ST orthogonaux tels que pour Np =T =4
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et K =3

T 23/V2 23/V2

s o 73/V2 —15/V2
r3/V2  w3/V2  (—x1 —at g —a8)/2 (fap + i+ a1 — 21)/2
13/V2 —x3/V2 (—wy—ah 4+ —3)/2 —(a) + 2k a3y — 1h)/2

et pour Np = K =3etT =4

T 23/V2 23/V2
X=| @ 1 3/V2 3 /VE
T3/V2 x3/V2 (= — 2t Fag—a3)/2 (dao+ x5+ a1 —2%)/2

X =

Par I'hypothese qu'un codeur OSTBC transmettent K symboles dans une intervalle de
temps de T" symboles, la capacité d'un systeme MIMO exploitant un codeur OSTBC atteint

K TAr 2 Y 2
_ H)=—1 1 H =Rl 1 H bl
Cuo-osmac(H) = - ogs (1 ge3r- 1K) = Riog, (1+ 7 811 ) | (350)

olt R est le rendement, et || - || est la norme de Frobenius . Le RSB a la sortie du décodeur
OSTBC »95TBC gt égal a i |H||%.. Généralement, le rendement des codes OSTBC est
inférieur ou égal a un.

Les courbes de CCDF de capacités du canal non-corrélé pour deux codes ST, Ny = 3
et Ny = 4, avec un rendement fixé a 3/4 sont présentées sur la figure 3.12a et celles du

1. la norme de Frobenius est une norme de la matrice m x n définie par la racine carrée de la somme

m n
des coefficients au carré : |B||p = > 1bis 2
\i=1j=1
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Figure 3.13 — (a) Apodisation optimale des signaux émis et regus selon la solution de Water-
filling (b) le principe de la distribution de la puissance de transmission de Water-filling sur les
sous-canaux équivalents indépendants d’une structure MIMO

canal corrélé sont présentées sur la figure 3.12b. Lorsque le nombre d’antennes réceptrices
augmente, la capacité du canal MIMO augmente puisque les RSB a la sortie du décodeur
s’accroissent. Le systeme MIMO exploitant quatre antennes émettrices a un gain de di-
versité de 4Ng qui est absolument supérieur a celui du systeme exploitant trois antennes
émettrices avec un gain de diversité de 3Nz comme le démontre la figure 3.12a. Les résultats
du canal corrélé en émission et en réception sont présentés sur la figure 3.12b lorsque la
dispersion angulaire est étroite, qui est égale a 30°. La capacité du canal MIMO augmente
si des antennes s’éloignent afin de réduire la corrélation spatiale.

3.4 Capacité des systemes multi-antennes avec la connais-
sance de CSI a ’émission et a la réception

3.4.1 Capacité des systemes exploitant la technique de water-
filling

Si I'information d’état du canal (CSI) est connu a la transmission, 1’émetteur peut pro-
fiter de cette information afin d’améliorer la capacité du canal MIMO. Par la connaissance
de CSI a I’émetteur, la puissance de transmission disponible peut étre attribuée d’une
facon optimale sur les antennes émettrices. On pourra en conséquence obtenir la capacité
maximale. Cette distribution optimale de puissance nommée “Water-filling” (WF') consiste
a distribuer plus de puissance a un bon canal et moins de puissance a un mauvais canal.

Cette technique WF a été proposée pour le controle de puissance en temps pour le canal
sélectif en fréquence [82, 90, 91]. En 1995, Télatar [14] a proposé la solution WF en espace
pour la premiere fois. En 1998, Raleigh et al. [27] ont proposé la solution WEF en espace et
temps. Khalighi et al. [92, 93] ont utilisé des solutions optimales et sous-optimales en espace.

Dans le cas général MIMO, lorsque l'information d’état du canal est disponible en
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émission, la capacité est exprimée par

CH) = max I(x|H;y|H) (3.52)

p(z):E{xHx}<Pr

et I'information mutuelle de Z(x|H; y|H) de ’équation 3.39 peut s’écrire comme

1

I(x|H;y|H) = log, det (INR + —2H<I>X(H)HH) (3.53)
O-Il

ou ®,(H) est la matrice de covariance modifiée due a la présence d’information du canal

en émission. Par son développement de ’équation 3.42 dans la formule de I'information

mutuelle, on a

1
I(x|H;y|H) = log,det (INR+—2U2VH(I>X(H)VEHVH)
0.

n

- 1
= ) log, (1 + —QAXNM) (3.54)
=1 Tn
olt le produit de VH @,V est une matrice diagonale de valeur propre Ay avec £ =1,..., M.

Lorsque la matrice de covariance ® est définie semi-positive, ses valeurs propres Ay, ex-
pliquent 'affectation de la puissance sur les modes du canal.

En exploitant la technique des multiplicateurs de Lagrange, on peut résoudre le probleme

de maximisation de I'information mutuelle avec la contrainte de puissance Pr. La distri-
bution optimale de la puissance sur chaque mode est

0'2 "
Ay = ( - ATH> (3.55)
H,¢

ot ()" =asia>0et0autrement.  est une constante qui est déterminée pour satisfaire
la contrainte sur la puissance totale émise ou interprétée comme le niveau de remplissage
qui est illustré sur la figure 3.13(b).

ZAM P, oul=1,....M (3.56)

¢ est alors égal a [94]
1 52
- (pt DN ) (3.57)

La capacité WF est donnée par

J’_

Cesi(H Zlog2 <1+ ) Zlogz( %*) (3.58)

2
On
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Figure 3.14 — CCDF de la capacité des systemes MIMO 6 x 6 exploitant le water-filling pour
les RSB de 0, 5, 10, 15 et 20 dB lorsque les canaux sont non-corrélés

La figure 3.14 présente la comparaison entre deux systemes MIMO avec et sans la tech-
nique WF pour différents RSB. On constate que la répartition optimale de puissance en
émission permet d’améliorer la capacité en particulier au faible RSB. Au cas contraire,
si le RSB est fort, le WF ne peut plus donner de gain car la puissance de transmission
est beaucoup plus grande que celle du bruit et puis I’émetteur distribue uniformément la
puissance sur les antennes. Mais si on fixe le nombre d’antennes en réception en variant le
nombre d’antennes en émission, nous pouvons constater ’avantage important si le nombre
d’antennes en émission est supérieur au celui en réception. Ces résultats sont montrés sur
la figure 3.15.

Les résultats présentés sur la figure 3.15 illustrent les gains de la capacité ergodique du
systeme MIMO avec le WF par rapport a celles du systeme MIMO sans le WF lorsque le
nombre d’antennes en réception est fixé a 6. On peut considérer pour deux cas : d’une part,
Np < Np et d’autre part, Ny > Ng. Au cas ou Ny < Ng, la tendance de ces résultats
est similaire des résultats précédents. Au faible RSB, le systeme MIMO avec le WF peut
donne un gain important par rapport a celui sans le WF. Mais si le RSB augmente, ce
gain sera réduit. En revanche, au cas ou Ny > Npg, on constate un gain tres important.
Comme le rang de la matrice du canal H est M = min(Nz, Ng), '’émetteur va choisir les
meilleures M antennes émettrices et puis distribuer d’'une facon uniforme la puissance sur
chaque antennes pour le WF dans ’hypothese d'un fort RSB. Par contre, pour le systeme
MIMO sans le WF, la puissance est uniformément distribuée sur Ny antennes. Ainsi la
différence entre la capacité ergodique du canal MIMO avec le WF et celle du canal MIMO
sans le WF, au cas du fort RSB, peut s’exprimer ainsi

~ ~ o 0 si NT S NR
Cyvmnvo-wr — Cumvio = { Mlog, (%) si N> Np (3.59)
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Figure 3.15 — Gain de la capacité du canal non-corrélé avec WF par rapport a celle sans WF
(AC = CaveewF — Csanswr) en fonction du nombre d’antennes émettrices et RSB, Np = 6

La figure 3.16 montre les capacités ergodiques du canal MIMO 6 x 6 corrélé avec et
sans le WF' en fonction de la distance entre les antennes, d/A. En raison de I’apparition
de la corrélation spatiale a I’émission et a la réception, les coefficients du canal deviennent
corrélés. Dans le cas d’un faible RSB, la technique WF améliore toujours la capacité méme
s’il existe une corrélation spatiale. En revanche, dans le cas d’un fort RSB, le systeme
MIMO avec le WFE peut augmenter la capacité du canal lorsque la corrélation est tres
élevée. Ce n’est pas le cas quand le canal est non-corrélé.

3.4.2 Capacité des systemes exploitant la technique de sélection
d’antennes

Dans des travaux récents, la croissance des gains de capacité par I'ajout des antennes
réceptrices est négligeable si le total du nombre d’antennes réceptrices N est bien plus
grand que le nombre d’antennes émettrices Np. Ceci peut étre expliqué par le fait que les
antennes additionnelles ne fournissent pas une communication indépendante des canaux
mais augmentent uniquement l'ordre de diversité. Exploiter plusieurs antennes requiert
I'implémentation de multiple chaines radio-fréquences qui sont relativement couteuses.
A propos de la réduction du cout, la complexité et la consommation de chaines radio-
fréquences, de nombreux criteres de choix des antennes réceptrices ou/et des antennes
émettrices ont été proposés pour réduire au minimum la probabilité d’erreur [95]-[97] ou
maximiser les limites de capacité [98, 99].

Le principe de la sélection d’antennes est abordé dans le systeme SIMO [100] pour
choisir L antennes les plus utiles parmi Ny antennes réceptrices. Les signaux sortant
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Figure 3.17 — Schéma du systeme MIMO avec Np antennes émettrices et Ni antennes réceptrices
en sélectionnant L7 antennes en émission et Lr antennes en réception

des antennes sélectionnées seront combinés par la combinaison optimale. Cette technique
est appelée “Hybrid selection/maximum ratio combining” (H-S/MRC) [101]. Dans cette
partie, on va alors appliquer des techniques de la sélection d’antennes du coté des trans-
metteurs ou/et récepteurs pour maximiser les limites de la capacité de systemes MIMO,
appelé “Hybrid selection/MIMO” (H-S/MIMO).

Le choix d’antennes optimales requiert une connaissance complete de la matrice du
canal. Si chaque trame des données transmises est inclu dans la séquence d’apprentissage,
la matrice du canal complete peut étre estimée durant cette séquence. Pendant la durée
de la séquence d’apprentissage, Nr et Np chaines radio-fréquences sont connectées pour
estimer le canal de transmission. En conséquence, durant des données utiles ou a la fin de
la séquence d’apprentissage, seules Lr et Ly chaines radio-fréquences sont utilisées pour
les meilleures Ly et Ly antennes sélectionnées comme présenté sur la figure 3.17. Bien
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que lefficacité spectrale soit diminuée a cause de I'addition de la séquence d’apprentissage
dans la trame de données, elle est négligeable dans les systemes de transmission haut-débit.

La capacité des systemes MIMO est normalement donnée par 1’équation 3.41. Si le
nombre d’antennes sélectionnées en émission et en réception est représenté par Ly et Lg,
la capacité pour les systemes H-S/MIMO permettant une maximisation de la capacité est
définie par

C(H) = max {log2 det <ILH + nY—TﬁﬁH) } (3.60)
S(H)  Lp

ot H est une sous-matrice de la matrice du canal H, constituée seulement de Lg colonnes
et Ly lignes et S(H) représente I'ensemble des possibilitées de H, desquelles la cardinalité
, . [ N N .. ,
est égale a ( LR ) ( LT ) Ainsi, le temps de calcul dépend du nombre d’antennes to-
R T
tales et sélectives.

Si on applique la méthode de la sélection en récepteur pour Ngr = 10 et Lg = 5, il
est nécessaire de calculer 15120 fois le déterminant des matrices pour trouver la sélection
optimale des antennes. Le temps de calcul est alors tres cotliteux notamment parce qu’il
s’accroit en fonction du nombre d’antennes totales et sélectionnées. Par conséquent, Mo-
lisch et al. [99] et Dai et al. [102] ont proposés quelques algorithmes sous-optimaux afin de
réduire la complexité et le temps du calcul. Le premier algorithme de Molisch et al. [99] est
basé sur la détection de la corrélation lorsque le RSB n’est pas disponible a la réception. Cet
algorithme permet de choisir des antennes qui apportent moins de corrélation et plus de
puissance. La deuxieme méthode de Molisch et al. est basée sur la détection du maximum
de l'information mutuelle des sous-matrices mais dans ce cas, le RSB est indispensable.
Dai et al. [102] propose une matrice de sélection qui est liée a des antennes sélectionnées.
Le maximum du déterminant de la matrice de sélection nous donne le maximum de I'in-
formation mutuelle. L’algorithme de la sélection est une méthode récursive. Par exemple,
parmi quatre antennes, on va choisir deux antennes. En premiere itération, on choisit trois
antennes parmi quatre antennes qui montrent le maximum du déterminant de la matrice
en supposant que les deux antennes qui seront sélectionnées sont parmi ces trois antennes.
En deuxieme itération, on sélectionne les deux meilleures antennes parmi les trois restantes
depuis la premiere itération, ce qui nous donne le maximum du déterminant de la matrice.

