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ABSTRACT

Wireless communications is one of the most rapidly growing industry. The high
demand for wireless communication services had led to an increase in system
capacity. The most elementary solution would be to increase bandwidth; however, this
becomes ever more challenging as the electromagnetic spectrum is becoming

increasingly congested.

The ever-increasing demand capacity in wireless communications services has led to
developments of new technologies that exploit space selectivity. This is done through
smart-antenna arrays and the associated adaptive beamforming algorithms. Smart
Antenna systems provide opportunities for higher system capacity and improved

quality of service among other things.

In the realization of adaptive beamforming algorithms, the least-mean-square (LMS)
algorithm had been the most popular scheme used for Smart Antenna systems This
thesis proposes another model called fast iterative frequency equalization algorithm..
By taking advantage of spatial filtering, the proposed scheme promises to reduce the

bandwidth required for transmitting data by improving convergence rate.

The performance of this algorithm in the frequency domain and in the presence of
interference is analyzed using MATLAB simulations. Improving the of convergence

rate leads to improve the efficiency of the system.
Overview of Thesis
Chapter 1: Illustrates the growing world wide demand for wireless communications

and the interest in increasing bandwidth efficiency. The motivation and the objectives

for this thesis are also highlighted.

Chapter 2: set out a general review on the concept of mobile telephony and the

various techniques used for multiple access communications.



Chapter 3: treat the concept of adaptive antenna network and its usefulness in

improving radio communication systems mobile.

Chapter 4: describes some concepts of smart antennas, in particular, adaptive
antennas that are in focus of this thesis, and the impact of smart antennas on mobile

communication systems as well as the Dbenefits achieved by them.

Chapter 5: describes the treatment of antennas, techniques, algorithms and principles
behind the beamforming and the various techniques by which it can be implemented

are presented.

Chapter 6: describes the approach and methodology that uses the frequency domain
for improving the speed of convergence of the algorithm for calculating the weighting

filters.
Chapter 7: Outlines a method for identifying blind channel based on a blind
identification algorithm known as the interplay CR (Cross Relation) and we presented

an application to identify GSM channels.

Chapter 8: a conclusion and perspectives for future research are exposed.



RESUME

Les communications radio-mobiles sont 1’'une des industries les plus
croissantes. La demande élevée des services de communication sans fil avait mené a
une augmentation de la capacité des systémes. La solution la plus élémentaire serait
d'augmenter la largeur de bande ; cependant, cela devient de plus en plus contraignant

que le spectre €électromagnétique devient de plus en plus rare.

La demande, toujours croissante, de capacit¢ dans les services de
communications sans fil a mené aux développements de nouvelles technologies qui
exploitent la sélectivité de l'espace. Ceci est accompli par des réseaux d’antennes
intelligentes et des algorithmes adaptatifs du beamforming associés. Les systemes
d’antennes intelligentes fournissent des opportunités pour une capacité plus élevée

des systémes et d'une qualité améliorée des services.

Dans la réalisation des algorithmes du beamforming adaptatifs, 1'algorithme
(LMS) a été le modele populaire le plus utilisé pour les systémes d'antennes
intelligentes. Cette thése propose un autre modéle appelé algorithme d’égalisation
fréquentielle itérative rapide. En tirant profit du filtrage spatial, le mod¢le proposé
promet de réduire la largeur de bande exigée pour Les données de transmission en
améliorant la vitesse de convergence.

La performance de cet algorithme dans le domaine fréquentiel en présence
des interférences est analysée en utilisant des simulations sur le logiciel de simulation
Matlab. L'amélioration de la vitesse de convergence mene a améliorer l'efficacité du

systéme.
Apercu sur la These
Chapitre 1 : Illustre la demande mondiale croissante des communications sans fil et

l'intérét pour accroitre l'efficacité de largeur de bande. La motivation et les objectifs

pour cette thése sont également mentionnés.

Chapitre 2 : nous exposons une revue générale sur le concept de téléphonie mobile et

les différentes techniques employées pour les communications a accés multiple.



Chapitre 3 : nous traitons le concept de réseau d’antennes adaptatives et son utilité

dans I’amélioration des systémes de communication radio mobiles.

Chapitre 4 : décrit quelques concepts d'antennes intelligentes, en particulier, les
antennes adaptatives qui sont au centre d'intérét de cette thése, et l'impact des
antennes intelligentes sur les systémes de communication mobiles aussi bien que les

avantages réalisés par elles.

Chapitre 5 : expose le traitement d'antennes, les techniques, les algorithmes et les
principes derriere le beamforming et les diverses techniques par lesquels il peut étre

mis en application sont présentés.

Chapitre 6 : décrit I'approche et a la méthodologie utilisées qui utilise le domaine
fréquentiel pour l'amélioration de la vitesse de convergence de l'algorithme pour le

calcul des pondérations des filtres.

Chapitre 7 : expose une méthode d’identification aveugle du canal basée sur un
algorithme d’identification aveugle connu sous le nom Relation Croisée CR (Cross

Relation) et nous avons présenté une application pour identifier des canaux GSM.

Chapitre 8 : Conclusion générale et perspectives possibles pour de futurs travaux de

recherche.
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Chapitre 1

Introduction

1.1 Introduction Générale :

En 1887, Gugliermo Marconi a démontré la capacité de la radio de fournir un
contact continu des bateaux naviguant dans la Manche [1]. Beaucoup a changé depuis
lors, avec la demande globale de la voix, des données et les services vidéo, les
communications sans fil éprouvent un taux de croissance explosif. Actuellement le
nombre d'utilisateurs du téléphone cellulaire se développe annuellement
approximativement de 50 pour cent en Amérique du Nord, 60 pour cent en Europe de
I'ouest, 70 pour cent en Australie et en Asie ; et plus de 200 pour cent en Amérique du
Sud [2]. Ceci pose un certain nombre de défis aux gouvernements et aux fournisseurs

de service mobiles.

Pendant la derniére décennie le monde a été témoin de la croissance explosive
de l'utilisation des communications mobiles sans fil. En regardant autour, nous
trouvons des utilisateurs avec des téléphones mobiles, PDAs sans fil, radiomessagerie,
lecteurs MP3, et des écouteurs sans fil a relier a ces dispositifs. Ceci donne une petite
idée sur l'impact des communications sans fil dans notre vie quotidienne. En outre
I’avénement de nouvelles technologies tels comme Bluetooth, WIFI et Zigbee [98] et
d'autres communications sans fil a courte portée encouragent le développement

ultérieur d'une grande variété de dispositifs sans fil.

Les systtmes de communication mobiles de deuxieéme génération (par
exemple, le GSM, IS-136, PDC et IS-95 sont des technologies miires maintenant. Les
radiocommunications sont en cours de faire un saut qualitatif di a la révolution

technologique et aux nouveaux services qui ont émergg¢. La révolution technique et la
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croissance continuelle des systéemes mobiles de radiocommunication est devenue
possible par les avancées extraordinaires dans les domaines relatifs au calcul
numérique, a la technologie des circuits a grande vitesse VLSI, I'Internet et,

naturellement, le traitement numérique du signal.

La troisieme génération (3G) et les systemes de communications mobiles de
la prochaine génération devraient supporter une demande sensiblement plus grande et
améliorent la gamme des services des systémes de deuxiéme génération. Ces services
incluent les données, le courrier ¢lectronique, les images, la vidéo et les
communications interactives. La quéte interminable pour de tels services personnel et
multimédia exige, cependant, des technologies fonctionnant a des débits plus élevés et
a de plus larges bandes. Ceci combiné avec l'imprévisibilité et I'aspect aléatoire du
canal de propagation a créé¢ une multitude de nouveaux problémes techniquement
motivant pour lesquels les algorithmes adaptatifs et les traitements avancés des

signaux peuvent offrir de nouvelles et meilleures solutions.

Deux obstacles majeurs pour les systémes de communication sans fil
numériques a haut débit sont les interférences intersymboles (ISI) et les interférences
de co-canal (CCI) Figure 1.1. ISI est provoqué par la sélectivité de fréquence du canal
(dispersion temporelle) diie a la propagation par trajets multiples. Des égaliseurs
peuvent étre employés pour compenser les distorsions dues au canal. On peut
concevoir un égaliseur connaissant le signal re¢u, ou on peut d'abord estimer la
réponse impulsionnelle du canal et ensuite concevoir un égaliseur basé sur le canal
estimé. Les interférences CCI, résultent de la réutilisation cellulaire des fréquences et
limite ainsi la qualité et la capacité "le nombre d'utilisateurs" des réseaux sans fil. CCI
peut étre réduit par l'utilisation de réseaux d'antennes adaptatives également connues
sous le nom de « Antennes Intelligentes ». Ces systémes utilisent un réseau
d'éléments d'antennes qui fournissent des informations directionnelles ou spatiales
concernant les signaux recus. Puisque le signal désiré et les interférences co-canal non
désirées arrivent généralement de différentes directions, un Il'algorithme du
beamforming adaptatif peut ajuster le gain spatial pour améliorer le signal désiré et

atténuer les interférences co-canal.
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En outre, la demande élevée des services de communication sans fil exige des
capacités croissantes du systeme. Il y a une croissance réguliere des débits exigés a
mesure que la demande du service de haut-débit-bits augmente. Pour répondre a ces
exigences ; les systémes et les réseaux sans fil courants et ceux des futures
générations supporterons des débits beaucoup plus élevés comparés aux normes
¢tablies [4]. Traditionnellement, ceci est accomplit en augmentant la largeur de bande
des ressources. Cependant, comme le spectre ¢lectromagnétique devient une ressource
rare, il y a une motivation accrue vers la recherche qui exploite la sélectivité de

l'espace [5].

1'.1 Cochannel Interference

Figure 1.1. Réseau de communication radio mobile

Puisque le spectre disponible pour fournir des communications haut débit
pour de nouveaux abonnés est limité, il n'y a aucun doute que les antennes
intelligentes sont la meilleure solution pour augmenter la capacité et la performance
des systemes [6]. Les antennes intelligentes assurent également une plus grande
couverture ; donc moins de stations de base pour couvrir la méme surface comparée

aux antennes conventionnelles.
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Dans cette thése, nous décrivons des architectures du récepteur et des
algorithmes adaptatifs de traitement des signaux congus pour compenser 1I’ISI et le

CCI dans les systemes de communication radio mobiles

1.2 Motivation et Objective de la Thése :

Avec le développement des systémes tels que 1I'MT2000 (The International
Mobile Telecommunication-2000) et le systéme mobile universel européen de
téelécommunication, il y aura des développements considérables dans la qualité et les
services fournis par les fournisseurs de services mobiles. Afin d'€tre universellement
accepté ces nouveaux réseaux doivent offrir 1'acceés mobile aux équipements par la
voix, les données et le multimédia [2]. Ceci pose un probléme sur le spectre

¢lectromagnétique disponible qui est limité pour les communications mobiles.

Les antennes intelligentes permettent 1'accés multiple par division d'espace
(SDMA), ceci veut simplement dire qu'en contrdlant les signaux dans l'espace cela
nous permet d'isoler les signaux du bruit et des interférences. Pour les systémes
mobiles, les avantages sont l'augmentation de la capacité des cellules existantes,
conduit a I’amélioration de l'efficacité et la performance du réseau [7]. Par
conséquent, ceci nous permettra d'augmenter la vitesse de convergence du systéme et
de ce fait la réduction de la séquence d'apprentissage dont on a besoin pour la mise a
jour des pondérations des éléments du recepteur. Par conséquent il y a réduction

alternative de la largeur de bande exigée pour la transmission de données.