La figure 3.18 illustre les résultats de CCDF de la capacité pour les systemes MIMO
employant la sélection d’antennes & la réception au RSB de 10 dB et AS de 60°. (3,6) et
(3,3) représentent les résultats des systemes MIMO sans utiliser la technique de la sélection
d’antennes. (3,6, Lr) représente les systemes MIMO exploitant la sélection d’antennes ou
L est le nombre d’antennes réceptrices sélectionnées. On applique deux méthodes : d'une
part, la sélection optimale qui maximise la capacité et d’autre part, la sélection aléatoire
qui choisit des antennes d’une fagon aléatoire sans critere. Nous limitons la taille du réseau
d’antennes dans lequel des antennes sont situées. Dans ce cas, on a 1.5\ et 3\ en émission
et en réception, ce qui veut dire que la corrélation spatiale a la réception du systeme MIMO
3 X 6 est plus élevée que celle du systeme MIMO 3 x 3. Les résultats présentés sur la fi-
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Figure 3.18 — La capacité du canal MIMO 3 x 6 corrélé choisissant Lp parmi 6 antennes en
réception a AS°=60

gure 3.18 nous confirment que méme si la capacité obtenue est bien évidemment inférieure
a celle du MIMO 3 x 6, la capacité du systeme utilisant 3 antennes parmi 6 antennes
d’une fagon optimale en réception est supérieure a celle du MIMO 3 x 3. Pourtant, il y a
une grande dégradation si la sélection d’antennes choisit des antennes d’une facon aléatoire.

La figure 3.19 présente les capacités du canal avec la sélection d’antennes en réception
ou/et en émission en fonction du RSB en dB lorsque la taille du réseau d’antennes est
limitée a 3\ en émission et en réception. (6,6), (3,3), (6,3) et (3,6) sur la figure 3.19 sont
différentes structures de systemes MIMO n’appliquant pas la technique de la sélection
d’antennes. Par contre, (6,6;3), (6;3,6) et (6;3,6;3) utilisent la sélection d’antennes a la
réception, a 1’émission et une combinaison de la sélection d’antennes a 1’émission et a la
réception, respectivement. Notons que nous nous intéressons a la taille du réseau d’an-
tennes. Donc quand il y a moins d’antennes utilisées, les antennes sont plus éloignées.
Dans ce cas, pour la taille de 3\, si on a 6 antennes, la distance entre les antennes est
égale a 0.5\ mais si I'on a 3 antennes, la distance entre les antennes est égale a A. Par
conséquent, il n'y a pas la méme corrélation spatiale qui apparait pour (6,6), (3,3), (6,3)
et (3,6).

La capacité de la sélection d’antennes en réception (6,6 ;3) est supérieure a la capacité de
(6,3). La capacité de la sélection d’antennes en émission (6;3,6) est supérieure a la capacité
de (3,6). Enfin, la sélection d’antennes en émission et en réception (6 ;3,6 ;3) montre un gain
plus intéressant et meilleur que la sélection d’antennes en émission (6;3,6).
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Figure 3.19 — La capacité du canal MIMO corrélé choisissant 3 parmi 6 antennes en réception
ou/et 3 parmi 6 antennes en transmission ; AS"’=60 et la distance limitée a 3\

3.4.3 Capacité des systemes exploitant la technique de formation
de voies

Le principe des techniques de formation de voies (« Beamforming > en anglais) est de
choisir la meilleure direction de départ et la meilleure direction d’arrivée par la connaissance
de l'information du canal. Comme indiquée sur la figure 3.20, le symbole transmis x est
émis a travers l'antenne ¢ avec un gain v;. En réception, le signal recu sur l'antenne i
est pondéré par wu;. Si les vecteurs de pondération a la transmission et a la réception
doivent étre normalisés pour que la puissance de transmission soit constante, |[ul|% = Ng
et ||v||% = Nr. Le signal regu est alors donné par

y =u’Hvz +u’n (3.61)

ou n est un bruit blanc gaussien additif.

Beamforming fournit un gain de diversité grace a la combinaison cohérente des signaux
provenant de multiples directions. Donc il est nécessaire que le récepteur connaisse bien le
canal de transmission. On suppose qu’il y ait un estimateur de canaux parfait en réception.
Lorsque la matrice du canal H est connue, le RSB recu est optimisé par le choix de u et
v qui sont considérées comme les vecteurs singuliers gauches et droits de la matrice du
canal principale H. Le RSB recu correspondant est égal a vgr = A\jaey OU Apaz est la plus
grande valeur propre de la matrice E. Si le transmetteur a l'information d’état du canal,
la capacité des systemes MIMO employant les techniques de beamforming s’écrit comme

Cpr(H) = logy(1 + Amar(H)7) (3.62)

qui correspond a la capacité d’'un canal SISO avec un gain de puissance A, (H). Lorsque le
canal n’est pas connu a I’émission, le signal est transmis avec le méme gain de pondération
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Figure 3.20 — Schéma d’un systeme MIMO utilisant les techniques de beamforming avec Np
antennes émettrices et Ng antennes réceptrices

sur chaque antenne émettrice et puis le RSB recu ypr va dépendre de |[Hu”| ol u est
choisi de fagon a maximiser le RSB.

Différentes capacités du canal MIMO N x N corrélé avec le AS de 30° et dry = drx =
0.5\ sont étudiées sur la figure 3.21. L’émetteur a parfaitement connu le canal du systeme.
Le critere étudié est de choisir un seul trajet qui a la plus grande valeur propre. Quand le
nombre d’antennes augmente, la capacité s’accroit linéairement en fonction du RSB.

3.5 Conclusion

Dans ce chapitre, on a abordé un rappel de la théorie d’information par laquelle nous
pouvons mesurer la capacité du canal multi-antennes. On considere le canal inconnu a
I’émission mais connu en réception qui prend en compte aussi la corrélation spatiale entre
les antennes. Nous avons étudié trois structures générales des systemes multi-antennes tels
que SIMO, MISO et MIMO et les résultats obtenus par des simulations ont été montrés.
Nous avons exprimé l'effet d’utilisation d’antennes multiples et aussi 'effet de la corrélation
spatiale sur la capacité de ces trois structures des systemes multi-antennes.

Nous avons également montré que si le canal de transmission est non-corrélé ou corrélé
et que les systemes multi-antennes prennent en compte la contrainte de la puissance de
transmission, ’emploi des antennes multiples au récepteur est plus efficace que 'emploi des
antennes multiples a I’émetteur. Par ailleurs, en employant des antennes multiples a deux
cOtés de liaison de communication, la capacité du canal peut étre augmentée linéairement
en fonction du minimum entre le nombre d’antennes émettrices et d’antennes réceptrices
pour les systemes a multiplexage spatial mais pour les systemes a codage spatio-temporel,
la variation de la capacité du canal peut étre réduite.

Dans la deuxieme partie, nous avons examiné le cas ou le canal de propagation est
connu a I’émetteur particulierement pour les systemes MIMO avec Ny antennes émettrices
et Ngr antennes réceptrices. La premiere structure que nous avons étudié est la méthode
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Figure 3.21 — La capacité du canal MIMO corrélé choisissant en exploitant la technique de
beamforming

water-filling qui consiste a distribuer la puissance de transmission sur chacune des antennes
de fagon a maximiser la capacité du canal a condition que la puissance de transmission
totale soit constante. Cette solution peut aussi étre appliquée aux systemes MISO. Nous
avons montré que la solution du WF est tres intéressante pour une faible RSB pour le canal
non-corrélé. Lorsque le RSB est tres élevé et le canal est non-corrélé, si Nr > Ng, cette
solution aboutit a un gain important de capacité mais si Ny < Ng, le WF ne donne aucun
gain de capacité. Lorsque le canal est corrélé, le WF a toujours montré une augmentation
importante de la capacité méme si le RSB demeure tres élevé et Ny < Ng.

La deuxieme structure est la sélection d’antennes en émission et en réception qui est
un systeme MIMO sous-optimal. Le but de cette structure est de choisir seulement les
meilleures antennes. Elle permet de réduire le nombre de chaines radio-fréquences et la
complexité de décodage en réception. Bien évidemment, moins d’antennes sont utilisées,
moins de capacité est obtenue. La troisieme structure est le beamforming consistant a
choisir la meilleure direction d’arrivée et celle de départ d’onde, puis a mettre toute la
puissance de transmission pour cette direction afin de réduire aussi I'interférence dans un
contexte de multi-utilisateurs.

Dans le prochain chapitre, des antennes polarisées seront étudiées dans les systemes
MIMO.
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4.1 Introduction

En général, dans un systeme MIMO, des types d’antennes sont utilisés pour construire
les réseaux d’antennes sont les mémes. Ce systeme est nommé systeme MIMO a polarisation
unique dans lequel des antennes émettrices et réceptrices propagent les mémes polarisation
et diagramme de rayonnement l'onde. Or, comme nous l'avons évoqué dans les chapitres
précédents, la capacité du canal MIMO dépend de la corrélation spatiale entre les antennes
qui est associée a la séparation entre les antennes et la dispersion angulaire. Pour réduire
I'effet de la corrélation, nous exploitons par la suite la diversité de polarisation conjointe
dans le systeme multi-antennes dans [103, 104, 76, 105]. Ce systeéme consiste a employer
des antennes a polarisations différentes, qui est connu sous le nom de systemes MIMO
a polarisations multiples. Ce systéme permet de colocaliser des antennes a polarisations
différentes ainsi que réduire la taille des réseaux d’antennes.

Dans [103], les travaux se basent sur l'utilisation de six polarisations des champs
électrique et magnétiques. Ils supposent que chacune des six polarisations de vecteur
des champs électriques et magnétiques puisse offrir un canal indépendant. Ces résultats
ont monté un grand intérét pour employer des composants du champ magnétique pour
la communication mais une question importante a été posé en méme temps au sujet de
I'indépendance des champs électrique et magnétiques a un point dans Iespace. Dans [104],
les auteurs ont proposé I’analyse du comportement de corrélation des composants de pola-
risation du champ électromagnétique. En effet, les champs électromagnétiques sont générés
par le mouvement des courants électrique et magnétique en différentes directions. Le canal
MIMO est basés sur le modele Kronecker qui est calculé a partir de la corrélation entre
six polarisations. Cependant, le calcul du canal MIMO n’a pas pris en compte l'effet de
dépolarisation qui peut produire une capacité surestimée. Dans [76, 105], les composants
de polarisation d’antennes et le mécanisme de dépolarisation sont pris en compte dans le
modele du canal basé sur le modele stochastique géométrique. L’effet de dépolarisation est
un facteur important pour les systemes MIMO a polarisations multiples, qui determine la
puissance du couplage associée a la capacité du canal.

Pour bien démontrer la capacité des systemes a polarisation multiple, nous examinerons
d’une maniere générale la corrélation causée par des antennes colocalisées. Ensuite, nous
procéderons a une analyse plus spécifique des capacités de deux types de canal : la capacité
du canal & trajets multiple sans un trajet direct (NLOS) et celle avec un trajet direct (LOS).
En premier lieu, nous aborderons le cas du canal NLOS et 'effet de la dispersion angulaire
et de la discrimination de polarisation croisée sur la capacité du canal MIMO a polarisation
multiple. En second lieu, le probleme de la désadaptation de polarisation sera analysé dans
le cadre du canal assurant une liaison directe entre I’émetteur et le récepteur.
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4.2 Corrélation pour les systemes multi-antennes multi-
polarisations

Dans cette partie, nous allons montrer un calcul de la corrélation spatiale qui a été
développé dans le chapitre 2. Mais nous nous intéressons ici au cas ou le canal est non-
sélectif en fréquence et en temps. C’est-a-dire, la dispersion temporelle et le décalage du
temps de I'équation 2.91 sont nuls (7 = 0 et £ = 0). Par conséquence, la corrélation spatiale
complete, décrite par ’équation 2.91, peut étre divisée en trois parties : celle en émission,
celle en réception et celle occasionnée lors du changement de polarisation.

En ce qui concerne les corrélations spatiales en émission et en réception, elles sont
dépendantes de la configuration du réseau d’antennes et de la dispersion angulaire. Nous
examinons ensemble le calcul des corrélations entre antennes en émission et en réception
puisque la méthode de calcul pour les deux corrélations est identique. A la fin de cette
partie, la corrélation complete sera étudiée. Afin de simplifier, nous considérons que le
récepteur et I’émetteur sont immobile. La dispersion angulaire en azimut suit la loi de von
Mises lorsque la dispersion angulaire en élévation suit une loi uniforme.

Concernant la corrélation causée lors du changement de polarisation, elle est liée au
rapport XPR, c’est-a-dire, le rapport entre la puissance du canal a co-polarisation et celle
a polarisation-croisée. En effet, dans le cadre du systeme SIMO 1 x 2 a double polarisation,
I’émetteur exploite une antenne isotropique qui rayonne I'onde a la polarisation en élévation
tandis que le récepteur emploie deux antennes isotropiques qui rayonnent respectivement
I'onde a la polarisation en élévation et en azimut. La XPR mesure la dépolarisation de
I’environnement lorsque I'onde électromagnétique issue de I'antenne émettrice traverse un
milieu de propagation et que sa polarisation a changé. La valeur XPR est inférieure ou
supérieure a 1 lorsque le signal en sortie de 'antenne isotropique en élévation ne correle
pas a celui en sortie de I’antenne isotropique en azimut. Mais si la valeur XPR est égale a
1, les deux signaux en sortie de deux antennes isotropiques en réception sont corrélés.

Ici, nous focalisons sur le systeme MIMO a polarisation multiple dans lequel des an-
tennes sont co-localisées avec des polarisations différentes. Dans le chapitre 2, nous avons
étudié deux catégories d’antennes : d'une part, le dipole électrique et d’autre part, le dipole
magnétique. Dans ce cadre de figure, les deux dipoles peuvent s’orienter vers des directions
différentes. Ce qui nous donne des polarisations différentes comme ainsi présentées sur le
tableau 2.1. Il s’agit des trois dipoles électriques et trois dipoles magnétiques. Les com-
posantes de polarisation de ces antennes peuvent étre exprimées sous la forme matricielle
comme :

[ —cosfcosp/ K, sin ¢/ K,
—cosfsing/Ky  —cosp/Ks
]T_ sinf/ K 0 (4.1)
N sin ¢/ K,y cosfcos ¢/ K, '
—cos ¢/ K5 cosfsin ¢/ K

0 sinf/ Kg
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ou K; est la valeur constante utilisée pour normaliser le diagramme de rayonnement de
chacune des antennes. Il peut s’écrire comme

K; = \/ / |Ei0(0,0)?p(0, ¢) sin 0dOd¢ + / |E, (0, 8)2p(6, &) sin 0d0dd

Quand les six dipoles sont colocalisés, la corrélation entre antennes dépend uniquement
de la direction de la propagation de I'onde. Supposons que des angles d’arrivée en azimut
sont indépendants des angles d’arrivée en élévation, la fonction de densité de probabilité
p(0, ¢) peut étre décomposée en p(0)p(¢). Ici, nous concentrons notre analyse sur la dis-
tribution uniforme des angles en élévation et celle de von Mises des angles en azimut. La
corrélation spatiale du réseau d’antennes est donnée par

R = / / A9, 0)A(0,9) p(0, ¢) sin0dfdp = Ry + Ry (4.2)

ou Ry et Ry sont respectivement les matrices de corrélation de dimension 6 x 6 en azimut
et en élévation. Nous allons définir I'intégration trigonométrique suivante :

+m
Ty = / cos® ¢ sin” et (=) dgy (4.3)
0+A0
Hy, = / cos® fsin” 0d6 (4.4)
-0

oil ¢ est I'angle moyen en azimut (“MAOA” pour I'angle moyen d’arrivée en azimut et
“MAOD” pour I'angle moyen de départ en azimut), k est le facteur de von Mises, 6 est
I'angle moyen en élévation (“MEOA” pour I'angle moyenne d’arrivée en élévation et “MEO-
D” pour 'angle moyen de départ en élévation) et Af est la dispersion angulaire en azimut.
La dispersion angulaire RMS ¢y décrite par 'équation 1.65 est égale & Af/+/3. Les solu-
tions de Tgy, et Hyp,, correspondant a des éléments dans les matrices Ry et Ry, sont données
dans les tableaux 4.1 et 4.2, respectivement. Nous obtenons les matrices de la corrélation
spatiale, Ry + R, suivantes

alb|Ty= f_t:r cos® () sin®(¢) ek «s(6=9)dg
0lo 21 Io(k)

01 2 sin(¢) 1 (k)

02 mly(k) — mcos(2¢) (k)

110 2 cos(¢) 1, (k)

1)1 7sin(20) Iy (k)

210 mlo(k) + mcos(20) (k)

Table 4.1 — Les résultats de Ty
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a|b Hy, = ;_Jf: cos®() sin®(6)do
010 2A0
011 2 sin(A#) sin(f)
012 sin?(0) cos(Af) sin(Af) — cos?(f) sin(A) cos(Af) + A
0 | 3| 2sin(0) sin(Af)/3[sin?(f) cos?(A) — 2 cos?(Af) cos?(#) + cos?(6) sin?(AF) + 2]
110 2 cos() sin(Af)
1|1 2 sin(f) cos(Af) cos(f) sin(AH)
112 2sin?(0) cos?(Af) cos() sin(Af) + 2 cos?(0) sin®(A0) /3
210 —sin?(f) cos(Af) sin(Af) + cos?(0) sin(Af) cos(Ad) + Af
211 2 cos? () cos?(Af) sin(0) sin(A) + 2sin®(9) sin®(AF) /3
Table 4.2 — Les résultats de H,
[ TyHy  TuHxn —TiwHis —TuHin TeHpn 0] [ 1/Ky | [ 1/K; ] g
TwHyy  ToeHy —ToiHips —ToeHyw TiHyp 0O 1/ K, 1/K,

R, — —TioHiyy —TonHia TooHos  TorHox —TioHpz O o 1/K; 1/K;
—TuHy —ToeHy  TouHoe  ToeHor —TiHp O 1/K,4 1/K,4
TooHy  TuwHu  —TwHe —TuHop THe 0 1/Ks 1/Ks

0 0 0 0 0o o] |1/Ks] | 1/Ks |
(4.5)
[ ToeHoy —TuHy 0 TuHy  ToweHpn  ToHe | [ 1/K, | [ 1/K; ] g
—TnwHy  TyHor 0 —TyHy —TinHy —TioHp 1/ K, 1/K,
. 0 0 0 0 0 0 o s || s
4 TiwHy  —TyHy 0 TyHy  TuHy o TiwHi 1/K, 1/K,
TooHy  —ThuHy 0 TuHy o ToeHy  ToiHio 1/Ks 1/Ks
| ToHoey —TiwHee 0 TioHi2a ToiHiz o TooHos | | 1/Ks | | 1/Ks |
(4.6)
- - - ~1/2
Ky TooHyy + TooHoy
Ky TooHoy + To0Hoy
K TooHos
_ A7
K,y TooHoy + TooHo (47)
K TooHyy + ToaHa
| K | TooHosz

Etant donné que les polarisations entre les antennes examinées ne sont pas parfai-
tement orthogonales a toutes les directions de la propagation d’une onde, la corrélation
spatiale en réception ou en émission dépend de la dispersion angulaire et de la moyenne des
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Figure 4.1 — Corrélation spatiale entre deux antennes dipoles x et z colocalisées en réception :
(a) krx = 11.5 et Afrx =5, (b) krx = 1.89 et Afrx = 5"

angles d’arrivée ou de départ. Par 1'utilisation de I’équation 2.91, nous pouvons obtenir la
corrélation spatiale complete entre le réseau d’antennes en émission et le réseau d’antennes
en réception par la matrice de transition du changement de polarisation. Donc si 7 = 0 et
¢ =0, la corrélation spatiale complete est donnée par

quvﬁd(o) = R;:C,ﬁv(o)Owaé(O) (4.8)
ot R,.4(0) et R, ;(0) représentent les corrélations spatiales en émission et en réception
et U est la matrice de la dépolarisation. La matrice de la corrélation spatiale en émission
R.,.5(0) est une matrice 2 x 1 contenant la corrélation spatiale en élévation Ry(q, ) et celle
en azimut Ry(q, ¢). Ces dernieres correspondent respectivement a un des éléments définis
dans les équations 4.5-4.6. Ensuite, la matrice de la corrélation spatiale en réception R, ;(0)
est définie de la méme facon que celle de la corrélation spatiale en émission puisqu’elles
sont la méme caractérisation de dispersion angulaire. Pour le troisieme terme, la matrice
O exprimée dans le chapitre 1 est donnée par

_ (1 x
s=]1 1] 0o
ou Y est le rapport moyen entre la puissance de la polarisation croisée et la puissance de
la co-polarisation,(y = 1/XPR).

La figure 4.1 illustre la corrélation spatiale entre deux antennes x et z colocalisées,
expliquée par ’équation 4.2. Ici nous nous intéressons a deux cas particuliers. Pour le pre-
mier cas, la dispersion angulaire en azimut est étroite (krx = 11.5) et celle en élévation est
constante a 5 (Afrx = 5"). Nous obtenons donc la dispersion angulaire RMS en élévation
o4 égale & 30°/y/3 (voir Chapitre 1). La corrélation entre deux antennes est observée en
fonction des angles moyens d’arrivée en azimut (MAOA) et en élévation (MEOA). Si la
MAOA ou/et la MEOA sont respectivement égales a 90° et 90°, les polarisations de deux
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Figure 4.2 — Corrélation spatiale complete entre un couple de deux antennes dipdles x et z
colocalisées en émission et un autre couple en réception avec kry = kryx = 11.5, Abpy = Abryx = 5°
et x=0dB

antennes sont parfaitement orthogonales. La corrélation entre deux antennes est alors nulle.
Par ailleurs, le systéme va subir une corrélation entre antennes a toutes les directions sauf
le cas ou la MAOA ou/et la MEOA est a 90°. Pour réduire la corrélation pour ces cas, il
est nécessaire d’utiliser la dimension espace. Autrement dit, il faut espacer les antennes.
Pour le deuxieme cas, la dispersion angulaire en azimut est large (krx = 1.89) et celle en
élévation est constante a 5 (Afrx = 5°). Nous obtenons la dispersion angulaire RMS en
élévation o, égale a 90°/ V3. La corrélation entre antennes est diminuée en raisons d’une
forte dispersion angulaire. Nous constatons que les directions d’arrivée et de départ et la
dispersion angulaire sont des facteurs importants aussi. Si les polarisations des antennes
utilisées dans un systeme MIMO a polarisations multiples ne sont pas orthogonales entre
eux a toutes les directions données, le systeme subir 'effet de la corrélation.

Dans ce paragraphe, nous allons calculer la corrélation complete pour un systeme a
double polarisation avec deux antennes non-isotropiques au cas ou la valeur de y peut
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Figure 4.3 — Corrélation spatiale complete entre un couple de deux antennes dipdles x et z
colocalisées en émission et un autre couple en réception avec kpy = krx = 11.5 et Abp, =
AfOrx =5"et x =-3dB

étre forte et faible. La corrélation complete entre deux antennes de type dipole électrique
x et z, Ryj91, est présentée en fonction des MAOA et MEOA sur la figure 4.2 lorsque
MAOD = 90°, MEOD = 90°, k1, = 11.5 et Aft, = 5" en émission ainsi que kr, = 11.5 et
Afr, = 5" en réception. Quand MAOD = 90" et MEOD = 90", il n’y a pas de corrélation
entre deux antennes émettrices mais uniquement en réception. Au cas ou la valeur de x est
forte (x = 0 dB), la puissance de co-polarisation est égale a la puissance de polarisation
croisée. Les résultats de la corrélation complete de ce cas sont présentés sur la figure 4.2.
Tous les éléments dans la matrice de la corrélation liés a R .2(0) et R.o.1(0) sont nuls
parce qu’il n’y a pas de corrélation entre les antennes en émission. La figure 4.3 montre
I’hypothese ou x = —3 dB. Nous pouvons constater que la corrélation se réduit puisque la
puissance des sous-canaux de la polarisation croisée diminue.
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Figure 4.4 — Schéma d’un systeme MIMO 2 x 2 a double polarisation

4.3 Capacité du canal MIMO a polarisation multiple
par des trajets indirects

4.3.1 Systemes MIMO a double polarisation

Dans cette partie, nous abordons I’étude d’un systeme TITO (“Two-input T'wo-output”)
ou systeme MIMO 2 x 2 a double polarisation dans lequel deux antennes exploitées en
émission et en réception ont des polarisations différentes. Le systeme multi-antennes au-
quel nous nous sommes intéressés ici est le systeme multiplexage. Sa capacité maximale est
de deux fois plus que celle du systeme SISO. En effet, a chaque instant, des données sont
parallelement envoyées par les deux antennes émettrices et se récupéreront par le récepteur
optimal. Ces deux antennes en émission et en réception sont co-positionnées avec des po-
larisations différentes. La relation des signaux en entrée x et en sortie y présenté sur la
figure 4.4 peut s’exprimer par

Y1 hir hio 1 n
= + = =Hx+n
{?/2] {hm h22}{372] {nz} Y
ou H représente la matrice du canal et n la matrice du bruit blanc gaussien additif. La
capacité du canal TITO a double polarisation est calculée de la méme maniere que celle

du canal TITO a polarisation unique décrite par I’équation 3.41 pour le cas de ’allocation
uniforme de puissance en émission :

C(H) = log, det (Ig + %HHH> bps/Hz (4.10)

ou I, est la matrice d’identité 2 x 2, 47 est le rapport signal sur bruit en moyenne, H est
la matrice du canal TITO. Pour le cas de I'allocation optimale de puissance en émission,
la capacité du canal TITO est présentée par ’équation 3.53-3.58. Par la suite, nous allons
examiner les impacts qu’engendrent le XPR, les directions moyennes d’arrivée et de départ
et les dispersions angulaires en azimut et en élévation, sur le systeme MIMO a double
polarisation.

4.3.1.1 Normalisation du canal MIMO a polarisation multiple

Dans le chapitre précédent, nous exploitions des antennes isotropiques en élévation. Son
rayonnement et sa polarisation sont identiques dans toutes les directions. Ainsi le rapport
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signal sur bruit en moyenne est-il constant sur toutes les antennes réceptrices quelles que
soient les directions de départ et d’arrivée. Or, les antennes examinées dans ce chapitre
possedent des diagrammes différents de rayonnement et des polarisations différentes. Par
conséquent, le rapport signal sur bruit en moyenne obtenu sur chacune des antennes n’est
plus identique. Donc, la normalisation du canal MIMO est indispensable afin de comparer
correctement 1’étude de capacité entre les systemes MIMO a polarisations multiples et les
systemes MIMO a polarisation unique. Si le canal MIMO est mal normalisé, la capacité
obtenue du canal est, en conséquence, mal mesurée. Il existe trois méthodes de normalisa-
tion du canal.

Pour la premiere méthode, tous les sous-canaux sont normalisés. Par conséquent, H =
cH ou H est la matrice du canal non-normalisée, H', la matrice du canal normalisée et
¢, le facteur de la normalisation. En supposant que la puissance de ’ensemble des sous-
canaux dans la matrice H' soit égale a NrN7p, le facteur de la normalisation est donné
par ¢ = \/NpNr/E{||H]|]2}. Cette fagon de normalisation est généralement utilisée pour
les systemes a polarisation unique. Toutefois, son application aux systémes a polarisations
multiples s’avere peu fiable parce que la puissance moyenne de chacun des sous-canaux
n’est pas identique. A titre d’exemple, dans le cadre du canal direct de deux systemes
MIMO 2 x 2 a polarisation unique et a double polarisation, nous obtenons

1 1 Apres normalisation 11
H) = [1 1} H/H - [1 1}

1 0| Aprées normalisation \/§ 0
oy [

Nous trouvons que suite a une perte de puissance de différentes polarisations, on obtient
un gain inadéquat apres la normalisation. De plus, la capacité du canal MIMO a polarisa-
tions multiples obtenue par cette normalisation est incomparable a celle du canal MIMO
a polarisation unique.