Afin de réaliser ceci, nous mettons en application un algorithme d’égalisation
rapide qui oppere dans le domaine fréquentiel pour les systemes d'antennes
intelligentes. Nous avons aussi utilisé une approche d’identification aveugle du canal

de transmission pour un systeme GSM.
C'est le but de la thése a montrer avec succes, que le modéle proposé

augmentera la vitesse de convergence du systeme d'antennes intelligentes, et donc

augmenter l'efficacité de largeur de bande.
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1.3 Apercu sur la These

Chapitre 1 : Illustre la demande mondiale croissante des communications sans fil et
l'intérét pour accroitre l'efficacité de largeur de bande. La motivation et les objectifs

pour cette thése sont également mentionnés.

Chapitre 2 : nous exposons une revue générale sur le concept de téléphonie mobile et

les différentes techniques employées pour les communications a accés multiple.

Chapitre 3 : nous traitons le concept de réseau d’antennes adaptatives et son utilité

dans I’amélioration des systémes de communication radio mobiles.

Chapitre 4 : décrit quelques concepts d'antennes intelligentes, en particulier, les
antennes adaptatives qui sont au centre d'intérét de cette thése, et l'impact des
antennes intelligentes sur les systémes de communication mobiles aussi bien que les

avantages réalisés par elles.

Chapitre 5 : expose le traitement d'antennes, les techniques, les algorithmes et les
principes derriere le beamforming et les diverses techniques par lesquels il peut étre

mis en application sont présentés.

Chapitre 6 : décrit I'approche et a la méthodologie utilisées qui utilise le domaine
fréquentiel pour I'amélioration de la vitesse de convergenge de l'algorithme pour le

calcul des podérations des filtres.
Chapitre 7 : expose une méthode d’identification aveugle du canal basée sur un
algorithme d’identification aveugle connu sous le nom Relation Croisée CR (Cross

Relation) et nous présentation une application pour identifier des canaux GSM.

Chapitre 8 : Conclusion générale et perspectives possibles pour de futures travaux de

recherche.
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Chapitre 2
Les Communications

Radio Mobiles

2.1 Introduction :

Au cours des derniéres décennies, de plus en plus d’applications de
télécommunication sont convertis vers le concept sans fil. Ce changement a
commencé au début des années 80 quand les premiers systémes cellulaires
analogiques commerciaux (systemes cellulaires de premiéres génération (1G)) ont été
lancés : Advanced Mobile Phone Service (AMPS) aux USA en 1979 et le Nordic
Mobile Telephone (NMT) dans les pays scandinaves de 1982-1986 [34]. Une des
limitations des systémes 1G était la puissance de consommation élevée par la station
mobile (MS). En plus, ces systetmes ont été congus seulement pour des services
vocaux et ont eu seulement un nombre restreint d'utilisateurs. La percée commerciale
dans les télécommunications cellulaires est réalisée avec l'introduction des premiers
systemes cellulaires numériques (2G : GSM : Groupe Spécial Mobile) au début des
années 90. L'introduction des téléphones portables a changé le mode de vie des gens
et a soulevé de nouvelles demandes de services de transmission de données a grande
vitesse. Au lieu du vieux concept « Travailler au bureau », les gens, maintenant,

veulent étre atteint et travailler indépendamment de leur localisation physique.
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Quoique GSM supporte aussi des services « données » a vitesse réduite, les
services vocaux sont restés le but principal du GSM. Par conséquent, de nouveaux
systétmes mobiles ont di étre développés pour satisfaire la demande de meilleurs
services de données. Ce sont, pour I’instant, Enhanced Data for Global Evolution
(EDGE) [35], le General Packet Radio Service (GPRS) [36] et les systémes 3G tels
que (DS-CDMA) et CDMA 2000 [4,5]. GPRS et EDGE fonctionnent a l'intérieur de
la bande GSM, alors que les systémes 3G sont de nouveaux systémes complets avec
un concept différent de celui de GSM. Dans les systémes cellulaires 1G et 2G, toute la
largeur de bande de fréquence utilisée a été divisée en plusieurs petits canaux, et, a un
moment donné, chaque canal pourrait seulement étre employé par quelques
utilisateurs. Dans les systémes 3G, tous les utilisateurs partagent la méme largeur de
bande. Afin de distinguer les différents utilisateurs, chaque utilisateur a un code de

propagation unique dans une cellule.

Deux autres types de systémes ont été co-développés pendant 1'évolution des
systémes cellulaires mobiles : le systéme mobile universel de télécommunications par
satellite (SUMTS Satellite Universal Mobile Telecommunications System), le réseau
blutooth, le réseau local sans fil (WLAN : Wireless Local Area Network) et sa version
haute puissance WIMAX, et derniérement (2006) la norme Zigbee [98] est entrée en
service. Le concept de SUMTS a été¢ développé pour réaliser une couverture globale

[39].

Le WLAN a été créé pour satisfaire la demande des communications sans fil
dans les bureaux. Dans WLAN chaque borne est reliée a un réseau local (LAN) par
une interface radio [41]. La norme Zigbee [98] est congue pour les applications
domestiques et industrielles (mesure de la température, de 1’éclairement, I’humidité, la

présence de gens etc...) et exige une faible consommation d’énergie.

Bien que tous les systemes mentionnés ci-dessus sont congus pour fonctionner
dans des environnements complétement différents, tous ont une chose en commun,
qui est transmettre et recevoir des données a travers une interface radio. Le milieu
utilisé par les systémes de communication s'appelle un canal, et réduire ou éliminer

l'effet du canal sans fil est un grand défi. Le signal transmis sera, donc, affecté par de
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nombreux phénoménes comme la propagation par trajets multiples, les interférences

co-canal et les interférences inter symboles.

2.2 Limitations Caractéristiques des communications sans fil

Le canal radio est un canal qui change continuellement et engendre par la suite
des distorsions et des perturbations de différentes manieres sur le signal transmis. Ce
dernier sera affecté par les interférences intersymboles ISI, les interférences co-canal
CClI, la propagation par trajets multiples et le bruit. Toutes ces imperfections doivent

étre prises en compte dans la conception d’un réseau sans fil.

2.2.1 L’Interférence inter symbole

L'interférence inter symbole (ISI) est un phénomene qui se produit parce que
le canal radio n'a pas une largeur de bande infinie. Les effets d'ISI sont illustrés sur la
Figure 1.1. La Figure 1.1.a représente le signal original transmis et la Figure
inférieure 1.1.b représente le signal recu dans un canal a bande étroite (bandlimited).
Nous pouvons voir que D’effet d'ISI est que les symboles s’étalent dans le temps
jusqu’a chevauchement, se qui génére une interférence entre les symboles voisins,
d’ou le nom d’ISI. L'effet d'ISI est plus notable dans les systémes a débits binaires
¢levés, parce que la séparation temporelle diminue entre les symboles avec
I'augmentation des débits binaires. La maniére la plus connue pour controler ISI est de
mettre un filtre de transmission et de réception dans le systéme [42]. L’interet de ces
filtres est de limiter la largeur de bande du signal a la largeur de bande du canal avant
de transmettre le signal. Ainsi, seulement une quantit¢ commandée d'ISI sera
introduite, et chaque utilisateur transmettra seulement sur son canal assigné. Le type
le plus utilisé des filtres de transmission et de réception est le filtre en cosinus
suré¢levé (SRRCF), dans lequel les filtres de transmission et de réception sont

identiques.
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Figure 2.1. Représentation de l'interférence ISI
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2.2.2 Les Interférences co-canal

L'interférence co-canal se produit quand plusieurs utilisateurs ou canaux
partagent la méme fréquence de transmission. Les systemes 2G et 3G présentent des
interférences co-canal mais il y a une grande différence concernant la facon dont ils

traitent se probléme.

Dans les systémes 2G, tout le secteur de couverture est divisé en cellules. Dans
chaque cellule seulement un canal est utilis¢ [34]. Puisque la largeur de bande du
systéme est limitée, le canal doit étre réutilisé dans une autre cellule. Puisqu'il y aurait
des interférences inacceptables de co-canal si des cellules voisines transmettent sur la
méme fréquence, le systeme est congu de facon a séparer des cellules qui emploient la
méme fréquence. La distance entre les cellules qui utilisent le méme canal s'appelle
distance de réutilisation. Le concept cellulaire est illustré par la Figure 2.2, ou quatre

ensembles différents de canaux sont utilisés.

Figure 2.2 : Structure cellulaire d'un systéme sans fil avec quatre ensembles

différents de canaux.
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La distance de réutilisation est donnée par :

D =R+3K

Dans les systémes 3G, il y a un autre concept pour combattre les interférences co-
canal puisque tous les utilisateurs transmettent des données dans la méme bande de
fréquence. Par conséquent, beaucoup d'outils systeme, par exemple les codes
d'étalements orthogonaux et controle de la puissance [37], sont utilisés pour réduire

les interférences co-canal.

Une autre maniére efficace de combattre l'interférence co-canal est d'employer
plus d'une antenne pour recevoir ou transmettre les données. Ainsi, le récepteur ou
I'émetteur peut choisir respectivement, ne pas recevoir ou ne pas transmettre, dans la

direction de l'interférence, c'est-a-dire faire une opération du beamforming.
2.2.3  Propagation par trajets multiples :

Dans les communications mobiles, un signal transmis est soumis aux
réflexions par des batiments, montagnes, ou autres réflecteurs [38], voir la Figure 2.3.
Ce phénoméne s'appelle la propagation par trajets multiples et méne a la déformation
ou méme a une suppression provisoire du signal recu. Les variations d'amplitude du

signal regu s'appellent évanouissements (fading). Quand différentes fréquences sont
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atténuées différemment cela s'appelle fading sélectif de fréquence. Autrement, il

s'appelle fading plat des fréquences (flat fading).

Figure 2.3 . Propagation par Trajets Multiples.

Ainsi, les variations d'amplitude du signal recu sont dues aux variations
temporelles du canal par trajets multiples. L'enveloppe de la réponse impulsionnelle
du canal suit une distribution de Rayleigh si la réponse impulsionnelle du canal peut
étre modelée en tant que processus gaussien centré a valeurs complexes [42]. Ceci se
produit quand le récepteur ne peut détecter aucune composante du signal recu en vue
directe (LOS: Line-of-Sight). Ce genre de canaux est connu comme canal a fading de
Rayleigh. Cependant, si une composante LOS existe dans le signal regu, le canal
s'appelle un canal a Fading de Rice et la réponse impulsionnelle peut étre modelée

comme processus gaussien complexe a moyenne non nulle.

2.24 Le Bruit:

Le bruit est un terme employé pour englober toutes les perturbations qui
détériorent le signal transmis, comme le bruit thermique, les composants non-parfaits
etc. Dans toute cette thése on suppose que le bruit est gaussien, avec une densité

spectrale de No/2.
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2.3 Méthodes d'acceés multiples :

Dans un systéeme de communication sans fil plusieurs utilisateurs partagent un
milieu commun de transmission, donc les méthodes «d'accés multiple » sont
nécessaires. Les méthodes d'accés multiples les plus utilisés sont généralement,
I'Acces Multiple par Division de Fréquence (FDMA : Frequency Division Multiple
Access), I'Accés Multiple par Division du Temps (TDMA : Time Division Multiple
Access), I'Accés Multiple par Division de Codes (CDMA : Code Division Multiple
Access) et I’Access Multiple par Multiplexage de Fréquences Orthogonales (OFDM :
Orthogonal Frequency Division Multiplexing) ou une combinaisons de ce qui

précede.