En ce qui concerne la deuxieme méthode, nous normalisons des sous-canaux liés aux
antennes de référence. Ces antennes sélectionnées sont de méme type méme si plusieurs
types d’antennes sont présents dans le réseau. En général, afin d’évaluer la capacité des
deux systemes, nous choisissons le méme type d’antennes que celui utilisé dans les systemes
a polarisation unique. Les canaux obtenus de ces antennes sont utilisés pour déterminer le
facteur de la normalisation. Par exemple, pour comparer un systeme MIMO a double pola-
risation utilisant des dipodles x et z avec un systeme MIMO a polarisation unique exploitant
des dipoles z, ce sont les canaux des dipdles z qui seront utilisés pour calculer le facteur

de la normalisation. Ceci s’écrit par ¢ = \/ N g )N}Z) JE{||H®]]?}. Ensuite, ce facteur est
utilisé pour normaliser tous les sous-canaux comme H' = cH.

La troisieme méthode concerne la normalisation du rayonnement des antennes. L’avan-
tage de cette méthode réside dans le fait que la puissance en réception demeure constante
malgré la modification des types d’antennes. Cependant, cette technique ne permet pas
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Figure 4.5 - CCDF de la capacité des systemes MIMO 2 x 2 en fonction de la XPR moyenne avec
krx = krx = 0.01 : (a) deux antennes isotropiques en élévation (b) deux antennes isotropiques
en élévation avec la méthode WF (c¢) deux antennes isotropiques en élévation et en azimut et (d)
deux antennes isotropiques en élévation et en azimut avec le WF

d’examiner l'effet du rayonnement sur la capacité du canal parce qu’elle amene a détruire
le diagramme de rayonnement. Ceci est I'inconvénient principal de cette normalisation.

Ainsi, dans ce qui suit, la matrice H adoptée est la matrice du canal de propagation
normalisée par la deuxieme méthode.

4.3.1.2 Influence de XPR sur la capacité

Le parametre XPR est représenté comme un effet du découplage de polarisation croisée.
Il peut étre défini comme le rapport des puissances sur les sous-canaux d’azimut vers azi-
mut P,y et d’azimut vers élévation Py (ou sur les sous-canaux d’élévation vers élévation
Pyy et d’élévation vers azimut Fp,) dans le modele du canal. Dans le modele du canal
que nous avons défini dans le chapitre 2, chaque diffuseur désigne l'effet XPR qui est ca-
ractérisé par la matrice du diffuseur. Ici, nous allons analyser I'influence du changement de
polarisation sur la capacité du canal. Pour simplifier nos analyses, nous supposons que le
changement de polarisation de 'azimut vers I’élévation est équivalent a celui de ’élévation
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Figure 4.6 — CCDF de la capacités des systemes MIMO 2 x 2 en variant la XPR moyenne avec
ks = krx = 0.01 : (a) deux antennes isotropiques en élévation et en azimut (b) deux dipoles x
et z

vers 'azimut, c’est-a-dire Py,/Pgy = Pyg/Pys. Et nous définissons que le parametre XPR
et l'inverse de la XPR (xy = 1/XPR) suivent une variable aléatoire sur la loi log-normal
en dB LN (x,0,) ou X est la moyenne de 'inverse de XPR et o, est I'écart-type de la XPR.

Nous examinons ici deux cas : d'une part, lorsque la variance de la XPR est constante
mais la valeur moyenne de la XPR est variée entre 12 dB et -12 dB et d’autre part, lorsque
la variance de la XPR est variée entre 0 dB et 16 dB mais la valeur moyenne de la XPR est
constante. Les capacités avec la technique WF sont aussi observées. Le rapport signal sur
bruit (RSB) moyen des canaux en réception est bien constant a 3 dB grace a 'utilisation de
la deuxieme méthode de normalisation du canal. Nous supposons pour ces deux cas qu’en
émission, des diffuseurs sont attribués avec la fonction de distribution de von Mises en
azimut et la distribution uniforme en élévation. L’angle de départ moyen est fixé a 90° en
azimut et 90° en élévation, et ainsi kt, de la distribution de von Mises en azimut est égale
2 0.01 (o4 = 180°/+/3) et la dispersion angulaire en élévation est égale & 90°, Af = 90°. En
réception, nous retiendrons les mémes conditions qu’en émission pour la distribution des
diffuseurs.

La figure 4.5 montre les CCDF de la capacité du canal pour les systemes TITO a polari-
sation unique et a double polarisation avec des antennes isotropiques lorsque les dispersions
angulaires en réception et en émission sont étalées comme une sphere (k1 = kryx = 0 et
Abry, = Abrx = 90"). Ainsi, pour le systeme TITO a double polarisation, les polarisations
entre deux antennes sont parfaitement orthogonales. Les CCDF de la capacité du canal
sont observées en fonction de 'inverse de la XPR moyenne (y) mais la variance de XPR
oy est fixée a 0 dB. Pour les systemes TITO a polarisation unique, la distance entre an-
tennes est 0.5\ tandis que pour les systemes TITO a double polarisation, les antennes sont
colocalisées. Nous pouvons observer que la capacité du canal TITO a polarisation unique
ne dépend pas du changement de polarisation alors que pour les systemes TITO a double
polarisation, leur capacité est tres sensible a la XPR. Si la valeur de y est grande y = 12
dB ou la XPR est égale a -12 dB, la capacité des systemes TITO a double polarisation est
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Figure 4.7 — CCDF de la capacités des systemes MIMO 2 x 2 en fonction de la variance de
X avec kpy = krx = 0.01 avec deux dipoles x et z colocalisées : (a) 'allocation uniforme de la
puissance en émission (b) l'allocation optimale de la puissance en émission (le WF)

meilleure que celle des systemes TITO a polarisation unique. Toutefois, si y diminue, la
capacité du canal TITO a double polarisation se détériore en raison de la perte de puis-
sance des canaux de la polarisation croisée (hya, hey). En utilisant I’allocation de puissance
optimale ou le technique waterfilling (WF), la capacité obtenue par les systemes TITO a
unique ou double polarisation est améliorée. La figure 4.6 illustre les CCDF de la capacité
des systemes TITO a double polarisation tout en gardant les conditions définies auparavant
sauf que nous utilisons des antennes de type dipole x et z a la place des antennes isotro-
piques. Les résultats nous montrent que la capacité des systemes a double polarisation avec
des dipoles est presque identique a celle avec des antennes isotropiques.

Pour la deuxieme étude de la variance de la XPR, si la variance de y est variée de 0 a
16 dB mais que la moyenne de x est fixée a 0 dB, les résultats des CCDF de la capacité
du canal TITO a double polarisation sont montrés sur la figure 4.7. Plus la variance de y
est grande, plus la capacité du canal est élevée.

En conclusion, le canal TITO a double polarisation est sensible a la XPR qui ca-
ractérise la puissance en réception sur des sous-canaux de la polarisation croisée. Si la va-
leur est grande (XPR > 0 dB), nous perdons la moitié de la puissance totale en réception
(E{|[H||*} = 2) car la puissance sur des canaux his et hy; devient nulle. Ce scénario est
souvent trouvé dans le cadre de la transmission a l'extérieur d’'un batiment. En effet, la
capacité moyenne du canal TITO a double polarisation obtenue est

C =2logy(14+7/2) (4.11)

ou 7 est le rapport signal sur bruit en moyenne. Dans le cas ou la valeur de x est égale a 0
dB, la puissance totale en réception est maintenue (E{|/H|*} = 4). Ce scénario concerne
souvent le cas de la transmission a 'intérieur des batiments ou en zone urbaine. La capacité
moyenne du canal pour les systemes TITO a double polarisation est :

C =2logy,(1+7) (4.12)
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Pour le dernier cas, si la valeur est restreinte (XPR < 0 dB), la puissance totale en
réception peut étre supérieure a 4. La capacité moyenne peut également étre supérieure a
2logy(1+ 7).

4.3.1.3 Influence des AOA et AOD sur la capacité

Quand nous exploitons deux antennes isotropiques dont la polarisation est orthogonale
a toutes les directions de la propagation de l'onde, la capacité du canal dépend unique-
ment de l'effet du parametre XPR. En revanche, si nous exploitons deux antennes dipoles
électriques comme dipoles z et x, la polarisation et le diagramme de rayonnement de deux
antennes sont associés a la direction de propagation. Comme nous avons vu dans la partie
précédente, leur polarisation n’est pas parfaitement orthogonale a toutes les directions de
propagation. Donc, la corrélation entre ces deux antennes dépend de la caractéristique des
angles d’arrivée (AOA) et de ceux de départ (AOD). Ces dernieres conditionnent ’exis-
tence de corrélation, qui pourrait par conséquent affecter la capacité du canal.

Ainsi, dans cette partie, nous allons examiner I'influence des AOA et AOD sur la capa-
cité du canal TITO a polarisation unique et a double polarisation. Nous étudions deux cas
d’études : d’une part, 'influence des AOA et AOD moyenne, d’autre part, la dispersion
angulaire en azimut et en élévation.

Influence de I’angle moyen

Tout d’abord, nous allons décrire la configuration de I’environnement et les réseaux
d’antennes en émission et en réception. Deux réseaux d’antennes linéaires sont exploités en
émission et en réception pour le systeme TITO a polarisation unique. En revanche, pour
le systeme TITO a double polarisation, deux dipoles x et z sont colocalisés en émission et
en réception. En émission, les diffuseurs sont distribués dans une zone spécifique avec la
distribution aléatoire uniforme en élévation et celle de von Mise en azimut. En élévation,
la MEOD est fixée a 90" et la dispersion angulaire Af est fixée a 90°. En azimut, le facteur
de von Mises kry est fixé a 0.01 et la MAOD est fixée a 90°. La distribution de XPR en dB
suit une loi lognormale avec une moyenne nulle et un écart-type nul. En réception, nous
supposons que la dispersion angulaire est étroite on Af = 15" et kg, = 44.2 (04, = 15°//3).

La figure 4.8 montre les capacités ergodiques en fonction des MAOA et MEOA pour les
systemes TITO a polarisation unique et a double polarisation. Ces deux systemes exploitent
deux types d’antennes tels que le type isotropique et le type dipdle.

Dans le cadre des antennes isotropiques, lorsque les dispersions angulaires en azimut
et en élévation sont tres étroites, les systemes TITO a polarisation unique souffrent de la
corrélation spatiale qui apparait en réception. Les capacités obtenues se dégradent sur la
figure 4.8(a). Or, pour les systemes TITO a double polarisation, si les polarisations des
deux antennes sont parfaitement orthogonales comme une antenne isotropique en azimut et
une autre en élévation, leurs capacités sont identiques pour toutes les directions concernées
comme présenté sur la figure 4.8(b).

Dans le deuxieme cas ou les antennes de type dipole sont utilisées, leur rayonnement
n’est pas identique et leur polarisation n’est pas non plus parfaitement orthogonale. Le
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rapport signal sur bruit obtenu par ces antennes dipoles n’est pas égale a celui obtenu
par des antennes isotropiques. Donc, la matrice du canal sera normalisée par la deuxieme
méthode de normalisation. Apres la normalisation, la puissance du canal du dipole z en
émission vers z en réception est identique a celle du canal de 'antenne isotropique en
élévation en émission vers celle en réception. Donc si 'onde arrive par la direction ou
I’antenne a un gain tres faible, la puissance de ce canal est compensée apres la normalisation
du canal. La figure 4.8(c) montre la capacité ergodique avec deux dipdles z. Nous ne pouvons
pas observer ici I'effet du rayonnement lorsque les canaux ont été normalisés. En revanche,
pour le systeme TITO a double polarisation avec des antennes z et x, les deux antennes n’ont
pas les mémes diagrammes de rayonnement. En conséquence, dans certaines directions, le
dipole z a un gain plus grand que le dipole x. C’est pourquoi, nous pouvons obtenir moins
de capacité quand la MAOA est inférieure ou supérieure a 90°. Dans le cas contraire, le
dipole x a un gain plus grand que le dipoles z. Nous pouvons obtenir plus de capacité
quand la MEOA est inférieure a 90° comme illustré sur la figure 4.8(d). La différence de la
capacité entre ces deux systemes est constatée sur la figure 4.9.

Influence de la dispersion angulaire

Apres avoir étudié 'influence des MAOA et MEOA dans la partie précédente, nous
continuons a examiner l'effet de la dispersion angulaire en azimut et en élévation en
réception sur les systemes MIMO 4 x 4. De plus, les capacités du canal des systemes
MIMO 4 x 4 a polarisation unique et double polarisation seront présentées. Nous exa-
minons l'influence de la dispersion angulaire sur deux systémes, a savoir, les systéemes a
polarisation unique et a double polarisation, au regard de deux hypotheses.

Dans la premiere hypothese, nous ne prenons pas en considération la contrainte de la
taille du réseau d’antennes. Ainsi, pour le systeme a polarisation unique, le réseau d’an-
tennes linéaires est exploité en émission et en réception avec un espace entre les antennes
d’une demi-longueur d’onde (0.5\) tandis que pour le systeme a double polarisation, deux
couples de deux antennes colocalisées s’éloignent I'un de I'autre de (0.5)). Le plus fort de
la corrélation spatiale entre les antennes est le méme pour les deux systemes.

Dans la deuxieme, la limitation de la taille du réseau d’antennes sera prise en compte.
Pour le systeme a polarisation unique, supposons que la taille est seulement une lon-
gueur d’onde pour le réseau d’antennes linéaires, les antennes sont écartées d'un tiers de
la longueur d’onde. Pour le systéeme a double polarisation, deux couples de deux antennes
colocalisées sont séparés d'une longueur d’onde.

La figure 4.10 montre les capacités du canal MIMO 4 x 4 a polarisation unique et double
polarisation avec et sans la technique de I'allocation de puissance optimale en émission. Les
capacités du canal MIMO sont présentées par rapport a la dispersion angulaire en azimut
en réception tandis qu’en émission, la dispersion angulaire en azimut et en élévation est
respectivement tres large avec kr, = 0.01 et Afr, = 90" et en réception, la dispersion
angulaire en élévation est fixée a 90°. Ici, la dispersion angulaire en élévation est deux fois
plus étroite que celle en azimut (oyp = 04/2). Sur la figure 4.10, (90°,90°) représente la
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Figure 4.10 — Capacités ergodiques des systemes TITO en terme de la dispersion angulaire en
azimut en réception : (a) sans la contrainte d’espace (b) avec la contrainte d’espace

MEOA a 90" et la MAOA a 90°. Ici, les antennes isotropiques sont employées. Nous pou-
vons constater que la capacité du canal a polarisation unique est inférieure a celle a double
polarisation. En effet, avec une contrainte de la taille du réseau d’antennes, I’espace entre
antennes dans le réseau d’antennes linéaires est limité. En conséquence, la corrélation spa-
tiale apparait plus pour le systeme MIMO a polarisation unique, ce qui diminue la capacité
du canal. Au contraire, pour le systeme MIMO a double polarisation, avec une distance
plus large entre deux couples d’antennes, la capacité du canal est améliorée grace a la
réduction de la corrélation entre les antennes.

Nous examinons ensuite la différence qui existe entre la capacité ergodique du systeme
MIMO 4 x 4 a double polarisation et celle a polarisation unique en fonction de la dispersion
angulaire en azimut et la XPR ainsi que nous considérons la taille du réseau d’antennes
en émission et en réception. Des conditions de la simulation sont identiques a celles appli-
cables dans le cas précédent. Les résultats sont présenté sur la figure 4.11. La figure 4.11(a)
montre que si deux antennes sont suffisamment éloignées I'un de I'autre et que la dispersion
angulaire est assez étalée, la capacité du systeme MIMO 4 x 4 a polarisation unique est
égale a celle a double polarisation a y = 0 dB. Cependant, si la XPR augmente (y < 0 dB),
la puissance sur des canaux croisés de ’antenne verticale a I'antennes horizontale ou de
I'horizontale a la verticale se réduit. Sur les figures 4.11(a) et 4.11(b), la région en bleue
est la zone dans laquelle le systeme MIMO 4 x 4 a polarisation unique donne une meilleure
capacité du canal que celle du systeme a double polarisation. Avec une contrainte de ’es-
pace, 'effet de la corrélation spatiale réduit la capacité du canal du systeme a polarisation
unique comme présenté sur la figure 4.11(b).

4.3.2 Systemes MIMO a polarisation multiple

Apres avoir analysé les systemes MIMO a double polarisation, nous nous aborderons
les systemes MIMO a polarisations multiples. Dans ces systemes, plusieurs antennes uti-
lisées possedent différentes polarisations a colocalisation. Etant donné que la polarisation
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Figure 4.11 — La différence entre la capacité ergodique du systeme MIMO 4 x 4 a double
polarisation et celle & polarisation unique en fonction de la dispersion angulaire en azimut et la
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d’une onde électromagnétique a seulement deux composantes : polarisation en azimut et
polarisation en élévation en 3D (ou polarisation verticale et polarisation horizontale en
2D), nous pouvons utiliser la technique de la combinaison de la diversité de polarisation
et de la diversité angulaire pour que plus de deux antennes puissent étre colocalisées. Ici,
nous nous sommes intéressés aux systemes MIMO a triple polarisation et a sextuple pola-
risation. Les systemes MIMO a triple polarisation utilisent trois dipoles électriques x, y et
z colocalisés. Les systemes MIMO a sextuples polarisations, quant a eux, exploitent trois
dipoles électriques et trois dipoles magnétiques qui sont présentés dans le tableau 2.1.

4.3.2.1 Influence de la dispersion angulaire

En premier lieu, nous examinons d’abord I'influence de la dispersion angulaire en azi-
mut et en élévation sur la capacité du systeme MIMO 3 x 3 a polarisation unique et triple
polarisation. Pour le systeme a polarisation unique, les réseaux d’antennes linéaires sont
exploités en émission et en réception avec une distance de séparation entre antennes a une
demi-longueur d’onde. Pour le systeme de triple polarisation, des dipoles électriques z, x
et y sont exploités et colocalisés en émission et en réception. La MAOD et la MEOD sont
fixées a 90" et 90° en émission tandis que la MAOA et MEOA sont fixées a 90” et 90, res-
pectivement. Nous supposons que la discrimination de polarisation croisée est égale a 0 dB.
Les résultats présentés sur la figure 4.12 montrent les capacités du canal en fonction de la
dispersion angulaire en azimut et en élévation. Les dispersions angulaires au récepteur sont
comme a I’émetteur. Sur la figure 4.12(a), la dispersion angulaire en élévation (AS) n’a pas
d’impact sur la capacité du systeme a polarisation unique & directions moyennes (MAOD,
MEOD, MAOA et MEOA). Quand la dispersion angulaire en azimut est a 60°, la capacité
de ce systeme est atteinte a la maximale. La figure 4.12(b) décrit la capacité du systeme
a triple polarisation. Il apparait que la dispersion angulaire en élévation et celle en azimut
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Figure 4.12 — La différence entre la capacité ergodique du systeme MIMO 3 x 3 en fonction de
la dispersion angulaire en azimut : (a) polarisation unique (b) triple polarisation

sont tres importantes. Quand la dispersion angulaire en élévation est étroite (AS < 907),
c’est-a-dire, autour des directions moyennes a 90° en élévation et 90° en azimut, le dipole
y recoit moins de puissance par rapport aux deux autres. C’est pourquoi, la capacité du
systeme a triple polarisation est inférieure a celle a polarisation unique. Mais quand la
dispersion angulaire augmente, la capacité a triple polarisation devient plus grande.

Si nous utilisons trois dipoles électriques et trois dipoles magnétiques comme nous
avons examiné au début du chapitre, la capacité de ce systeme a sextuples polarisations
est présentée sur la figure 4.13(b). Elle est comparée a celle du canal MIMO 6 x 6 a
polarisation unique avec une séparation d’'une demi-longueur d’onde entre antennes. La
MEOD et la MAOD en émission sont égales a 90” et 90°, respectivement. En réception, la
MEOD et la MAOA sont aussi égales a 90° et 90°. Comme le systeme MIMO 3 x 3 a triple
polarisation, quand la dispersion angulaire est étroite, la puissance de réception est tres
limitée sur le dipole électrique y et le dipole magnétique y. Or, si la dispersion angulaire
est plus importante, la puissance des signaux obtenus sur ces deux antennes augmente, ce
qui améliore la capacité du canal a sextuple polarisation.

4.3.2.2 Influence de la XPR

Comme nous 'avons constaté précédemment, la XPR a une influence importante sur
la capacité du canal TITO a double polarisation notamment au regard de sa puissance. Si
ce cadre de figure ne se produit pas dans le systeme MIMO a polarisation multiple (XPR
n’approche pas a la valeur de 0 dB), le canal ne peut pas atteindre sa capacité maximale.
Comme illustré sur la figure 4.14, nous montrons deux cas d’études sur la capacité ergo-
dique du systeme MIMO 3 x 3. Pour le premier cas, la MAOA et la MEOA en réception
sont respectivement égales a 90° et 90°. Pour le deuxieme cas, la MAOA et la MEOA en
réception sont respectivement égales a 30° et 60°.
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Figure 4.13 — La différence entre la capacité ergodique du systeme MIMO 6 x 6 en fonction de
la dispersion angulaire en azimut : (a) polarisation unique (b) sextuple polarisation

La figure 4.14(a) montre les capacités ergodiques de différentes valeurs y en fonction
de la dispersion angulaire en azimut et celle en élévation. Ici, la dispersion angulaire en
élévation est deux fois plus étroite que celle en azimut (0p = 0,/2). Lorsque la dispersion
angulaire se situe autour de g, = 90° et drx = 907, le dipole électrique y recoit moins le
signal. En revanche, si la dispersion angulaire est bien étalée, toutes les antennes recoivent
mieux le signal, dépendant toutefois de leur rayonnement et de leur polarisation. Pour le
deuxieme cas ot Ogx = 60° et dpx = 30°, méme si la dispersion angulaire est étroite, le
dipole y peut recevoir le signal puisque le rayonnement a cette direction est non nul. Donc,
la capacité obtenue est plus grande que celle du premier cas. Evidemment, plus la dispersion
angulaire est large, plus la capacité du canal MIMO a triple polarisation est obtenue comme
présenté sur la figure 4.14(a) et la figure 4.14(b). Nous présentons également la capacité
du canal pour le systeme MIMO 6 x 6 a sextuple polarisation en terme de la XPR avec
Orx = 90° et dryx = 90° ainsi que Orx = 60° et Ppy = 30° sur la figure 4.15.

4.4 Capacité du canal MIMO a polarisation multiple
avec un trajet direct

Quand le canal contient deux composantes : I'une provenant du trajet direct (LOS)
et l'autre produite par la somme des multi-trajets (NLOS). En littérature, ce canal de
transmission avec le trajet direct est appelé canal de Rice comme présenté dans le chapitre
2. Les éléments dans la matrice du canal sont calculés par 1'utilisation des équations 2.82
et 2.83. La matrice du canal MIMO avec le trajet direct peut s’écrire par

K 1
H= Hlos Hnlos
Vitr ™ “Virk
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Figure 4.15 — Les capacités ergodiques du systeme MIMO 6x6 a sextliple polarisatior_l en fonction
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ou K représente un facteur de Ricean (RF) qui explique le rapport entre la puissance
du canal LOS et celle du canal NLOS. Si K = 0, le canal est considéré comme le canal
Rayleigh. En revanche, si K = 0o, le canal est considéré comme le canal purement LOS.

Si la puissance du canal LOS augmente, la capacité du canal MIMO est réduite a
cause de la corrélation spatiale. Théoriquement, pour réduire cette corrélation, nous devons
élargir la distance entre les antennes fait pour la station de base ou l'espace entre les
antennes est a peu pres une dizaine de la longueur d’onde. Si le dispositif a une limitation
de taille, il n’est pas possible d’augmenter la distance entre antennes mais nous pouvons
profiter I'avantage du systeme a double polarisation. Dans cette partie, nous allons étudier
la capacité des canaux MIMO a polarisation unique et a doubles polarisations dans le cadre
d’une transmission avec les liaisons directes et non-directes. Nous examinons également la
désadaptation de la polarisation au cas ou les polarisations des antennes en réception n’ont
pas les méme en réception. Cela réduit la puissance de transmission en réception.

4.4.1 Systemes MIMO a double polarisation

Pour simplifier I’analyse, nous commencons par une étude dans laquelle la puissance du
canal direct est beaucoup plus grande par rapport a celle des canaux non-directs (K > 0).
Le canal de propagation est équivalent au canal purement LOS. Si nous n’exploitons que
les mémes antennes en émission et en réception, la capacité de ce systeme se réduit a cause
de la corrélation spatiale entre antennes. Pour le systeme TITO a polarisation unique,
la capacité du canal peut s’exprimer avec une distribution uniforme de la puissance de
transmission sur chacune des antennes comme

C = log(1 + 2) (4.13)

Nous pouvons présenter sous l'expression générale pour le systeme MIMO Np x N a seule
polarisation : C' = log(1 + Ng7).

Dans le cadre du systeme TITO a double polarisation, si une antenne isotropique en
élévation et une autre en azimut sont exploitées, nous assurons que les polarisations de
deux antennes sont parfaitement orthogonales a toutes les directions données. La capacité
du canal peut étre donnée par

C = 2log(1+7/2) (4.14)
Nous pouvons également présenter sous l'expression générale pour le systeme MIMO Np x
Npg & double polarisation : C' = 2log(1 + Ng7/4). Donc, quand le rapport signal sur bruit
moyen 7 est inférieur a 8 /N, le systeme TITO a seule polarisation donne une meilleure
capacité pour le canal purement LOS. En revanche, quand le rapport signal sur bruit
moyen est supérieur a 8/Ng, le systeme TITO a double polarisation est plus intéressant a
exploiter.

Si nous exploitons des antennes dipoles x et z, leurs polarisations dépendent de la di-
rection de départ de la propagation de 'onde en émission et la direction d’arrivée de I'onde
incidente en réception. La corrélation entre deux antennes ne se produit pas si leurs polari-
sations a la direction concernée sont orthogonales. Cependant, il y a un autre facteur qui est
également important. C’est la désadaptation de la polarisation (“Polarisation mismatch”).
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Figure 4.16 — Capacités des systemes MIMO 2 x 2 en fonction de la dispersion angulaire en
azimut : (a) & seule polarisation (b) & double polarisation

C’est le cadre de figure dans lequel les polarisations des deux antennes en émission et en
réception sont orthogonales mais elles ne sont pas identiques en émission et en réception,
ce qui peut réduire la puissance du signal en réception.