2.3.1 L'Acces Multiple par Division de Fréquence FDMA :

Dans les systtmes FDMA, la largeur de bande du systeme est divisée en
plusieurs canaux et a chaque utilisateur est assigné un canal différent. Il doit y avoir
une fréquence de garde entre les différents canaux pour réaliser des niveaux bas
d'interférence co-canal. Ainsi, un systtme FDMA exige une largeur de bande assez
importante si des débits binaires significatifs doivent étre réalisés. Le principe du

systtme FDMA pour trois utilisateurs est illustré par la figure 2.4.

Densité 4 Temps
Utilisateur 1 Canal 1 SPECTIHIE
- _ >
Utilisateur N Canal N f
- non oo il
Utligstewr 1 2 3 N

Figure 2.4 Un systtme FDMA avec N utilisateurs.

2.3.2 L'Accés Multiple par Division du Temps TDMA :

Dans un systtme TDMA chaque utilisateur est assigné un slot de temps

différent, de se fait, il peut employer la largeur de bande entiere du systeme. Ainsi, il
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est possible de réaliser des débits binaires ¢levés avec une largeur de bande modérée
du systeme, mais beaucoup d'utilisateurs causeront plutdt un grand retard temporel
dans le systeme. La figure 2.5 représente le principe d’un systeme TDMA pour trois

utilisateurs.

Utilastear

v

-

Figure 2.5 Un systtme TDMA

2.3.3 Systéme TDMA/FDMA :

Dans un systtme TDMA/FDMA, la largeur de bande du systéme est divisée en
plusieurs canaux. Pour augmenter le nombre d'utilisateurs possibles dans chaque
canal, plusieurs utilisateurs sont multiplexés et envoyés dans le méme canal, voir

figure 2.6. Ce concept est utilisé par GSM.

Bloc TDMA 1 Canal 1
Bloc TDMA 2 \—/ Canal 2
1 1

Bloc TDMA N Canal N

Figure 2.6 Un systtme TDMA/FDMA.

2.3.4 L'Acceés Multiple par Division de Codes CDMA :

Le systtme CDMA est une technique a étalement du spectre, qui signifie que
les signaux transmis sont étalé sur une largeur de bande beaucoup plus grande qu'est
nécessaire pour la transmission. La technique a étalement du spectre est tout a fait
robuste au fading sélectif de fréquence puisque seulement une partie relativement
petite de la largeur de bande du systéme est susceptible d'étre soumise a un profond

fading en un temps donné. L’étalement de fréquences est effectué¢ par des codes
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orthogonaux. Puisque les codes d’étalement sont orthogonaux, tous les utilisateurs
peuvent partager la méme largeur de bande. Ainsi, les signaux regus se composent des
signaux de plusieurs utilisateurs superposés. Il est, donc, trés important qu'ils soient
recus avec une puissance égale. Autrement, le signal le plus fort (utilisateur) pourrait
compleétement masquer les autres signaux. Ce phénomeéne s'appelle « le probleme du
(Near/Far) ». Par conséquent, la commande de la puissance est une partie tres
essentielle des systémes a étalement du spectre. Sans elle la capacité du systéme sera
séverement réduite [4, 10]. La propagation par trajets multiples corrélera les différents
codes de propagation, et les utilisateurs commenceront a s'interférer les uns avec les
autres. Ceci s'appelle l'interférence par Acces Multiple (MAI) et limitera également la

capacité dans chaque cellule.

Il existent principalement deux systétmes CDMA : le DS-CDMA (Direct
Sequence CDMA) et le CDMA 2000 (IS-95) (Frequency Hopping CDMA) [4]. La
différence principale entre les deux systémes réside dans le choix de la méthode
d’étalement du spectre. Dans le DS-CDMA, le code d’étalement est multiplié avec le
signal original pour réaliser I’étalement. Dans CDMA 2000 (ou IS-95), I’étalement est
effectuée par la méthode du saut de fréquence, ou le code d’étalement détermine
'ordre de la méthode du saut de fréquence. Les différents systémes sont illustrés sur la

figure 2.7

Channel 1

nuser b 4 ﬂ‘

O

(@) "

Channel N

Spreading sequence

(b) \(

Spreading sequence

Figure 2.7 Différents principes d’étalement du spectre dans les systemes CDMA :
(a) Etalement par saut de fréquences

(b) Etalement par séquence directe.
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23.5 IP’Access Multiple par Multiplexage de Fréquences
Orthogonales :

OFDM est une technique a multi-porteuses ou le train binaire est divisé et
transmis a travers plusieurs canaux paralleles a taux bas. Puisque les signaux sont
transmis a taux bas, la période sera plus longue et le probléme avec ISI sera réduit
considérablement. Les propriétés de transmission a taux bas créeront également la

robustesse contre les environnements par trajets multiples modérés.

Puisque le multiplexage de fréquence est réalis¢ par des fonctions
orthogonales de base (IDFT : Inverse Discret Fourier Transform), les canaux de
fréquence paralléles peuvent se recouvrir sans s’interférer les uns avec les autres, voir
figure 2.8. Ainsi, 'OFDM est une méthode spectralement efficace die au
recouvrement des bandes de fréquence. Aujourdhui, OFDM est employé dans les
spécifications Hiperlan II et d'IEEE 802.11a [40]. C'est également un candidat fort

pour la prochaine génération des réseaux sans fil, c.-a-d. les systémes 4G.

Ponwer T T T T T T

VAV V.V VAvAu

Frequency

Figure 2.8 Illustre trois porteuses d'OFDM
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2.4  Structures du récepteur

Cette section présente une vue d'ensemble des différentes solutions de
récepteur qui ont été proposées pour résoudre les problémes résultant des trajets
multiples, ISI et MAI, qui ont été présenté plus haut. Pour donner une image claire,
une vue d'ensemble simplifiée d'un systéme de communication est donnée comme
schéma fonctionnel par la figure 2.9. Le placement de I'égaliseur, qui est d'un intérét
particulier pour ce travail, est également montré. Dans ce qui suit, une bréve

présentation des différents blocs du systéme sera donnée.

Digital :
B s Coding Bit to Symboll | gppep * Modulation

Houre happing

L 4

Equahzation [+— SRRCF -q-[J{:-mnduliimn;j/

Figure 2.9. Un systéme de communication sans fil.

Symbol to Bit|

Destination j+— Decoding (44— Mapping

Au niveau de 1'émetteur, le signal binaire source est codé afin d'atteindre deux
objectifs. Premiérement, il est censé pour obtenir une transmission efficace d’enlever
lI'information redondante (codage de source), et, deuxiémement, pour réaliser une
communication fiable a travers des canaux bruités en introduisant le contrdle de
I’information redondante (codage de canal). Le train binaire codé est alors transformé
en symboles en employant diverses modulations numériques (par exemple, ASK :
amplitude shift keying, FSK : frequency-shift keying, ou, PSK phase-shift keying, ou
GMSK Gaussian ). Avant que le signal soit modulé et transmis sur sa fréquence
porteuse, le signal est filtré par un filtre SRRCF pour contraindre l'utilisateur a

transmettre seulement sur son canal assigné et réduire ainsi les effets d'ISI.
Au niveau du récepteur, le démodulateur extrait le signal en bande de base a

partir du signal haute fréquence recue. Le signal en bande de base est alors filtré par le

SRRCF, pour controler ISI [42]. Ensuite 1'égaliseur essaye de récupérer le signal
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original transmis avant que le signal soit converti de nouveau a un train binaire. En
conclusion, le signal est décodé de nouveau a un signal source binaire, qui devrait étre
d’une ressemblance exacte au signal source binaire transmis.

Il y a fondamentalement trois types de structures d'égalisation ; récepteurs
temporels, récepteurs spatiaux, et une combinaison des deux, récepteurs spatio-
temporels. L'idée fondamentale derriére ces différentes techniques sera présentée dans

les sections suivantes,

2.4.1.1 Structures temporelles de récepteur

Le récepteur temporel estime le canal et ensuite emploie cette information
pour récupérer le signal original transmis. Cette section présentera différentes

structures temporelles de récepteurs.

24.2 Egalisation du canal

Dans une approche d'égalisation du canal, le processus de récupération du
signal est considéré comme un probléme de filtrage inverse. Toutes les perturbations,
comme la propagation par trajets multiples, ISI et le bruit, sont considérés comme

¢étant le résultat d'un canal inconnu, voir la figure 2.10.

Signal Transmis Signal reconstitué

v

—» Canal inconnu Filtre inverse ———»

Figure 2.10 Illustration d’une égalisation du canal

Puisque les canaux dans les systémes sans fil sont variables dans le temps, le filtre
d'égalisation doit étre estimé continuellement. Par conséquent, le filtre égaliseur du

canal est adaptatif pour pouvoir suivre les variations du canal.
Le récepteur optimal pour un systéme de communication numérique, en

supposant un canal linéaire (AWGN), est un filtre optimal [42] combiné avec

¢galiseur de symboles. Ce filtre doit optimiser le signal transmis et le canal. La bonne
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connaissance des caractéristiques du canal est ainsi exigée. Cependant, dans beaucoup
de systémes de communications mobiles variants dans le temps, la connaissance
exacte des caractéristiques de canal n'est pas connue a priori. Par conséquent, il est
commun d’avoir un récepteur qui est optimale seulement pour la forme d'onde du
signal combinée avec un égaliseur. Ceci suppose qu'il y a bonne synchronisation entre
I'émetteur et le récepteur. Ces exigences peuvent étre surpassées en utilisant un
¢galiseur a espacement fractionnaire [46] - [47], ou le signal recu est échantillonné r
fois la fréquence symbole. Un égaliseur a espacement fractionnaire a les avantages

suivants par rapport a un égaliseur a la fréquence symbole [46] :

e [L’échantillonnage a une fréquence plus élevée que la fréquence de symbole
facilite I’extraction de la synchronisation et l'information sur la porteuse a
partir du signal recu.

o Les égaliseurs a espacement fractionnaire fonctionnent mieux que des

égaliseurs a fréquence symbole dans les environnements bruités

D'autres propriétés souhaitables des FSE (Fractionally Spaced Equalizer) sont
rapportées dans [47]. L'inconvénient principal de 1'égaliseur FSE par rapport a
'égaliseur a fréquence symbole est que le premier a une complexité de traitement

plus ¢élevée, qui est le résultat direct des fréquences d’échantillonnage ¢élevées.

Fondamentalement, il y a deux types d'égaliseurs : égaliseurs non aveugles et
¢galiseurs aveugles. Les égaliseurs Non aveugles emploient une séquence
d’apprentissage de données connues (pilote/séquence d’apprentissage) dans chaque

bloc de données pour estimer les pondérations du filtre égaliseur, voir figure 2.11.

Données pilote Données

Figure 2.11. Emplacement des bits du pilote.
Deux des algorithmes adaptatifs les bien connus utilisés pour I'égalisation non-

aveugle sont les moindres carrés (LMS : Least Mean Square) et l'algorithme des

moindres carrés récursif (RLS : Recursive Least Square) [15, 16]. Le LMS a une

33



complexité de traitement trés basse mais dépend fortement de la qualité du signal
désiré [55]. Le RLS, quand a lui, est un algorithme qui a une convergence tres rapide

aux dépends d'une complexité de traitement plus élevée.