4.4.1.1 Influence du canal LOS et de la dispersion angulaire

Lors de la caractéristique du canal Rice, la corrélation spatiale se produit non seulement
par la dispersion angulaire du canal NLOS mais aussi par la présence du canal LOS. En
conséquence, nous nous sommes ici intéressés a 1’étude de I'influence du canal LOS et de la
dispersion angulaire en azimut sur la capacité du canal pour RSB=6 dB. Les capacités des
systemes TITO a polarisation unique et a doubles polarisations sont illustrées sur la figure
4.16 pour des antennes isotropiques. La MEOD et la MAOD sont 90° et 90° en émission
ainsi que La MEOA et la MAOA sont 90" et 90" en réception. Les dispersions angulaires
en élévation en émission et en réception sont fixées a 180°. La valeur moyenne de y en dB
est 1 avec la variance de 1 en dB. Les capacités du systeme TITO a polarisation unique
sont présentées sur la figure 4.16(a) et celles a double polarisation sont illustrées sur la
figure 4.16(b). Pour les deux systemes, plus la puissance du canal LOS est élevée, moins
la capacité du canal est obtenue. Nous trouvons les mémes capacités du canal pour les
deux systemes quand K = oo et RSB=6 dB. Un point intéressant est que si la corrélation
spatiale du canal NLOS est forte, le systeme a polarisation unique subit cette corrélation
plus que l'effet du canal LOS comme présenté sur la figure 4.16(a). En revanche, pour le
systeme a double polarisation, la corrélation spatiale du canal NLOS est nulle puisque les
antennes isotropiques sont exploitées. Mais I'existence du canal LOS réduit la capacité du
canal TITO a double polarisation.
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Figure 4.17 — Capacités des systemes MIMO 4 x 4 a polarisation unique et a double polarisation
en fonction de I'angle de la désadaptation de la polarisation (0) : (a) la puissance de transmission
distribuée uniformément (b) la puissance de transmission distribuée de fagon optimale

4.4.1.2 Désadaptation de la polarisation

Pour la transmission par le canal LOS, lorsque les antennes émettrices et réceptrices
n’ont pas les mémes polarisations, la puissance de la réception de signal peut étre réduite.
Ce phénomene est appelé la désadaptation de polarisation. Evidemment, si la polarisa-
tion de l'antenne émettrice et celle de 'antenne réceptrice sont orthogonales, le signal
n’est pas récupéré et reproduit en réception. Si la polarisation de I’antenne réceptrice est
légerement corrélée a celle de 'antenne émettrice, elle peut obtenir le signal émis par ’an-
tenne émettrice.

Ici, nous allons étudier la désadaptation de la polarisation en réception en considérant
que des antennes réceptrices peuvent tourner et que le canal est considéré comme le canal
purement LOS. L’analyse se fera au regard de deux systemes MIMO 4 x 4 avec des antennes
isotropiques : d'une part, le systeme a polarisation unique et d’autre part, le systeme
a double polarisation. La figure 4.17(a) présente la capacité du canal en fonction de la
désadaptation de la polarisation 0 pour le RSB a0, 3,...,12 dB. Si des antennes réceptrices
du systeme a polarisation unique sont tournées a 90° et que leurs polarisations ne sont pas
les mémes a celles des antennes émettrices, la capacité obtenue devient nulle. La figure
4.17(a) démontre que la capacité du canal a double polarisation se réduit également lorsqu’il
existe une désadaptation de la polarisation. La capacité atteint le point minimal quand les
antennes sont tournées a 45°. Si le canal de transmission est connu en émission, la capacité
du canal pour deux systemes est améliorée comme il est montré sur la figure 4.17(b).
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4.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié la corrélation et les capacités des systemes MIMO a
polarisation multiple. Les systemes présentés sont le systeme MIMO a double polarisation,
a triple polarisation et a sextuple polarisation. L’objectif principal de ces systémes est de
miniaturiser le réseau d’antennes tout en évitant d’augmenter la corrélation spatiale causée
par 'utilisation des antennes a différentes polarisations.

Pour le canal MIMO sans le canal LOS, les capacités de ces systemes dépendent forte-
ment du changement de la polarisation et la dispersion angulaire en azimut et en élévation.
Le niveau du changement de la polarisation est défini par la discrimination de polarisation
croisée (XPR). En effet, la capacité du canal a polarisations multiples peut atteindre la
maximale lorsque la valeur XPR est proche de 1 et la dispersion angulaire est completement
étalée dans 'espace. A défaut, la capacité du canal sera dégradée.

Pour le canal MIMO avec le canal LOS, nous avons uniquement étudié les capacités des
systemes MIMO a double polarisation. Pour le canal purement LOS, si le rapport signal
sur bruit est élevé, la capacité du systeme a doubles polarisations est deux fois plus grande
que celle du systeme MIMO a polarisation unique. Dans le cas contraire, 1’existence du
canal LOS diminue les capacités des deux systemes.






Conclusions et perspectives

Ces dernieres années, les travaux de recherche dans le domaine des télécommunications
sans fils ont amenés de nouvelles solutions pour améliorer le débit ou/et la qualité de
transmission. Une des techniques qui peut répondre a ces problématiques est connue sous
le nom de systemes MIMO. En utilisant la théorie d’information, nous pouvons mesu-
rer les bornes de la capacité du canal. Les travaux de Telatar [14] et Foschini [15] ont
montré que la capacité du canal MIMO peut linéairement augmenter en fonction du mi-
nimum entre le nombre d’antennes émettrices et d’antennes réceptrices. Pourtant, a cause
de la corrélation, la capacité du canal MIMO ne peut pas atteindre a la maximale. Pour
maintenir les prometteuses du systeme, nous pouvons exploiter le systeme MIMO avec la
diversité de polarisation ou/et la diversité angulaire. De plus, 'utilisation de la diversité
de polarisation dans les systemes multi-antennes permet également de réduire la taille du
réseau d’antennes. Dans ce mémoire, nous nous intéressons d’abord a I’étude du canal
de transmission afin de caractériser et de modéliser le canal de propagation des systemes
multi-antennes ainsi que d’exploiter la diversité de polarisation. Apres avoir modélisé un
modele du canal de transmission, nous étudions ensuite la capacité des systemes multi-
antennes sans et avec la diversité de polarisation.

Le premier chapitre consiste a étudier les différentes aspects des communications sans
fil des systemes SISO aux systemes MIMO. Nous avons d’abord présenté un rappel d’une
chaine de communication numérique. Un intéret particulier a été porté a 1’'étude de la
caractérisation des phénomenes physiques de la propagation. En effet, les différentes tech-
niques de la diversité ont été envisagées afin de réduire I'évanouissement du canal. Ce
chapitre permet aussi de caractériser le signal dans le domaine temporel et le domaine
spatial pour le systeme SISO de facon a mieux comprendre le systeme MIMO. Enfin, nous
avons présenté 1'état de I'art des différentes techniques de codage spatio-temporel pour le
systeme MIMO.

Dans le deuxieme chapitre, les parametres caractéristiques du canal de propagation
ont été détaillés. En effet, ’étude des différentes modélisations du canal MIMO a été
présentée. Néanmoins, la plupart des modeles étudiés sont les modeles du canal de pro-
pagation. Donc, ils n’ont pris en compte ni le diagramme de rayonnement d’antenne ni
la polarisation d’antenne. Nous avons ensuite étudié les caractéristiques d’antennes et de
Ieffet de la dépolarisation d’onde. Enfin, nous avons proposé un modele du canal de trans-
mission basé sur un modele stochastique géométrique qui prend en compte les polarisations
d’antenne et 'effet de la dépolarisation pour un canal a large bande. Nous avons terminé
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le chapitre avec une analyse de la corrélation spatio-temporelle du modele de canal proposé.

Le troisieme chapitre apporte une contribution dans le calcul des bornes de la capa-
cité des systemes multi-antennes a polarisation unique ou les antennes isotropiques sont
écartées linéairement a I’émission et a la réception. Nous nous sommes mis dans le contexte
de mono-utilisateur. Lorsque I'information d’état du canal (CSI) est parfaitement connue
en réception ou/et en émission, nous avons examiné différentes structures des systemes
multi-antennes : SIMO, MISO et MIMO. Si I’émetteur connait la CSI, on fait une distri-
bution optimale de puissance sur les antennes émettrices par la technique WF. La capacité
du canal avec la WF est importante quand le rapport signal sur bruit est faible et que le
nombre d’antennes est petit ainsi que surtout le nombre d’antennes a I’émission est plus
grand que celui a la réception. Néanmoins, en présence d’une corrélation entre les antennes
dans les systemes MIMO, la capacité du canal est dégradée.

Il fait apparaitre une forte corrélation lorsque la dispersion angulaire est étroite ou que
la distance entre antennes est inférieure a une demi-longueur d’onde. Dans le quatrieme cha-
pitre, nous souhaitons réduire la taille du réseau d’antennes sans produire une corrélation
par I'exploitation de la dimension de polarisation. Nous avons d’abord présenté comment
le canal a polarisation multiple est normalisé pour que nous puissions comparer sa capacité
avec les systemes a polarisation unique. La capacité d’un simple systeme MIMO a double
polarisation est présentée avec des antennes isotropiques. Bien évidemment, si les pola-
risations de deux antennes sont parfaitement orthogonales, la corrélation entre antennes
n’apparait pas. Cependant, la capacité du canal & double polarisation dépend de la XPR .
Si la puissance du canal a co-polarisation est équivalente a celle a polarisation-croisée, la
capacité obtenue par ce systeme est maximale. Sinon, la capacité est dégradée.

Ensuite, nous nous appuyons sur le systeme MIMO pour lequel les antennes possedent
différentes polarisations. Ces systemes sont nommés les systemes MIMO a polarisation
multiple qui exploitent la combinaison entre la diversité de polarisation et la diversité
angulaire. Par cette technique, nous pouvons colocaliser plus de deux antennes mais la
corrélation peut se produire a certaines directions de la propagation de 'onde. Nous nous
sommes également intéressés a 1’étude de la corrélation entre antennes pour ces systemes
parce que les polarisations des antennes utilisées ne sont pas parfaitement orthogonales
dans toutes les directions. Nous avons étudié deux systemes MIMO 3 x 3 et 6 x 6. Pour le
premier systeme, nous avons employé trois dipoles électriques. Pour le deuxieme systeme,
nous avons exploité trois dipoles électriques et trois dipoles magnétiques. Leur capacité
peut atteindre le maximum dans le cas ou la dispersion angulaire est bien étalée. On peut
conclure que les systemes a polarisation multiple correspondent bien a des communications
de type picocellulaire et a un réseau sans fil. Nous avons également présenté la capacité
du systeme dans le cadre de 'existence du canal LOS. La capacité obtenue par ce systeme
dans ce cas est minimale lorsque 1’état de polarisation du réseau d’antennes en émission
est différent a celui en réception de 45°.

1. Le rapport de polarisation croisée (XPR) est défini comme le rapport des puissances regues sur le
canal a co-polarisation et le canal a polarisation-croisée
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Dans la continuité de nos travaux, plusieurs études de recherche peuvent étre mis en
oeuvre :

— Comme les directions d’onde en élévations sont important, des campagnes de mesures
dans des environnements urbains de type micro- et picocellulaire ainsi qu’a l'intérieur
de batiment doivent étre effectuées afin d’extraire les parametres des modeles. En par-
ticulier, la discrimination de polarisation croisée et la dispersion angulaire pour des
ondes en direction d’élévation sont les deux parametres les plus importants pour les
systemes MIMO a polarisation multiple.

— Dans ce mémoire, nous avons seulement présenté la capacité du canal non-sélectif en
fréquence. Cependant, les nouvelles générations de la communications sans fil seront
basées sur la communication a large bande pour fournir des débits plus élevés. 11 est
en conséquence tres intéressant de caractériser et de modéliser des parametres dans
ce modele en présence du canal sélectif en fréquence.

— Afin de simplifier les calculs de la capacité et la performance des systemes, il est
possible de modéliser le canal MIMO a polarisation multiple pour le modele stochas-
tique. Pourtant, il existe en littérature un modele du canal a double polarisation dans
[106] basé sur le modele Kronecker.

— Avec l'existence du canal Keyhole qui a été présenté dans le chapitre 2, la capacité
de ce canal MIMO est similaire a celle du canal SISO. Lorsque nous exploitons le
systeme MIMO a double polarisation, il est possible que la capacité soit multipliée
par deux. C’est pourquoi, nous proposons une étude dans cette direction.

— Des algorithmes adaptatifs de la sélection entre deux systemes a polarisation unique
et a polarisation multiple peuvent étre également exploités. Dans [78], les auteurs
montrent que la capacité d’un systeme MIMO a polarisation multiple avec la tech-
nique proposée peut étre augmentée 7%-13% par rapport a celle a polarisation unique.






Annexe A

Systemes de coordonnées

Nous allons ici introduire une référence pour les systéemes de coordonnées cartésiennes
et sphériques. En plus, dans le contexte du rayonnement électromagnétique, le champ
électrique et magnétique présentent en générale sous la forme vectorielle sphérique en
dépendant de la position. Dans cette these, nous utilisons la représentation sphérique afin
de caractériser et modéliser le canal de propagation.

Comme présenté sur la figure A.1, un point situé dans un espace a trois dimensions
peut s’exprimer par ses coordonnées cartésiennes (x, y, z) ou par ses coordonnées sphériques
(r,0,¢). Les vecteurs unitaires z, Y et Z représentent pour la base cartésienne alors que les
vecteurs unitaires 7,0 et ¢ représentent pour la base sphérique. Nous pouvons exprimer
une transformation des coordonnées cartésiennes aux coordonnées sphériques comme

e ETETE (A1)
0 = cos H{z/ /22 + 2 + 22}
¢ = tan”{y/z}
Une transformation inverse est également donnée par
x =rsinfcos ¢ (A.2)
y =rsinfsing
z=rcost

Les vecteurs unitaires de la base sphérique peuvent étre obtenus a partir des vecteurs
unitaires de la base cartésienne par

7 = sin  cos ¢x + sin sin ¢y + cos 62 (A.3)
0 = cos 0 cos OT + cos B sin ¢y — sin 0z
QAS = — sin @I + cos ¢y

En revanche, a partir des vecteurs unitaires de la base sphérique, nous pouvons obtenir
les vecteurs unitaires de la base cartésienne

& = 7sin 6 cos ¢ + Bcos O cos ¢ — ¢ sin ¢ (A.4)
§ = fsin@sin ¢ + Ocos B sin ¢ + ¢ cos & (A.5)
2 =icos — Osinf (A.6)

147



148 Chapitre A. Systemes de coordonnées

1\

Y R \N
)
I

Z
*®

[N————

Figure A.1 - (a) Coordonnées cartésiennes (b) Coordonnées sphériques

Un vecteur A qui présente pour le point situé dans un espace peut s’exprimer dans la
base cartésienne par ses coordonnées cartésiennes (A,, A,, A,) ou dans la base sphérique
par ses coordonnées sphériques (A, Ap, A;) comme

A=A+ Ayj+ Az = A+ Agh + Ay (A.7)

Les relations entre les coordonnées cartésiennes et les coordonnées shpériques sont simple-
ment obtenues par

A, [ sinfcos¢ cosfcosep —sing | [ A ]
A, | = | sinfsing cosfsing cos¢ Ay (A.8)
| AL | cosd —sinf 0 | [ A4 |
et _ - _ o -
A, sinfcos¢ sinfsing cosf A,
Ap | = | cosfcos¢p cosfsing —sinf A,y (A.9)
| Ay | —sing cos ¢ 0 || A ]



Annexe B

Lois de probabilité

Les fonctions de densité de probabilité et leurs moments statistiques sont présentés
dans cette partie. On présente les lois uniforme, gaussienne, lognormale, laplacienne et de
von Mises.