Puisque les séquences pilotes occupent I'espace ou éventuellement des bits
d'informations pourraient avoir été transmis, cela se répercute sur la capacité du
systéme. La longueur et la distance de séparation des pilotes est limitée pour éviter la
perte inacceptable de capacité. Par conséquent, 1'égaliseur a besoin d'un algorithme de
controle pour pouvoir suivre les variations du canal entre chaque pilote. DDE (Direct
Dedicated Equalizer) ou DFE (Direct Feedback Equalizer) [42] peuvent étre employés
pour la poursuite du canal et pour augmenter les performances de 1'égaliseur.
Cependant, Ceci fonctionne seulement pour les environnements a évolution lente, tels
qu'un environnement de bureaux. Si les variations du canal sont trop rapides entre

chaque séquence d’apprentissage, ces égaliseurs perdent en performance.

Pour éviter les problémes tels que des séquences d’apprentissage courte et mal
placées et des canaux changeants rapidement, les égaliseurs peuvent employer des
caractéristiques connues du signal pour estimer les coefficients de 1'égaliseur. Cette
classe d’égaliseurs, qui emploie l'information a priori au lieu des séquences pilotes
s'appelle «les égaliseurs aveugles ». Puisque les caractéristiques du signal transmis
sont employées, tous les bits transmis peuvent étre employé pour estimer les
parametres de l'égaliseur. Les algorithmes aveugles sont caractérisés par une
convergence lente, et ils sont sujets également a des problémes d'ambiguité de phase.
La convergence lente n'est pas un probléme important, puisque 1'égaliseur aveugle
peut utiliser toutes les données recues pour estimer les pondérations de 1’égaliseur. Un
algorithme aveugle populaire est I'algorithme de module constant (CMA : Constante
Modulus Algorithme) [50] - [51], L'algorithme de module constant est un algorithme
adaptatif aveugle proposé par Goddard [64] et par Treichler et Agee [65]. C’est un
algorithme a complexité réduite mais souffre de la convergence lente. Afin
d'améliorer la vitesse de convergence plusieurs versions normalisées du CMA ont été

suggérées [52].

Dans notre thése nous avons utilisé l'algorithme CR pour l'identification

aveugle des canaux de transmission. Cet algorithme est exposé au chapitre 7.
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2.5 Structure spatiale du récepteur :

Un tel récepteur utilise la diversité spatiale qui est réalisée en employant
plusieurs antennes en réception ou en transmission, c'est-a-dire en utilisant un réseau
d'antennes. La configuration du réseau utilisée dans cette thése est la configuration
linéaire, voir figure 2.12. En plagant les antennes de réception a différents endroits,
différents niveaux de signal seront recus. Dans le cas du fading de Rayleigh, dans [20]
on montre qu'une séparation entre ¢léments d'antenne est approximativement de
moitié¢ de la longueur d'onde est exigée pour que la corrélation entre les signaux regus

peut étre nulle.

k
F Y

)

To the receiver, * To the receiver.

Figure 2.12. Réseau linéaire et circulaire.

Deux maniéres a mettre en application par un récepteur a diversité spatial :
1. Additionner les sorties ensemble pour former le signal de sortie ou
2. Choisir, comme signal de sortie, I’'un des signaux recus avec le rapport

signal/bruit instantané le plus élevé (SNR) [54].
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Figure 2.13. Opération du Beamforming

La combinaison de diversité est une maniére efficace de combattre la propagation par
trajets multiples. La séparation spatiale peut étre exploitée par le récepteur en
employant une méthode du beamforming Figure 2.13. Dans le beamforming, le réseau
d'antennes est orienté pour écouter dans une certaine direction. Ceci est réalisé¢ en
ajoutant les différents signaux recus ainsi qu'une ou plusieurs pondérations complexes
pour former le signal de sortie du récepteur [55]. Ainsi, le beamformer peut en
principe améliorer le signal d'intérét pour une certaine direction et suppriment tous les

signaux d’interférence qui arrivent des autres directions.

Le chapitre suivant va exposer d’une maniére explicite le troisiéme type de systémes

concernant les systémes spatio-temporels.
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Chapitre 3

Introduction aux

Antennes Adaptatifs

3.1 Introduction

Il y a approximativement 2.4 milliard d'abonnés mobiles dans le monde entier
qui utilisent la technologie GSM, et on s'attend a ce que ce nombre augmente
considérablement dans les années a venir [11]. Une des manieres d'assurer un bon
service pour les millions d'abonnés est l'application des systémes d'antennes
intelligentes. A la lumiére de ceci, beaucoup de projets et recherches ont été

développés pour montrer les avantages potentiels des systémes d'antenne intelligente.

Ericsson a entrepris un tel projet en coopération avec GSM1800 1'opérateur
allemand Mannesmann. L'essai en service réel a impliqué plusieurs stations de base
GSM/DCS avec des antennes intelligentes. Basé sur les résultats, Ericsson-

Mannesmann a rapporté un gain de 100% a 200% de capacité [2].

Un autre genre de projet est Tsunami II ; un projet dans le 4éme programme européen
ACTS traitant le déploiement d'antennes intelligentes aux réseaux DCS1800 basés a
Bristol, Royaume-Unie. Les résultats initiaux de rapport du projet suggerent qu'une
prolongation de gamme de 54% dans des environnements ruraux et une réduction des

interférences de 1'ordre du 30 dB [12].
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Figure 3-1: ACTS Tsunami Il Testbed [12]

Pour citer quelques exemples, Bellofiore et al. [14] ; ont utilisés des systemes
d'antennes intelligentes sur les réseaux mobiles ad-hoc ayant pour résultat
I'amélioration de la capacité du réseau. Une amélioration de la capacité de 27% a été
montrée par Gordon et al. [15] en utilisant des antennes intelligentes pour les

systemes [S-95.

Il est tout a fait évident que les fabricants et les chercheurs envisagent différentes
solutions pour les systémes de communications mobiles. Aprés avoir exposer I'impact
des antennes intelligentes sur les systémes de communication mobiles, la section
suivante traitera les avantages et les facteurs de colt potentiels liés aux systémes

d'antennes intelligentes.

3.2 Avantages potentiels des antennes intelligentes dans les

communications mobiles

3.2.1 Amélioration de capacité et efficacité spectrale

Comme nous avons vu jusqu'ici, la raison pour laquelle il y a un intérét croissant pour

les antennes intelligentes est 1'augmentation de la capacité. Dans un environnement
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urbain, il y a trois facteurs principaux, qui limitent la performance du systeme de

communication sans fil, comme 1'indique la Figure 3-2.

Interterence

Rayleigh fading

Figure 3-2: Affaiblissements dans les communications sans fil

Ces facteurs affectent la qualité du signal transmis aussi bien que la capacité du canal
du systéme. La capacité du canal se rapporte au débit maximal que peut soutenir un
canal pour une largeur de bande donnée [16]. Les systémes d'antennes intelligentes
peuvent réduire l'effet de ces facteurs menant a supporter plusieurs utilisateurs sur un
débit donné. C'est-a-dire, 1'amélioration de la capacité du canal mene a 1'amélioration

de l'efficacité spectrale.

Le premier de ces facteurs négatifs est I'évanouissement (fading) par trajets
multiples, qui est provoqué par les chemins multiples sur le signal transmis jusqu'a
I'antenne du récepteur. Les signaux de ces chemins s'ajoutent avec des phases
différentes ayant pour résultat la réduction de la taille du signal [2]. Le deuxiéme
affaiblissement est le retard de diffusion, ou un signal désiré arrivant de différentes
directions est retardé par les différentes distances parcourues [16]. Ceci peut avoir

comme conséquence l'interférence inter-symbole, causant la dégradation significative
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de la qualité du signal. Les antennes intelligentes peuvent réduire I'effet des réflexions
par trajets multiples et le retard de diffusion, en focalisant 1'énergie dans la direction

désirée, et de placer des annulations dans la direction des signaux non désirés.

Le troisieme affaiblissement est l'interférence co-canal. L'interférence co-canal
est simplement l'interférence entre plusieurs cellules qui emploient le méme ensemble
de fréquences pour la couverture d'un secteur donné. En exploitant le filtrage spatial,
les antennes intelligentes peuvent efficacement augmenter le rapport signal-a-
interférence (SIR) du systéme, de ce fait réduisant 'effet de 'interférence co-canal
Dans les systemes (TDMA), avoir un SIR croissant, implique la possibilité de réduire
la distance de réutilisation des fréquences [2]. Un exemple est montré par la Figure
3.3, ou un bouquet traditionnel de sept-cellule est réduit a un bouquet de trois-cellule.

Ceci ménera a une augmentation de la cabacité de 7/3.

Les systtmes (CDMA) sont moins sensibles aux interférences que les
systtmes TDMA. La source principale de bruit dans le systéme est l'interférence
d'autres utilisateurs dus aux codes de propagation qui ne sont pas idéalement
orthogonaux [13]. Par conséquent nous nous attendrions a un plus grand gain de

capacité pour les systémes CDMA.

Figure 3.3 : lllustration de la réduction de la distance de réutilisation des
fréquences [2]

(a) Bouquet Traditional de 7-cellules . (b) Bouquet possible de 3 cellules
par réduction d’interférence avec les
antennes intélligentes.
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3.2.2 Augmentation de la gamme

La puissance de liaison montante recue a partir d'une unité mobile a une station de

base est donnée par [7],

P.=P,+Gs+G,—PL (2.1)
Ou P, est la puissance a la station de base, P; est la puissance transmise par 1'abonné,
Gs est le gain de l'antenne de I'abonné, G, est le gain de l'antenne de la station de

base, et le PL est la déperdition du chemin.

Une antenne intelligente est directive en nature comparée a une antenne
traditionnelle ou les antennes sectoriels. En exploitant cette propriété, un gain élevé
peut étre placé dans la direction du faisceau du signal d'intérét. Ceci peut réduire la
puissance transmise de 1'unité mobile et ainsi le résultat sera une cellule de grande
taille. Par conséquent, moins de stations de base sont nécessaires, résultant a une
réduction du colt. Le gain d'antenne comparé a une antenne simple peut étre
augmenté d'une quantité égale au nombre d'éléments du réseau, par exemple, un

réseau de huit éléments peut fournir un gain de (9dB) [2].

3.3.1 Reduction du Handovers

Quand la quantité du trafic dans une cellule excéde la capacité des cellules,
une division de la cellule est souvent employée afin de créer de nouvelles cellules
Figure 3.4, chacune avec sa station de base et une bande de fréquences. La réduction
de la taille des cellules méne a une augmentation du nombre de handovers [16]. En
utilisant les antennes intelligentes pour augmenter la capacité d'une cellule, le nombre
de handovers peut étre réduit réellement. Puisque chaque faisceau trac un mobile,
aucun handover est nécessaire, a moins que différents faisceaux utilisant la méme

fréquence se croisent.
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Figure 3.4. Division céllulaire par addition de nouvelles cellules dans les sites a

demande élevée.

3.3.2 Nouveaux Services

Quand on utilise des antennes intelligentes le réseau aura accés aux
informations spatiales sur les utilisateurs. Cette information peut étre employée pour
estimer les positions des utilisateurs beaucoup plus exactement que dans les réseaux
existants. Le positionnement peut étre employ¢ dans les services tels que les appels

d'urgence.

3.3.3 Securiteée

II est plus difficile d'avoir un raccordement quand des antennes intelligentes sont
utilisées [2]. Pour avoir avec succes un raccordement l'intrus doit étre placé dans la

méme direction que I'utilisateur vu par la station de base.

3.4 Facteur Cout

Afin d'évaluer les avantages des systémes d'antennes intelligentes, nous devons

¢galement analyser les facteurs de colt qui lui sont liés [2].
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3.4.1 La complexité du Transceiver

I1 est évident qu'un transceiveur a antenne intelligente est beaucoup
plus complexe qu'un transceiveur traditionnel. L'antenne aura besoin de chaines
séparées de traitement pour chacun des ¢léments d'antenne du réseau et des calibrages
en temps réel précis pour chacun d'eux. En outre, le traitement d'antenne est un
processus comportant de nombreux calculs, particuliérement si des réseaux adaptatifs
sont utilisés. Ceci signifie que la station de base d'antennes intelligentes doit inclure
des processeurs numériques trés puissants et des systemes de contrdle. Ainsi, La
station de base d'antennes intelligentes est beaucoup plus chére que les stations de

base conventionnelles.

3.2.3 Gestion de ressource

Les antennes intelligentes sont principalement une technologie radio, mais
¢galement exige les nouvelles fonctions du réseau telles que la gestion de ressources
et la mobilité. Quand un nouveau raccordement doit étre établi ou le raccordement
existant doit étre remis a une nouvelle station de base, aucune information angulaire
n'est disponible a la nouvelle station de base et un certain moyen « de trouver » la
station mobile est nécessaire. Ceci peut €tre manipulé en laissant le champ de la
station de base sans interruption par la cellule avec un faisceau de «recherche »
recherchant des candidats pour un nouveau raccordement. Une autre possibilité est

d'employer un systéme externe, par exemple, le GPS.

Dans l'accés multiple par Division d'espace (SDMA) Figure 3.5, les
utilisateurs a l'aide de la méme voie de transmission physique dans la méme cellule
sont séparés par un angle. Quand la collision angulaire entre ces utilisateurs se
produit, I'un d'entre eux commute rapidement & un autre canal de sorte que le

raccordement ne soit pas interempu.
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Figure 3.5: Le concept SDMA [2].
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Chapitre 4
Les Systemes

d’Antennes Intelligentes

4.1 Introduction

Une antenne dans des systemes de télécommunication est le port par lequel de
I'énergie radiofréquence (RF) est couplée de 1'émetteur au monde extérieur et, a
'envers, au récepteur du monde extérieur [18]. La facon dont 1'énergie est distribuée
et rassemblée de I'espace est vitale pour l'utilisation efficace du spectre
¢lectromagnétique. Les systémes d'Antennes Intelligentes sont promus pour étre la
technologie des systemes de communication sans fil dans ce siécle. Cependant, la
question demeure « ce qui est une antenne intelligente ? » Le chapitre 4 cherchera a
répondre a cette question, en examinant les différentes technologies d'antenne

disponibles.

4.2 Antennes Omni directionnelles

Depuis longtemps les communications sans filutilisent les antennes
omnidirectionnelles. L'antenne omnidirectionnelle est une conception de simple-
¢lément qui rayonne et recoit de 1'énergie électromagnétique dans toutes les directions.
Cette conception de simple-élément omnidirectionnel ressemble a un modele

d'ondulation dans une piscine remplie d'eau. La Figure 4.1 représente un tel modele
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Figure 4.1: Antenne et modele de rayonnement omnidirectionnel [2].

Cette conception offre une solution aux environnements simples ou la connaissance
spécifique de l'endroit d'utilisateur est négligeable. Cependant, ceci cause des
¢éparpillements de 1'éneregie, en atteignant un utilisateur désiré avec seulement un petit
pourcentage de I'énergie globale envoyée dans l'environnement [18]. Afin de résoudre
ce probléme, les stratégies omnidirectionnelles essayent de surmonter des défis
environnementaux en amplifiant simplement les niveaux de puissance a 1'émission de
signaux. Dans un environnement multi-utilisateurs ceci meéne a des interférences de

co-canal séveres, n'offrant de ce fait aucun avantage de SNR.

En outre, une antenne omnidirectionnelle n'a aucune propriété¢ de de réduction des
interférences par trajets multiples; donc, elle ne peut pas sélectivement rejeter les
signaux non désirés. Ces limitations affectent défavorablement l'efficacité spectrale,

incitant des concepteurs a concevoir des technologies plus sophistiquées d'antenne.

Une antenne simple peut également étre utilisée pour avoir certaines directions
préférentielles fixes de transmission et de réception. Le systeme d'antenne sectorielle
est une approche qui consiste a subdiviser la cellule en secteurs qui sont couverts a
l'aide des antennes directionnelles regardant dans des secteurs différents de station de

base, Figure 4.2.
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Figure 4.2: Systeme d'antenne Sectorisée et structure de couverture [2].

Du point de vue fonctionnement, chaque secteur est trait¢é comme une cellule, la
gamme est plus grande qu'une antenne omnidirectionnelle puisque plus de puissance
peut étre concentrée sur un plus petit secteur. En outre, les antennes sectorielles
tiennent compte de la réutilisation de fréquence en réduisant l'interférence potentielle
a l'interieur de la cellule originale. Cependant, puisque chaque secteur actionne une
fréquence différente pour réduire l'effet de l'interférence de co-canal, des handovers
entre les secteurs sont exigées. En outre, avec la sectorization, les améliorations de la
qualité viennent aux dépens de la capacité. Une sectorisation par trois d'une cellule
induit une réduction de capacité d'environ 30% comparée a un emplacement

omnidirectionnel [19].

4.3 Diversité de Systémes

La diversité de systémes est la prochaine étape vers les antennes intelligentes.
Dans le chapitre 2 nous avons vu comment le fading dégrade sévérement la sortie des
systémes de communications sans fil. Afin de réaliser la transmission de données sans
produire une puissance excessivement croissante, il est indispensable d'adopter une
technique auxiliaire qui peut faire face a I’evonouissement par trajets multiples rapide
[20]. Les systemes de diversité sont des systémes les plus efficaces qui peuvent

contrecarrer les effets négatifs de 1’evonouissement par trajets multiples.
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Le systeme de diversité incorpore deux ¢léments d'antenne a la station de base avec
une légere séparation physique, tenant compte de la basse corrélation entre signaux
recus. Les systemes de diversité offrent une amélioration de la force efficace du signal

recu en employant dessus des méthodes suivantes [18] :

e Diversité commutée : supposant qu'au moins une antenne sera dans I'endroit
favorable a un moment donné, ce systtme commute continuellement entre les
antennes (relie chacun des canaux de réception a la meilleure antenne de
portion) pour employer toujours 1'élément avec la puissance de signal la plus

¢élevée.

e Combinaison de diversité : Cette approche corrige I'erreur de phase des deux
signaux par trajets multiples et combine efficacement la puissance des deux
signaux pour produire le gain. D'autres systemes de diversité, combinent les
sorties de toutes les antennes pour maximiser le rapport de 1'énergie recue des

signaux combinés au bruit.

En un mot, si un chemin par radio subit un profond évanouissement, la diversité
d'antenne commute vers un autre ¢lément, qui peut avoir un signal plus fort. En ayant
plus d'un chemin a choisir, le SNR " instantané et moyen" peut étre amélioré au
niveau du récepteur, souvent de 20 a 30 dB [1]. Bien que, cette approche atténue
I'évanouissement par trajets multiples, dans les environnements avec des interférences
séveres, la stratégie de prendre le signal le plus fort ou extraire la puissance maximum
du signal a partir des antennes peut avoir comme conséquence la réception d'un signal

d'interférence plutot que le signal désiré [2].
La nécessité de distinguer le signal désiré et les interférences a mené a la prochaine

¢tape de 1'évolution des systeémes d'antenne qui integrent intelligemment l'opération

simultanée de diversité d'antenne.
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4.4 Systeme d'Antenne Intelligente

f 3
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Figure 4.3: Schéma analogique d'une Antenne Intelligente [13].

Les antennes intelligentes sont des réseaux d'éléments d'antenne qui changent leur
modele d'antenne dynamiquement pour s'ajuster sur le signal désiré, et atténuer les
interférences causées dans le canal par les effets de trajets multiples, par l'utilisation
de processeurs numériques du signal (DSP) [2]. Le DSP peut étre vu comme
l'intelligence de I'élément d'antenne, qui lui permet de transmettre et recevoir le signal
d'une maniére adaptatif, et spatialement sensitive. La figure 4.3 illustre comment

l'intelligence de 1'antenne intelligente oriente son lobe principal.
Les antennes intelligentes sont classifiées selon leur niveau d'intelligence ou
les stratégies de transmission, et sont illustrés par la figure 4.4. Les trois

classifications principles sont :

e Antennes a faisceaux commutés.

e Antennes a phase Dynamique.
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e Réseaux d'antennes adaptatives.
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Figure 4.4: concept D'Antennes Intelligentes [13].

4.4.1 Systeme d'Antennes a faisceaux commutés

Un systeme d'antennes a faisceau commuté est une extension de cellule
sectorielle, car chaque cellule est subdivisée en petits secteurs. Pendant que I'unité
mobile se déplace dans toute la cellule, le systéme d'antennes a faisceau commuté
détecte la puissance du signal, choisit le modele prédéfini approprié de faisceau, et
commute continuellement le faisceau si nécessaire. Le but du systeme d'antennes a

faisceau commuté est d'augmenter le gain suivant la localisation de 1'utilisateur.
L'inconvénient principal du systéme d'antennes a faisceau commuté est que le systéme

ne peut pas assurer la protection contre les composantes par trajets multiples recus des

directions pres de celle du signal désiré.
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4.4.2 Antennes a phase Dynamique

Dans les réseaux d'antennes a phase dynamique, un algorithme de direction
d'arrivée (DOA) est utilisé pour la détection du signal regu a partir de I'unité mobile,
la poursuite (tracking) continuel peut étre vue comme une généralisation du concept
du lobe commuté, ou la puissance regue est maximisée.

Dans le suivant chapitre nous allons exposer les systemes d'antennes adaptatives.

4.4.3 Systéme d'Antennes Adaptatives

Les communications sans fil représentent un domaine de recherche important,
menant finalement au développement et a 1’amélioration de nouveaux services et
produits. L'amélioration substantielle en capacité de ces systémes est une question
principale car leur utilisation devient trés large. L'expansion considérable des
communications mobiles au cours des derniéres années a suscité I'importance d'une
utilisation efficace de la largeur de bande de fréquence. Il y a une demande croissante
de la capacité dans les systémes sans fil qui se traduit le plus souvent directement en
demande pour plus de largeur de bande qui est tout a fait limitée.

Aussi, les colts d’installation des infrastructures sont souvent un facteur limiteur
quand on veut déployer un nouveau systéme qui vise a une large surface de
couverture. L'augmentation de la gamme des systémes courants est donc également

d’un grand intérét.

Il y a deux facteurs critiques qui entrent dans la conception des systémes de
communication mobiles de grande envergure, la capacité et la couverture. Ces deux
facteurs ont un impact direct sur le cout et la qualité des services puisque les
ressources spectrales sont limitées et l'efficacité spectrale est nécessaire. La dimension
spatiale est largement encore inconnue dans les systémes sans fil. Les
télécommunications traditionnelles multiplexent les canaux en fréquence et/ou en
temps. Cependant, la dimension spatiale est en général employée d'une fagon trés
rudimentaire, par exemple, on utilise quelques canaux fréquentiels dans certaines
zones géographiques (planification de fréquence) pour limiter les interférences. En

incorporant des réseaux d'antennes et des techniques efficaces de traitement spatio-
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temporel dans les futurs systémes, la capacité et la gamme peuvent étre augmentées.
Avec un traitement appropri€, il est possible de multiplexer les canaux dans la
dimension spatiale juste comme dans les dimensions de fréquence et de temps. La
réception et la transmission spatiales sélectives, peuvent réduire les interférences dans
le systéeme de maniére significative permettant a des fréquences d'étre le plus souvent

réutilisée et de ce fait la capacité augmente.