Loi uniforme

Selon la loi uniforme, tous les intervalles de méme longueur du support ont la méme
probabilité. Par conséquent, si z suit une loi uniforme U (b, a), x ~ U(b, a), sa fonction de
densité de probabilité est définie par

(B.1)

La valeur moyenne m, et I’écart-type o, (la variance o) d'une variable aléatoire uniforme
sont définies par

m, = B{o)==¢

Loi gaussienne

Si une variable z suit une loi gaussienne x ~ N'(my, 0,.), appelée loi normale, sa fonction
de densité de probabilité est définie par

f(z) = O_x\l/% exp {—%} (B.4)

ol m, est la valeur moyenne et o, est I'écart-type.
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Loi lognormale

La loi lognormale correspond a une loi normale de I'enveloppe complexe du signal
exprimée en dB. Lorsque la variable aléatoire strictement positive z suit une loi lognormale,
son logarithme suit une loi gaussienne, 10log(z) ~ N (m,,o,). La fonction de densité de
probabilité de cette loi est donnée par

f(x)

B 10 _ (10log(x) — my)?
= Torao n(10) exp { 207 } (B.5)

ou m, et o, sont la moyenne et 'écart-type du logarithme de la variable.

Loi laplacienne

Une loi laplacienne est une loi exponentielle a 2 cotés. Si la variable aléatoire x suit une
loi laplacienne, x ~ L(m,, 0, ), sa fonction de densité de probabilité est définie par

flz) = ﬂlam exp (—\/5‘“”“;77”‘) (B.6)

ou m, et o, sont la moyenne et I’écart-type de la variable aléatoire laplacienne.

Loi de von Mises

La fonction de densité de probabilité d'une variable aléatoire de von Mises est définie

par
_exp(kcos(x —my))

J(x) = or 1o (k)
ou [y(-) est la fonction de Bessel modifiée d’ordre 0, m, € [—m, 7) est 'angle moyen et k

controle la dispersion angulaire. Quand k = 0, 'écart-type devient uniforme de —7 a .
Par contre, quand k£ augmente, la dispersion angulaire réduit.

k>0 (B.7)



Bibliographie

1
2
3

[
[
[
[4

]
]
]
]

J.G.Proakis, Digital Communications, vol. 4th edition. McGrawHill, 2000.
J. William H. Hayt, Engineering electromagnetics. McGRAW-HILL, 5th ed., 1988.
J. D. Parsons, The Mobile Radio Propagation Channel. Wiley, 2000.

Y. Okumura. et al., “Field strength and its variability in vhf and uhf land-mobile
radio service,” Rewv. of the Electrical Communication Laboratory, pp. 825-873, Sep.
1968.

M. Hata, “Empirical formula for propagation loss in land mobile radio services,”
IEEFE Trans. Veh. Technol., pp. 317-325, Aug. 1990.

COST231, Digital mobile radio towards future generation systems. European Com-
mission, 1999.

J. D. Parson, M. F. Ibrahim, R. J. Holbeche, “Mobile radio propagation in rural
areas at 168, 455, and 896 mhz,” IEE Proceedings Part F, Communications, Radar
and Signal Processing, vol. 130, pp. 701-706, 1983.

W. C. Y. Lee, Mobile Communications Fundamentals. John Wiley and Sons, se-
cond ed., 1993.

P. Bello, “Characterization of randomly time-variant linear channels,” IEFE Trans.
Commun. Syst., vol. 11, pp. 360-393, 1963.

N. L. et al., “Radio channel characterization using space-time system function,”
EURO-COST 273, Oct. 2001.

J. Guillet, Caractérisation et modélisation spatio-temporelles du canal de propagation
radioélectrique dans le contexte MIMQO. PhD thesis, INSA-Rennes, 2004.

P. Guguen, Techniques multi-antennes émission-réception - Applications aux réseaux
domestiques sans fil. PhD thesis, INSA-Rennes, Jan. 2003.

L. Zheng and D.N.C. Tse, “Diversity and multiplexing : a fundamental tradeoff in
multiple-antenna channels,” IEEE Trans. on Information Theory, vol. 49, pp. 1073~
1096, May 2003.

E. Telatar, “Capacity of multi-antenna Gaussian channels,” European Trans. Tele-
commun., vol. 10, pp. 585-595, Nov.-Dec. 1999.

G. J. Foschini, “Layered space-time architecture for wireless communication in a
fading environment when using multi-element antennas,” Bell Labs Tech. J., vol. 1,
pp. 41-59, Autumn 1996.

151



152

BIBLIOGRAPHIE

[16]

[17]
[18]

[19]

[20]

2]
[27]

28]

V. Tarokh, N. Seshadri, and A. R. Calderbank, “Space-time codes for high data rate
wireless communication : performance criterion and code construction,” IEEE Trans.
Inf. Theory, vol. 44, pp. 744-765, Mar. 1998.

S. M. Alamouti, “A simple transmit diversity technique for wireless communications,”
IEEE J. Sel. Areas Commun., vol. 16, pp. 1451-1458, Oct. 1998.

V. Tarokh, H. Jafarkhani, and A. R. Calderbank, “Space-time block codes from
orthogonal designs,” IFEE Trans. Inf. Theory, vol. 45, pp. 14561467, July 1999.

A . Wittneben, “A new bandwidth efficient transmit antenna modulation diversity
scheme for linear digital modulation,” [EEE Inter. Conf. on Commun, vol. 3,
pp. 1630-1634, May 1993.

N. Seshadri and J. Winters, “Two signalling schemes for improving the error per-
formance of frequency-division-duplex (fdd) transmission systems using transmitter
antenna diversity,” IEEFE Vehicular Technology Conference, pp. 508511, May 1993.

G. J. Foschini and M. J. Gans, “On limits of wireless communications in a fading
environment when using multiple antennas,” Wireless Personal Commun., vol. 6,
pp. 311-335, Mar. 1998.

P. W. et al., “V-blast : An architecture for realizing very high data rates over the
rich-scattering wireless channel,” International Symposium on Signals, Systems, and
Electronics, pp. 295-300, Sept. 1998.

S. Ariyavisitakul, “Turbo space-time processing to improve wireless channel capa-
city,” IEEFE Trans. Commun., pp. 1347-1359, Aug. 2000.

M. Sellathurai and S. Haykin, “Turbo-BLAST for wireless communications : theory
and experiments,” IEEE Trans. Signal Processing, vol. 50, pp. 2538 2546, Oct. 2002.

D. Shiu, G. J. Foschini, M. J. Gans and J. M. Kahn, “Fading correlation and its
effect on the capacity of multi-element antenna systems,” IEEE Trans. Commun.,
vol. 48, pp. 502-513, Mar. 2000.

F. R. Farrokhi. et al., “Link-optimal spacetime processing with multiple transmit
and receive antennas,” IEEE Commun. Lett., pp. 85-87, Mar. 2001.

G. G. Raleigh and J. M. Cioffi, “Spatio-temporal coding for wireless communication,”
IEEFE Trans. Commun., vol. 46, pp. 357-366, Mar. 1998.

H. Sampath and A. Paulraj, “Linear precoding for space-time coded systems with
known fading correlations,” Asilomar Conference on Signals, Systems, and Compu-
ters, Asilomar’01, pp. 246-251, Nov. 2001.

A. Scaglione. et al., “Optimal designs for space-time linear precoders and decoders,”
IEEE Trans. Signal Processing, pp. 1051-1064, May 2002.

T. Yoo and A. Goldsmith, “Capacity and power allocation for fading mimo chan-
nels with channel estimation error,” IEEE Trans. on Information Theory, vol. 52,
pp. 2203-2214, May 2006.

N. Wang, S. D. Blostein , “Approximate minimum ber power allocation for mimo
spatial multiplexing systems,” IEEE Trans. Commun., vol. 55, pp. 180-187, Jan.
2007.



BIBLIOGRAPHIE 153

[32]
[33]
[34]

[35]

[36]

[41]

[42]

[44]

[45]

[46]

[47]

B. Hassibi and B. M. Hochwald, “High-rate codes that are linear in space and time,”
IEEFE Trans. Inf. Theory, vol. 48, pp. 1804-1824, Jul. 2002.

M. O. Damen, K. Abed-Meraim, and J.-C. Belfiore, “Diagonal algebraic space-time
block codes,” IEEFE Trans. Info. Theory, vol. 48, pp. 628-636, Mar. 2002.

H. E. Gamal and M. O. Damen, “Universal space-time coding,” IEEE Trans. Info.
Theory, Jan. 2002.

B. A. Sethuraman, B. S. Rajan, and V. Shashidhar, “Full-diversity, high-rate
space-time block codes from division algebras,” IEEE Trans. Info. Theory, vol. 49,
pp. 2596-2616, Oct. 2003.

T. Kiran and B. S. Rajan, “Stbc-schemes with non-vanishing determinant for certain
number of transmit antennas,” IEEE Trans. Info. Theory, vol. 51, pp. 2984 — 2992,
Aug. 2005.

C. A. Balanis, Antenna Theory. New York : John Wiley and Sons, 1997.
J. Kraus, Antennas. McGrawHill, 2nd ed., 1988.

S. F. Gregson, C.G. Parini and J. McCormick, “Fast and accurate antenna alignment
correction performed using a vector isometric rotation,” IEEE/LAPC, pp. 161-164,
Apr. 2007.

M. Narandzic, M. Kaske, C. Schneider, M. Milojevic, M. Landmann, G. Sommer-
korn, R. S. Thoma, “3d-antenna array model for ist-winner channel simulations,”
IEEE/VTC 65th, pp. 22-25, Apr. 2007.

A. M. D. Turkmani, A. A. Arowojolu, P. A. Kefford and C. J. Kellett, “An experi-
mental evaluation of the performance of two-branch space and polarization diversity
schemes at 1800 mhz,” IEEE Trans. Veh. Technol., vol. 44, pp. 318-326, May 1995.

P.Kyritsi et al., “Effect of antenna polarization on the capacity of a multiple element
system in an indoor environment,” IEEE J. Sel. Areas Commun., vol. 20, pp. 1227—
1239, Aug . 2002.

P. Soma. et al., “Analysis and modeling of multiple-input multiple-output mimo
radio channel beased on outdoor measurements conducted at 2.5ghz for fixed bwa
applications,” Proc. IEEE ICC, pp. 272-276, 2002.

T. Neubauer and P. C. F. Eggers., “Simultaneous characterization of polarization
matrix components in pico-cells,” Proc. Veh. Technol. Conf., pp. 1361-1365, 1999.

K. I. Pedersen, P. E. Mogensen and B. H. Fleury, “Dual-polarized model of out-
door propagation environments for adaptive antennas,” Proc. Veh. Technol. Conf.,
pp- 990-995, 1999.

M. Landmann, K. Sivasondhivat, J. Takada, I. Ida and R. Thoma, “Polarization
behavior of discrete multipath and diffuse scattering in urban environment at 4.5
ghz” EURASIP, 2007.

M. Nilsson. et al., “Measurements of the spatio-temporal polarization characteristics
of a radio channel at 1800 mhz,” Proc. Veh. Technol. Conf., vol. 1, pp. 386-391, Jul.
1999.



154

BIBLIOGRAPHIE

[48]

[49]

P. C. F. Eggers, J. Toftgaard and A. M. Oprea, “Antenna systems for base station
diversity in urban small and micro cells,” IEEE J. Sel. Areas Commun., vol. 11,
pp. 1046-1056, Sep. 1993.

G. Armbrecht, O. Klemp and I. Rolfes, “Correlation properties of dual polarized
antennas with finite pattern orthogonality in mobile fading channels,” Advances in
Radio Sciences, vol. 5, pp. 95-99, 2007.

J. W. McJown and R. .. Hamilton, “Ray tracing as a design tool for radio networks,”
IEEE Network Magazine, pp. pp27-30, Nov. 1991.

T. Kurner and D. J. Cichon and W. Wiesbeck, “Concepts and results for 3D digital
terrain-based wave propagation models : An overview,” IEEFE J. Sel. Areas Commun.,
vol. 11, pp. 1002-1012, 1993.

R. Kouyoumjian and P. Pathak, “A uniform geometrical theory of diffraction for an
edge in a perfectly conducting surface,” Proceedings of the IEEE, vol. 62, no. 11,
pp. 1448-1461, 1974.

G. E. Athanasiadou, A. R. Nix and J. P. McGeehan, “A microcellular ray-tracing
propagation model and evaluation of its narrowband and wideband,” IEEE J. Sel.
Areas Commun., vol. 18, pp. 322-335, Mar 2000.