Chaque utilisateur a une signature spatio-temporelle unique vue par la station
de base. En identifiant cette signature pour la liaison Utilisateur/station de Base
(Uplink), le signal d'intérét peut étre extrait a partir du bruit tout en supprimant les
interférences. En outre, avec la connaissance de la signature spatio-temporelle
décrivant le canal «station de base/Utilisateur » (Downlink), les systémes de
transmission peuvent étre congue pour maximiser la puissance du signal d'intérét de
l'utilisateur tout en réduisant au minimum l'interférence co-canal. Ceci offre une

capacité substantielle supérieure aux systémes sans fil courant.

4.4.3.1 Principe de base

La figure 4.5 montre les principaux éléments d'un systéme' d'antennes
«intelligentes ». L'antenne ' intelligente' comprend un réseau de capteurs, le réseau du

modele (patternforming) et le processeur adaptatif :

e Le Réseau de Capteurs

il est constitué de capteurs congus pour recevoir et transmettre des signaux.
. hvsi du & linéai culai bitrai i< ol
L'arrangement physique du réseau (linéaire, circulaire, etc.) est arbitraire, mais place

des limitations fondamentales sur les possibilités de 'antenne intelligente.

e Le réseau du Patternforming

La sortie de chacun des N capteur est introduite dans le réseau du
patternforming, ou les sorties sont traitées par des filtres linéaire variant dans le temps

(LTV). Ces filtres déterminent le modele directionnel de 1'antenne' intelligente'. Les
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sorties des filtres LTV sont alors additionnées pour former la sortie global y(?). Les

pondérations complexes des filtres sont déterminées par le processeur adaptatif.

yd
LTV
filter £
4 yd
LTV
filter 2
s
/
LTV
filter &7
-
xgit)fork=1_. N
W
) spatial structure
Adaptive . temporal structure
processor training sequence

feedback signals

Figure 4.5. Diagramme fonctionnel d’une antenne intelligente de N éléments.

e Processeur adaptatif

Le processeur adaptatif détermine les pondérations complexes du réseau du
patternforming. Les signaux et les propriétés connues du systeéme sont utilisés pour

calculer les pondérations.

e Les signaux recus par le réseau de capteurs, xk(t) pour k=1... N
e La sortie de I'antenne’ intelligente’', y (t).

e La structure spatiale du réseau de capteurs

e La structure temporelle du signal regu

e Signaux de retour des mobiles

e Topologie du réseau

Le principe de fonctionnementg d'une antenne intelligente est expliqué par ce simple

exemple. Dans I'exemple, on assume que le réseau de capteurs est linéaire uniforme
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(ULA : Uniform Linear Array) et se compose de deux capteurs identiques

omnidirectionnelles suivant les indications de la figure 4.6.

array normal

(¢ >/_E it)

sensor 1

sensor 2

array axis

f
E=8
Y

Figure 4.6. Un réseau linéaire uniforme (ULA) avec 2 capteurs

Exemple
Supposer qu'un signal s(?) est produit par un mobile placé dans un champ lointain
(far-field) de l'antenne intelligente, 1'onde électromagnétique arrivant au réseau de
capteurs est approximativement plate (voir figure 4.6). Si la direction 8 est différente
de zéro, alors le capteur 2 éprouve un temps de retard par rapport au capteur 1 de :

L dsin@

1%

@.1)

b

Ou d est l'espacement entre les capteurs et v est la vitesse de 1'onde plane. Si s(z) est
un signal a bande étroite avec une fréquence porteuse fy, alors le temps de retard t

correspond au déphasage :

L

0

Ou 4y est la longueur d'onde correspondant a la fréquence porteuse,
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Ay = — (4.3)

Jo

Supposons maintenant qu'un deuxiéme signal d’interférence n(t) avec la méme
fréquence porteuse est capté par le réseau. Les directions de s(t) et de n(t) sont
respectivement 0 et /6 radians. La tache de l'antenne intelligente est d'annuler le

signal d’interférence telle que la sortie devient s (t).

Dans cet exemple, le réseau du patternforming est réduit a deux pondérations
complexe, w; = w;; + jw;y et wy=wy; + jw,yy Alors la sortie de 1’antenne

intelligente diie a s(t) est :

s {[wy +way 1+ j[ws, + w51} (44)

Pour un espacement entre éléments d = Ay/2, le signal d’interférence n(t)
présente un déphasage de m/4 au détecteur 2 par rapport au détecteur 1. Par

conséquent la sortie de I'antenne intelligente due a n (t) peut étre écrite comme :
n(t)exp(jz /4w, + jw,, 1+ n(@) exp(—jz /) [w,, + jw,,] 4.5)

Ainsi, pour que la sortie du réseau soit égale a s(t), il est nécessaire que :

W tw,, = 1

Wiyt Ww,, = 0

(4.6)
Wi = Wiy Wy +w,, =0
Wit W, =Wy +w,, =0
La Solution de I'équation (4.6) donne :
" 1 w 1 w 1 = 1 4.7)
TS Ma T W T Was 5

Le modéle directionnel normal en décibels pour un ULA de N ¢éléments avec des

coefficients complexes des filtres LTV est donné par :
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N-1 72 7kd sin(0) 2
k=0 Wk CXP( Ao )

whw ‘

G(0) =10log,,

La figure 4.7 montre le mode¢le directionnel normal d’une antenne intelligente
de deux capteurs sans pondérations du réseau patternforming. La figure 4.8 montre
comment le modele directionnel change, quand les pondérations de I'équation (4.7)
sont employées. Nous voyons qu'une atténuation est maintenant placée exactement a
un azimut de n/6 radians, qui est la direction de l'interférence Figure 4.7. En plus, il
n'y a aucune atténuation du signal a 0 radians, qui est la direction du signal désiré. Par
conséquent on peut dire que l'antenne intelligente est capable de séparer le signal

désire s(t) et le signal d’interférence n(t).

Modele de direction Normalisé pour deux Capteurs "Antenne Adaptative"
20 T T T T T T T

Gain (dB)
&
o
|

-100 - -

-120 - .

_140 | l 1 | 1 | 1
-4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4

Angle Azimute (En Radians)

Figure 4.7: Mod¢le directionnel normal d’un réseau non pondéré
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Modéle de direction Normalisé pour deux Capteurs "Antenne Adaptative"
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Figure 4.8. Mod¢le directionnel normal d’un réseau pondéré.

Nous remarquons que le systéme a mit une annulation a la direction de I’interférence.
4.5 Améliorations des performances

Un processeur spatio-temporel (antenne' intelligente") est capable de former
des faisceaux de transmission/réception vers le mobile d'intérét. En méme temps il est
possible de placer des annulations spatiales dans la direction des interférences non
désirées. Ces possibilités peuvent étre employées pour améliorer les performances

d'un systéme de communication mobile :

1. Augmenter le gain d’antenne: Les formes d'antennes intelligentes
transmettent et regoivent des faisceaux suivant les indications de la Figure 4.4.
Par conséquent, l'antenne intelligente a un gain plus élevé qu'une antenne
omnidirectionnelle conventionnelle. Le gain plus élevé peut étre employé pour

I'augmentation efficace de la couverture, ou a I’augmentation de la sensibilité
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du récepteur, qui alternativement peut étre exploitée pour réduire la puissance

transmise et le rayonnement électromagnétique dans le réseau.

Diminuer les Interférence Inter symbole (ISI) : La propagation par trajets
multiples dans les environnements radio mobiles méne a ISI. Employer des
transmissions et des réceptions de faisceaux qui sont orientés sur le mobile

d'intérét réduit la quantité de trajets multiples et par conséquent ISI.

Diminuer les Interférences Co-Canal (CCI): Les émetteurs intelligents
émettent moins d'interférence en envoyant seulement la puissance Radio-
Fréquence RF dans la direction de la source désirée. En outre, les récepteurs
a antenne intelligente peuvent rejeter l'interférence en regardant seulement
dans la direction de la source désirée. Par conséquent les antennes intelligentes
sont capables de diminuer le CCI. Une réduction significative du CCI peut
tirer profit par I'Accés Multiple par Division Spatiale (SDMA : Spatial
Division Multiple Access) :

e La méme bande de fréquence peut étre réutilisée en plusieurs cellules,
c.-a-d. la distance de réutilisation de fréquence peut étre diminuée.
Cette technique est appelée Réutilisation de Canaux par Séparation
Spatiale. Voir également la figure 4.10 ou les cellules employant la
méme bande de fréquence sont toujours séparées par deux cellules en
utilisant différentes fréquences. La réutilisation de canaux  par
séparation spatiale peut réduire le nombre de cellules nécessaire pour la
séparation sans pour autant augmenter le CCL.

e Plusieurs mobiles peuvent partager la méme fréquence dans une
cellule. Des signaux multiples arrivant a la station de base peuvent étre
séparés par son récepteur tant que leur séparation angulaire est plus
grande que les largeurs de bande d’Emission/Réception. Ceci est
représenté par la figure 4.9. Les faisceaux qui sont identiquement
échantillonnés emploient la méme bande de fréquence. Cette technique

s'appelle réutilisation de canaux par Séparation angulaire.
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Figure 4.9. Réutilisation du canal par |  Figure 4.10. Réutilisation du canal

séparation angulaire. par separation spatiale.

Les systétmes de réseaux Adaptatifs ont la capacité d'adapter le modéle de
rayonnement du signal RF en temps réel [5]. En d'autres termes, le systéme de réseaux
adaptatifs peut diriger le faisceau principal vers le signal d'intérét, tout en supprimant
le modéle d'antenne dans la direction des signaux d'interférences. C'est I'avantage
principal du systéme du réseau adaptatif par rapport au systéme a faisceau commuté,

et ainsi, c'est le centre principal du projet de notre thése.

Le systéme de réseau Adaptatif, peut dynamiquement ajuster le modele
d'antenne pour augmenter la réception tout en réduisant au minimum l'interférence, en
utilisant des algorithmes de traitement du signal, ce procédé est également connu
comme « le Beamforming adaptatif ». Le schéma bloc fonctionnel d'un systeme de
réseau adaptatif est représenté par la Figure 4-5. L'algorithme de traitement du signal
ou algorithme adaptatif commande la phase et I'amplitude de la sortie de chaque
¢lément en ajustant itérativement les vecteurs de pondération, wy,, des signaux du
réseau d'antennes. C'est une différence importante entre le systéme de réseau adaptatif
et le systeme de réseau a phase dynamique, qui permet seulement la commande de la

phase de 1'é1ément.
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Chapitre 5

Traitement d'Antennes

5.1 Introduction

Dans le chapitre 3, nous avons vu comment les réseaux d'antennes adaptatives
ont les possibilités a réduire l'interférence de co-canal et de diriger les faisceaux
indépendants vers le signal d'interet. Ce processus est également connu comme
traitement de réseau, qui comporte la manipulation des signaux induits sur les divers

¢léments d'antenne.

Ce chapitre fournira un traitement complet du modéle du signal utilisé pour le
beamforming, aussi il décrit les algorithmes adaptatifs pour ajuster les pondérations

du réseau. Ces algorithmes incluent 1’algorithme LMS, RLS, DDE et DFE.
5.2 Réseau d'Antennes

Un réseau d'antennes est formé de capteurs spatialement séparés et dont les
sorties alimentent un réseau pondéré. Généralement n'importe quelle combinaison des
¢léments dans différentes structures géométriques peut former un réseau. La figure

5.1, montre quelques exemples de la géométrie des réseaux.
e L'espacement entre les éléments du réseau est assez petit qu'il n'y a aucune

variation d'amplitude entre les signaux regus aux différents éléments.

e Il n'y aaucun couplage mutuel entre les éléments.
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e Tous les champs d'incidence peuvent étre décomposés en nombre discret
d'ondes planes. C'est-a-dire, il y a un nombre fini de signaux.
e La largeur de bande du signal incident sur le réseau est petite comparée a la

fréquence porteuse.

A

al ()]

’— I Az
AT yLl-x :k‘ _ Yﬂxl‘_ )

c d)

Figure 5.1 : Différentes géométries de réseaux pour les antennes intelligentes
a)réseau linéaire uniforme

b) réseau circulaire

¢) réseau en grille de dimension deux

d) réseau en grille multidimensionnel. [13].

5.3 Le Beamforming

5.3.1 Modele du Signal

Nous considérerons un réseau ULA de M ¢€léments situ¢ dans un champ
lointain d'une source ponctuelle sinusoidale figure 5.2. Afin d'éviter le probleéme de

lobes discordants, qui produisent les faisceaux peu désirés et amplifient donc le bruit
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et l'interférence, 1'espacement inter éléments dans le réseau ULN ne doit pas excéder

A2 [10].

Phasg:_ front ‘-

-

T

Y

b=

rad(t)

rit)

Figure 5.2: Modele d'un réseau linéaire équidistant recevant un signal d'angle 6.

Nous supposons que toutes les composantes par trajets multiples arrivent a la station
de base dans le plan horizontal. La direction d'arrivée (DOA) de l'onde plane
empiétant sur le réseau par un angle 6 en respectant l'axe y des ordonnées. Chaque
branche du réseau sur la figure 5.2 a un élément a pondération complexe, w,,, c'est-a-

dire, chaque pondération a une amplitude et une phase qui lui sont liées [10].

Supposons pour le moment que tous les éléments d'antenne sont des antennes
isotropes sans bruit, qui ont un gain uniforme dans toutes les directions [17]. Soit u(?)
I'enveloppe complexe de la bande de base du signal incident, et sa phase au premier

¢lément est z€ro, alors le signal recu par 1'élément d'antenne m est donné par,
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—j(2x(m— sin (5'1)
I’m(t)ZAu(t)e JjQ2r(m-1)/A)dsin8

Ou A est le gain du signal u(t).

La sortie du réseau y(t) est alors,

y(o) = Z w1, (1) = Au(t) £ (0) (5.2)

ou f(@), le facteur du réseau, détermine le modele de faisceau du réseau en

déterminant le gain dans la direction 6 [10].

En ajustant l'ensemble des pondérations, nous pouvons changer la direction du
faisceau principal du facteur de réseau en n'importe quelle direction désirée. Pour
montrer ceci, soit la m™™ pondération donnée par,

(5.3)

Wm — ej(27r(m—l)//1)d siny

Ou d : distance inter-€léments
A: longueur d’onde

m: nombre d’antennes

Le vy est l'angle d'incidence de l'onde plane mesurée a partir de I'axe des abscisses.

Alors le facteur du réseau est,
i (27 (m-1)/ 2)d (sin O—siny) (5.4)
f(@) — e—] 2 (m-1 sin —siny .
m=l

Cela Implique que le gain est a son maximum dans la direction 6 [10], pour lequel

sin@ =siny (5-3)

Afin de voir la capacit¢ du réseau ULA a réduire l'interférence, nous mesurons
I'étroitesse du lobe principal qui est centrée sur l'angle y = 0, alors les premiers nuls se

produisent 4,

A wavelength

sind = =
Md  arraylength (5.6)
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De 1'équation 5.6, nous pouvons voir cela en augmentant la longueur du réseau, le
réseau ULA a la capacité de réduire l'interférence.

Aprés avoir exposer comment fonctionne un réseau d'antennes, nous pouvons
maintenant présenter les facteurs de gain, d'interférence et de délai pour créer un

systeme plus réaliste.

Dénotant les pondérations du beamformer sur la figure 4-2 comme,

w= [W1 e Wy, ]H (5.7)

Ou l'indice H représente le transposé conjugué complexe.

Le gain éprouvé par chaque composant par trajets multiples différe les uns des autres
puisqu'ils sont atténués séparément et arrivent a la station de base avec des temps de

retard différents selon le chemin pris pour atteindre le récepteur [10].

Le terme de gain que nous introduisons dans le systéme contient les variations de
phase et d'amplitude. Un retard de phase est également ajouté a chaque composant par

trajets multiples, di aux différents chemins empruntés par chaque onde.

Nous présentons également un signal d'interférence nn(?) aux éléments d'antenne. Par

conséquent le signal induit a tous les éléments d'antenne est,

Y= [yl(t) e Y (t)] T, T : transposé (-8
Ou

(5.9)
V() =1, (1) +nn(?)
Et le signal regu a I'élément m, est maintenant,
r (t):Au(t)e—j(Zﬂ(m—l)/ﬂ)dsinﬁ e—j(Zﬂch) (5.10)
m
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Ou fc est la fréquence porteuse du signal transmis et T est le temps de propagation

d'un trajet multiple de 1'émetteur au récepteur.

Par conséquent, la sortie du beamformer peut étre exprimée comme,

y(t)=w"x(1) (5.11)
5.3.2 Techniques du Beamforming optimale

Il existe un certain nombre de techniques qui peuvent étre utilisées pour
former des modes faisceau optimal basé sur les données recues par le réseau [17]. Un
beamformer optimal tente d'accroitre le SNR a la sortie du réseau en adaptant son
modele pour minimiser une fonction colt. C'est a dire que, la fonction colt est
inversement associée a la qualité du signal. Par conséquent, en minimisant la fonction
colt, nous pouvons maximiser le signal a la sortie du réseau [17]. Les trois principales

techniques optimales du beamforming sont:

* Max SNR
* Minimum Variance a Contrainte Linéaire (LCMV)

* Minimum Mean Square Error (MMSE)

Dans un environnement de communication mobile, la DOA du signal désiré n'est
généralement pas connue. Les algorithmes Max SNR et LCMV sont désavantagés
dans de telles situations, puisque la connaissance de la DOA du signal désir¢ est
nécessaire. La technique MMSE contourne cette limitation en réduisant 1'écart entre la
sortie du réseau et un certain signal de référence. Se référant a la Figure 4.5, d'un

processeur de réseau adaptatif, le signal d'erreur est donné par,

e(t) = u(t) — w" x(r) (5.12)

Qui est utilisée pour controler les pondérations. Ces dernieres sont ajustées telles que
l'erreur quadratique moyenne (MSE) entre la sortie du réseau et le signal de référence

est minimisée. Elle est exprimée comme [16],
&> (1) = Ju(t) - w'x(1) | (5.13)
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En prenant les éspérances mathématiques aux parties de l'equation (5.13) nous

aurons,

E[e2 (t)] = E[u2 (t)] 2wz + w”Rw (5-14)

Ou z = E[x(t)u*(t)], (* : le conjugué) est l'intercorrélation entre le vecteur de sortie du
réseau et le signal de référence et R = E[x(t)x"(t)], est la matrice de corrélation de

I'ensemble des signaux de sortie.

Le MSE référe a 1'équation (5.14) ou, E [.] est la moyenne. Cette moyenne peut étre
déterminée si les statistiques des signaux sont connues. Dans la pratique, cela n'ai pas
vrai. L'approche MMSE est trés utile car elle permet a plusieurs techniques puissantes

de s'appliquer au filtrage spatial.

5.4 Méthodes a Structure Spatiale :

Les méthodes a structures spatiales exploitent I'information dans le vecteur de
direction d’arrivée a(0). La structure spatiale est employée pour estimer les directions
d’arrivée (DOAs) des signaux heurtant le réseau de capteurs. Les estimations des
directions d’arrivée sont alors employées pour déterminer les pondérations dans le
réseau du patternforming. Ceci est appelé beamforming. Les méthodes a structure
spatiales exploitent seulement la structure spatiale et le signal d’apprentissage alors
que la structure temporelle des signaux est ignorée. Pour la simplicité, le modéle du

canal employ¢ ici est un canal a vecteur spatial :

x(t) = A(0 )s(t) + n(t), (5.15)

Ou s(t):signal transmis et n(t): bruit additif a la reception.

A(0) : la matrice de direction de dimension N x L est définie comme :
A0)=1a(t),...,a(f)] (5.16)

Noter que la connaissance du nombre L de signaux a trajets multiples est assumée

dans les mode¢les qui emploient la structure spatiale.
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5.4.1 Méthodes du Sous-espace :

Toutes les méthodes basées sur le sous-espace sont basées sur la décomposition en

vecteurs propres de la matrice de covariance suivante :

R =E[x(t)x" ()] (5.17)
En introduisant le vecteur de direction A(#), nous trouvons :
R, = AE (s(t)s" (1)) A + E (n(t)n" (1)) (5.18)

En représentant la matrice de covariance du signal s(t) par Ry, et on suppose que le
bruit blanc et gaussien, la matrice de covariance du bruit n(t) est o°L. Ainsi Ry peut

étre écrite :

R;r;u — ARMA” f G_'_!‘I' (5.19)

Puisque Ry est définie positive, matrice hermitienne, nous pouvons utiliser la

décomposition en valeurs singuliéres pour avoir :

R,. = UAU” 20

Avec U la matrice unitaire et A =diag{A;, A,, .. An} la matrice diagonale de valeurs
propres réelles rangées de facon A; > A > > An. Si le vecteur x est orthogonal a AH,

. 2 .
alors il est un vecteur propre de Ry avec des valeur propre ¢°, ainsi :

. . 5.21
R,.x = AR, A"x + o’x = o’x (5.21)

Le vecteur propre de la matrice Ry 1ié a la valeur propre o° est dans N [A"], ’espace

nul de A", si est seulement si L < N, alors :

.-"‘-.-'f [AH| _ R [Q ‘ Q c C‘""'x[hl_‘r"]f 1‘ankf_Q] _ [;"h" L]? (5.22)

(5.23)
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2
ALyl = App=...=Ay =0
Par conséquent il est possible de diviser les vecteurs propres en vecteurs propres du

bruit et vecteurs propres du signal et la matrice de covariance Ry, peut étre écrite

comme
R, = U,A, Ul + U, A, U (5-24)
En outre, I’ensemble Q est le complément orthogonal de I’ensemble A, parce que

R[Q]=N[A"] = "R[A] (5.25)

Ainsi nous avons

R[U;] = R[A] (5.26)
R[U,] = “R[A"]
R[U, est appelé le sous-espace signal, et R[U,] est appelé le sous-espace bruit.

Les opérateurs de projection dans ces deux sous-espaces sont définis comme
-1
Py, = AAT=U, (U'u,)” Ul =u,U’
_ 5.27
Py = I-AA*=U, (UfU,)" U = U, U/ 27

A" est la pseudo inverse de A.
5.4.2 L’Algorithme MUSIC (Multiple Signal Classification)

Un algorithme qui est basé sur la décomposition de sous-espace indiquée ci-
dessus est 'algorithme MUSIC : on suppose L signaux heurtant un réseau d’antennes
[60]. Maintenant a(0) est projetée dans le sous espace bruit R[U,]. Cette projection

donne le vecteur:

(5.28)
z = Pja(f)
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Le carré de I’amplitude de z peut &tre écrit :

5.29
f(8) = 2"z = a” ()P4 " PLa(h) = a¥ (6)U, U a(0) 2%

Evidement, f(@) = 0, si 8 ={0,,0,,...,01}. Par conséquent, {(0) est évalué pour tout 0.
Nous sélectionnons les points estimés du DOA qui satisfont f(8) = 0. Noter que les
signaux corrélés ou cohérents donnent une matrice d’autocorrélation qui n’est pas de

rang plein. Cela constituat 1’inconvénient majeur de 1’algorithme MUSIC.
5.5 Algorithmes du Beamforming Adaptive

Un réseau se compose de deux éléments ou plus d'antenne qui sont arrangés
spatialement et reliés ensemble électriquement pour produire un modéle de
rayonnement directionnel. L'interconnexion entre les éléments, appelée le réseau
d'alimentation, peut fournir une phase fixe a chaque ¢élément on peut former un
réseaux a déphasage. Dans le beamforming optimum et adaptatif, les phases (et
habituellement les amplitudes) du réseau d'alimentation sont ajustées pour optimiser
le signal recu. La géométrie d'un réseau et les modeles, les orientations, et les

polarisations des ¢léments influent sur la performance du réseau.