P. Petrus, J. Reed and T. Rappaport, “Geometrical-based statistical macrocell chan-
nel model for mobile environments,” IEEE Trans. Comm., vol. 50, pp. 495-502, Mar.
2002.

J. C. Liberti and T. Rappaport, “A geometrically based model for line-of-sight mul-
tipath radio channels,” in Proc. VTC, pp. 844-848, Apr.-May 1996.

C. Oestges, V. Erceg, and A. Paulraj, “A physical scattering model for MIMO ma-
crocellular broadband wireless channels,” [FEEE J. Sel. Areas Commun., vol. 21,
pp. 721-729, June 2003.

A. F. Molisch, A. Kuchar, J. Laurila, K. Hugl and R. Schmalenberger, “Geometry-
based directional model for mobile radio channels - principles and implementation,”
European Trans. Telecomm., vol. 14, pp. 351-359, 2003.

K. Raoof and N. Prayongpun, “Channel capacity performance for MIMO polarized
diversity systems,” in Proc. WCNM, pp. 1-4, Sep 2005.

W. Lee, “Effects on correlation between two mobile radio base-station antennas,”
IEEE Trans. Comm., vol. 21, pp. 1214-1224, Nov 1973.

3GPP-3GPP2 TR 25.996, “Spatial channel model for multiple input multiple output
(MIMO) simulations,” (2003-09).

E. Telatar, “Capacity of multi-antenna gaussian channels,” tech. rep., AT&T Bell
Labs, 1995.

K. Yu et al., “Second order statistics of nlos indoor mimo channels based on 5.2 ghz
measurements,” I[EEE/GLOBECOM2001, vol. 1, pp. 156-160, Nov. 2001.

C. N. Chuah et al., “Capacity scaling in mimo wireless systems under correlated
fading,” IEFEE Trans. Info. Theory, vol. 48, pp. 637-650, Mar 2002.



BIBLIOGRAPHIE 155

[64]

[65]

[66]

[67]

[77]

[78]

[79]

J. Kermoal et al., “A stochastic MIMO radio channel model with experimental vali-
dation,” IEEE J. Sel. Areas Commun., vol. 20, no. 6, pp. 1211-1226, 2002.

D. Gesbert, H. Bolcskei, D. Gore, and A. Paulraj, “MIMO wireless channels : capacity
and performance prediction,” IEEE Global Commun. Conference, vol. 2, pp. 1083 —
1088, Nov. 2000.

D. Gesbert et al., “Outdoor MIMO wireless channels : Models and performance
prediction,” IEEE Trans. Commun., vol. 50, pp. 1926-1934, Dec. 2002.

W. Weichselberger, H. Ozcelik, M. Herdin, and E. Bonek, “A novel stochastic MIMO
channel model and its physical interpretation,” 6th International Symposium on Wi-
reless Personal Multimedia Communications (WPMC’03), Oct. 2003.

A. Saleh and R. Valenzuela, “A statistical model for indoor multipath propagation,”
IEEE J. Sel. Areas Commun., vol. 5, pp. 128-137, Feb. 1987.

J. W. Wallace and M. A. Jensen, “Modeling the indoor mimo wireless channel,”
IEEE Trans. Ant. and Prop., vol. 50, no. 5, pp. 591-599, 2002.

Q.H. Spencer, B.D Jeffs., M.A. Jensen and Swindlehurst and al, “Modeling the statis-
tical time and angle of arrival characteristicsof an indoor multipath channel,” IEEFE
J. Sel. Areas Commun., vol. 18, pp. 347 — 360, Mar 2000.

T. Zwick, C. Fischer and W. Wiesbeck, “A stochastic multipath channel model in-
cluding path directions for indoor environments,” IEEE Journal on Sel. Commun.,
vol. 20, pp. 1178— 1192, Aug. 2002.

R. Miiller, “A random matrix model of communication through antenna arrays,” In
Proc. of 38th Annual Allerton Conference on Communications, Control and Compu-
ting, Oct. 2000.

A. Burr, “Capacity bounds and estimates for the finite scatterers MIMO wireless
channel,” IEEE J. Sel. Aseas Comm., vol. 21, pp. 812-818, June 2003.

A. Sayeed, “Deconstructing multiantenna fading channels,” IEEE Trans. Signal Pro-
cessing, vol. 50, pp. 25632579, Oct 2002.

M. Debbah and R. Muller, “MIMO channel modeling and the principle of maximum
entropy,” IEEE Trans. Inf. Theory, vol. 51, May 2005.

N. Prayongpun and K. Raoof, “MIMO channel capacities in presence of polarization
diversity with and without line-of-sight path,” Journal WSEAS Trans. Commun.,
vol. 5, pp. 1744-1750, Sep. 2006.

K. Raoof and N. Prayongpun, “Impact of depolarization effects on MIMO polarized
wireless configuration,” in Proc. ISSPA, 2007. to be appeared.

K. Raoof, M.A. Khalighi and N. Prayongpun, MIMO Systems : principles, itera-
tive techniques and advanced polarization. Adaptive signal processing for wireless
communication, CRC Press, Aug. 2008. Editor M. Ibnkahla.

K. Yu, “Modeling of multiple-input multiple-output radio propagation channels,”
tech. rep., Academic Archive On-line [http ://www.diva-portal.org/oai/OAI] (Swe-
den), 2002.



156

BIBLIOGRAPHIE

[80]
[81]
[82]

[83]

H. Ozcelik et al., “Deficiencies of the ’kronecker’ MIMO radio channel model,” in
Proc. WPMC, Oct. 2003.

I. Gradshteyn and I. Ryzhik, Table of Integrals, Series, and Products. Academic
Press, 7 ed., 2007.

T. M. Cover and J. A. Thomas, Elements of Information Theory. John Wiley &
Sons Ltd, 1991.

W. C. Y. Lee, “Estimate of channel capacity in rayleigh fading environment,” IEEFE
Trans. Veh. Technol., vol. 39, pp. 187-189, Aug. 1990.

A. Goldsmith, Wireless Communications. Cambridge University Press, 2005.

D. Brennan, “Linear diversity combining techniques,” Proceeding of the IRE, vol. 47,
pp- 1075-1102, Jun. 1959.

A. Grant, “Rayleigh fading multiple-antenna channels,” EURASIP J. Appl. Signal
Processing (Special Issue on Space-Time Coding), vol. 2, pp. 316-329, Mar. 2002.

M.S. Alouini and A. Goldsmith, “Capacity of rayleigh fading channels under dif-
ferent adaptivetransmission and diversity-combining techniques,” IFEE Trans. Veh.
Technol., vol. 48, pp. 1165-1181, Jul. 1999.

N. Seshadri and J. H. Winters, “T'wo signaling schemes for improving the error per-
formance of frequency division duplex (fdd) transmission systems using transmitter

antenna diversity,” International Journal of Wireless Information Networks, vol. 1,
pp. 49-60, Jan. 1994.

H. Shin and J. H. Lee, “Capacity of multiple-antenna fading channels : spatial fa-
ding correlation, double scattering, and keyhole,” IEEE Trans. Info. Theory, vol. 49,
pp. 2636-2647, Oct. 2003.

A. Goldsmith and P. Varaiya, “Capacity of fadinf channels with channel side infor-
mation,” IEEE Trans. Info. Theory, vol. 43, pp. 1986-1992, Nov. 1997.

G. Caire and S. Shamai, “On the capacity of some channels with channel state
information,” IFEE Trans. Info. Theory, vol. 45, pp. 1007-1019, Sept. 1999.

M. A. Khalighi, J. M. Brossier, G. Jourdain, and K. Raoof, “Water filling capacity of
Rayleigh MIMO channels,” in Proc. PIMRC, vol. A, pp. 155-158, Sept.-Oct. 2001.
San Diego, CA.

M. A. Khalighi, K. Raoof, and G. Jourdain, “Capacity of wireless communication
systems employing antenna arrays, a tutorial study,” Wireless Personal Commun.,
vol. 23, pp. 321-352, Dec. 2002.

N. Prayongpun and K. Raoof, “Mimo channel capacity with polarization diversity
and power allocation technique,” IEEE/ICSPC07, 24-27 Nov. 2007.

A. F. Molisch, M. Z.Win, and J. H-Winters, “Reduced-complexing multiple trans-
mit /receive antenna systems,” IEEE Trans. Signal Processing, vol. 51, pp. 2729-2738,
Nov. 2003.

R. W. Heath and A. Paulraj, “Antenna selection for spatial multiplexing systems
based on minimum error rate,” Proc. ICC, pp. 2276-2280, Jun. 2001.



BIBLIOGRAPHIE 157

[97]

[98]

[99]

100]

[101]

[102]

[103]

[104]

[105]

[106]

I. Bahceci, T. M. Duman, and Y. Altunbasak, “Antenna selection for multiple-
antenna transmission systems : Performance analysis and code construction,” IFEE
Trans. Inf. Theory, vol. 49, pp. 2669-2681, Oct. 2003.

A. F. Molisch, M. Z. Win and J. H. Winters, “Capacity of mimo systems with antenna
selection,” Proc. ICC, vol. 2, pp. 570 — 574, Jun. 2001.

A. F. Molisch, M. Z. Win, Y-S Choi and J. H. Winters, “Capacity of mimo systems
with antenna selection,” IEEE Trans. Wireless Commun., vol. 4, pp. 17591772, July
2005.

M. Z. Win and J. H. Winters, “Analysis of hybrid selection/maximal-ratio combining
in rayleighfading,” IEEE Trans. Commun., vol. 47, pp. 1773 — 1776, Dec 1999.

D. Quang Trung, N. Prayongpun and K. Raoof, “Antenna selection for mimo sys-
tems in correlated channels with diversity technique,” IEEE/WiCOM2008, 12-14
Oct. 2008.

L. Dai, S. Sfar and K. B. Letaief, “Optimal antenna selection based on capacity
maximization for mimo systems in correlated channels,” IEEE Trans. Commun.,
vol. 54, pp. 563-574, Mar. 2006.

M. R. Andrews, P. P. Mitra, and R. deCarvalho, “Tripling the capacity of wireless
communication using electromagnetic polarization,” Nature, vol. 409, pp. 316-318,
Jan. 2001.

T. Svantesson, M. A. Jensen and J. W. Wallace, “Analysis of electromagnetic field
polarizations in multiantenna systems,” IEEE Trans. Wireless Commun., vol. 3,
pp. 641- 646, March 2004.

N. Prayongpun and K. Raoof, “Impact of depolarization phenomena on polarized
mimo channel performances,” International Journal Communications, Network and
System Sciences, pp. 124-129, Jun. 2008.

C. Oestges, “Mutual information of non-kronecker structured dual-polarized 2x2
channels,” IEEFE Trans. Veh. Technol., vol. 55, pp. 410-413, Jan. 2006.









Résumé

Depuis quelques années, il y a une exigence accrue quant a la rapidité de transferts d’information,
notamment, en raison de la généralisation des applications multimédia sur le systéeme de communication
sans fil. Pour y remédier, les chercheurs du laboratoire Bell en 1996 ont proposé une technique d’emploi
simultané de réseaux d’antennes en émission et en réception (MIMO). Le canal MIMO est alors constitué
par un ensemble de sous-canaux. Grace a cette technique, le débit et la qualité de transmission peuvent étre
améliorés sans augmenter la puissance de transmission et la bande passante supplémentaires. Cependant,
les gains obtenus par ce systeme peuvent se diminuer en raison de la corrélation entre les sous-canaux du
canal MIMO, en particulier, si la séparation entre antennes est limitée et I’étalement angulaire est étroit.
Donc, l'objectif des travaux réalisés dans le cadre de cette these est de proposer un systeme MIMO a
diversité de polarisation qui permet de réduire la corrélation entre les sous-canaux et en méme temps de
miniaturiser la taille des réseaux d’antennes.

Le travail présenté dans cette these est d’abord consacré a la caractérisation et a la modélisation du ca-
nal de transmission compte tenu des diverses composantes de polarisation des antennes a trois dimensions.
Est traitée également 1’étude comparative de la capacité de deux types de systemes de communication
multi-antennes. D’une part, il s’agit du systéeme de communication multi-antennes a polarisation unique :
dans ce systeme, sont exploités des antennes ayant les mémes polarisations. D’autre part, sont examinés les
systemes a polarisation multiple, & savoir, les systemes MIMO a double polarisation, a triple polarisation
et a sextuple polarisation.

Mots-clés : le systeme MIMO, la capacité du canal, la corrélation spatiale et le systeme multi-antennes
multi-polarisations

Title : Channel modelling and capacity for advanced multi-antenna systems exploiting polarization
diversity

Abstract

At present, there is a high demand for an increasing data rate transmission over wireless communication
systems, in order to serve a recent development of multimedia applications on terminals. In 1996, one
important technique was proposed by Bell laboratory researchers in order to improve data throughput
and quality without increasing additional bandwidth and power of transmission. The basic aim of this
technique is to create the independent sub-channels by using multiple antennas at the transmitter and
receiver sides (MIMO). However, MIMO systems suffer from the correlation between the sub-channels that
might occur, especially, when the distance between antennas is limited and when the angular spread is
narrow. This incident affects the performance of MIMO systems. Therefore, the main objective of this
thesis is to implement a MIMO system with polarization diversity so as to reduce the correlation between
the sub-channels under physical limitation of antenna array size.

The research presented in this thesis is composed of three main parts. First of all, a three dimensional
modelling of the MIMO transmission channel is proposed. In order to accurate the channel, was taken
into account the characteristic of the antenna polarization. Secondly, the channel capacity for the multiple
antenna systems employing single polarized antennas is examined. Finally, we extend our study by focusing
on the multiple antenna systems with the polarization diversity such as MIMO systems with double
polarization, triple polarization and sextuple polarization.

Key Words : MIMO systems, channel capacité, spatial correlation, single-polarization multiple-
antenna systems and multiple-polarization and multiple-antenna systems
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