Les algorithmes du beamforming adaptatif approximent itérativement ces
pondérations optimales. Le Beamforming adaptatif a été introduit par le travail de
Howells [62] et d'Applebaum [63]. Depuis, beaucoup d'algorithmes du beamforming
ont été¢ développés. La nécessité¢ d'un algorithme du Beamforming adaptatif est
évidente, une fois que l'on considére que I'environnement des communications

mobiles est rarement constant en se qui concerne le temps ou l'espace.

Puisque, des environnements mobiles sont variables dans le temps ; le vecteur
de pondération doit étre mis a jour régulicrement [10]. En outre, les données
nécessaires pour estimer la solution optimale sont bruitées. Il est souhaitable d'utiliser
une équation de mise a jour, qui utilise les solutions précédentes pour le vecteur de

pondération pour estimer la réponse optimale, ce qui réduit les effets du bruit [17].
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L'algorithme des moindres carrés LMS est une forme d'algorithmes adaptatifs
qui est capable de mettre a jour périodiquement le vecteur de pondérations W.
L'algorithme LMS est largement utilis¢ dans le filtrage adaptatif en raison de son
faible niveau de complexité, ses bonnes propriétés de stabilité, et relativement sa

bonne robustesse contre les erreurs d'implémentation [8].

5.5.1 L'Algorithme des Moindres Carrés (LMS)

L'algorithme LMS est basé sur la méthode de la plus forte descente, une
technique d'optimisation qui calcule récursivement et met a jour les pondérations des
vecteurs [16]. Les pondérations des vecteurs sont mises a jour itérativement par
I'estimation du gradient de surface de l'erreur quadratique, puis de changer les
pondérations dans le sens opposé au gradient en petite quantité, de maniére a réduire
le MSE et accroitre le SNR.

A D’instant (t+1), la valeur du vecteur de pondérations est donnée par :

w(t +1) = w(t) - v, (Ele* (1)) (530

Ou w(t+1) désigne les nouvelles pondérations calculés a l'itération (t + 1); p est un

pas positif qui contréle la vitesse de convergence, qui déterminent comment les
pondérations estimées approchent les pondérations optimales et VW(E [ez (t)D est une

estimation du gradient du MSE [16].

Différencier 1'équation (5.14) en fonction de w(?), l'estimation instantanée du vecteur

gradient est alors donnée par,
v, (Ele(0)) = 2x(0)e" (1) (5.31)

En substituant 1'équation (5.31) dans I'équation (5.32), I'équation de mise a jour des

pondérations devient,

w(t +1) = w(t) — px(r)e” (1)

(5.32)

Et u absorbe le multiple 2.
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L'algorithme LMS exige la connaissance du signal désiré. Ceci peut €tre réalisé dans
un systéme numérique en transmettant périodiquement une séquence d’apprentissage
qui est connu par le récepteur, ou en employant le code d’étalement dans le cas d'un
systeme du DS-CDMA. Cet algorithme converge lentement si la dispersion du vecteur

propre de Ry, est grande.
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Chapitre 6

Egalisation Fréquentielle

Itérative Rapide

6.1 Introduction

Les fonctions de traitement du signal dans les communications sans fil
incluent modulation/ démodulation, codage/décodage du canal, égalisation et
estimation du canal pour les signaux transmis, et réduction des interférences ISI et
CCI. Comme les communications mobiles actuelles sont développées vers les réseaux
numériques a grande vitesse, les canaux de communication associ€¢s deviennent
séverement sélectifs en fréquence ce qui donne lieu aux interférences ISI. En plus, et a
cause de la réutilisation des fréquences, et les accés Multi-Utilisateurs on observe les
interférences CCIL. Ainsi, la capacité du systéme et la qualité de la communication

sont affectées énormément par le probléme des interférences ISI et CCL

Les réseaux adaptatifs, particuliecrement STAP [79, 80] apportent un chemin
efficace pour supprimer les interférences ISI et CCI, et par conséquent améliorent la
capacité du systéme et la qualité de la communication. Le systéme STAP figure 6.1
est habituellement composé d’un réseau d’antenne et d’un ensemble de filtres RIF qui
viennent juste apres les éléments du réseau pour accomplir le traitement adaptatif

spatial et temporel.

Malgré ses performances le systtme STAP s’expose aux problémes de
traitements fastidieux et vitesse de convergence lente. Ces problémes deviennent trés

sérieux lorsqu’on travail dans un environnement a fading sévere ou des filtres RIF a
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réponse impulsionnelle de durée assez importante sont nécessaires [74]. Par exemple,
lorsque les algorithmes LMS [76] sont utilisés, la vitesse de convergence devient
extrémement lente et par la suite une longue séquence d’apprentissage est nécessaire

[74, 79].

Pour résoudre ces problémes de convergence nous proposons une méthode
itérative qui opeére dans le domaine fréquentiel [75]. Cette convergence est assurée

méme dans un environnement bruité.

k-th array element from other
elements

Wit W
T
ompit (k)
" Y g
Wi Wi i
Symibol rate
T Training
: : Sequence
¥ ¥
Wy W "
it Y~ Wl | PR— Performance

Cnterion

s T-(J-1)A]

Figure 6.1. Schéma d’un systeme adaptatif spatio-temporel.

6.2 Modele du Signal

Considérons une station de base utilisant un réseau d’antennes de N éléments

(N>=1) avec P(P>=1) utilisateurs. Le signal de I’utilisateur désiré est noté s,(t), alors
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que les signaux des autres utilisateurs sont notés sy(t), p =2,...,P. le vecteur de sortie

du réseau x(t) est exprimé comme :

(=YY a0 s (t—27)+ )

p=l =1

x(t) = ZP: i S, (m)h,(t—mT )+ n(t) (6.1)

p=1 m=-o

Ou

S ()= S5, (m)p,(t—mT)

h,(t) = Z a(0/)& pt—1/)

=1

Ou hy(t) représente la réponse impulsionnelle spatio-temporelle du canal, et :

{9," 710, EF } Représentent respectivement : 1’¢élévation et ’azimut, le temps de retard,
et la perte de propagation (fading) correspondant a 1'utilisateur p.

a(@) : Vecteur direction en function de 8.

o . ..ieme T

S,(m) :m~" symboles de I"utilisateur p.

pp(t) + pulse shaping function. Qui est assumée étre identique pour tous les P

utilisateurs.

L, : le nombre de signaux réfléchis par trajets multiples.
T : durée du symbole.

n(t) : vecteur bruit.

Au récepteur, nous échantillons le signal x(t) a une cadence A qui représente la
période d’échantillonnage, et soit J=T/A le facteur entier de sur échantillonnage [80],

I’équation (6.1) devient :

x(iA+n7)=i S, (n—d)h, (A+dT)+n(iA+nT)

p=l d=0
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Avec l'exploitation de la cyclostationarité¢ des signaux d'utilisateur [79], 1'étendue du

modele STAP multicanaux peut étre établie comme:

=3 S5 (n—d)h (d) + n(n) 6.2)

Ou : a(n)=la’ (1D)....a" (W T+ -DA)]
(X : représente x, h, or n.

En considérant les échantillons consécutifs pendant une période de M symboles, nous

définissons les vecteurs suivants:

X0) =l () (n=D),.. X (n—m+1)| (6.3)
S,(n)= [SZ(?Z),SZ(?Z —1),...s§(n -m—D, + 1)]T
Nn)= [nT (m),n" (n-1),..n" (n—m+l)]T

b, =17 O8] (0),.... 5 (D,)]

Ainsi, X(n) peut etre définie comme :

X(n) = ihpsp (n)+ N(n) = HS(n) + N(n) (6.4)

H =|H,...t,] ot S(n) =[S (),....57 ]

Ou les colonnes de H expriment les réponses spatio-temporelles associées aux P

utilisateurs. La limite du nombre de canaux est discutée dans [86].

6.3 Le critere MMSE

La sortie du systéme STAP [74], comme le montre la figure 1 est définie:

La sortie du systéme STAP [75,78,79] comme le montre la figure 6.1 est défini

comme :
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y(n) = W' X(n) (6.5)

Ou W est le vecteur de pondérations des filtres RIF. En l'absence du bruit, une des
conditions nécessaires pour un traitement adaptatif parfait [81], c.-a-d., 1'égalisation
parfaite des signaux désirés de I’utilisateur et la suppression parfaite des signaux CCI,
est que la matrice H soit de rang plein (non singuliere) [74].

Sous le critére de 1'erreur moyenne quadratique minimale (MMSE), les pondérations

optimales sont obtenues a partir des équations suivantes :

e(n)=Si(n) — y(n).

e(n)=S;(n) — W'X(n).

Efe(n)’}=E{Si(n)’} = WRi - W R W' R W
V Efle()|’}= -2 Russ + 2 Ree W =0

2 Ry W =2Rxs
R W = Rxs, (6.6)
Wopt = Rxx_l Rysi (6.7)

W, estla solution optimale de Wiener [83].
Pour calculer les coefficients Wi, il existe plusieurs méthodes dont on cite deux,

LMS[76](Least Mean Square) et SMI[77](Sampling Matrix Inversion).

Ici l'utilisateur 1 est considéré en tant qu'utilisateur désiré et s;(m) est considéré

comme la séquence d’apprentissage (training signal), du signal désiré.
Rxs; représente le vecteur d’inter-corrélation entre le signal de référence s;(n) et le

vecteur signal X(n). A partir de (6.6), la puissance de I'erreur résiduelle sous le critére

MMSE du systeme de STAP est obtenue comme :
& umse()= 1 — Rysi '(v) R xx Rysi(v) (6.8)
Equation (6.6) représente un systéme convolutif [82]. Ainsi, on peut appliquer

directement la transformée de Fourier rapide FFT a I'équation (6.6). Puisque la

fonction d'autocorrélation est une fonction paire, donc sa transformée de Fourier est
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réelle et paire. Dans le cas déterministe la transformée de Fourier de la fonction
d'autocorrélation est le module au carré¢ de sa transformée de Fourier du signal
original. Le spectre est toujours positif et / ou nulle, et il ne contient pas
d’informations sur la phase.
Fiw}. F{Rxx}= F{Rxs} (6.9)
F{Rxx}=|X()|’
F{Rxs)=S(H.X()"
F{w}. F{Rxx}!= F{Rxs}
F{Rxx}=|X()I’
F{Rxs)=S(H.X()" (6.10)
Fiw}=w(p).
F: représente la transformée de Fourier.
(*): Représente complexe conjugué. Par conséquent, 1'équation (6.10) devient:
X W= SH.X()" (6.11)
Puisque [X(f)]> est toujours positif et ne contient pas d’informations sur la phase du
signal. Nous pouvons normaliser ses valeurs entre 0 et 1. Cela n'aura pas d'incidence
sur les résultats que nous pouvons obtenir.
Nous posons, maintenant,
H=|X(|’.
x=W(p;
y=S(.X(".
Ainsi, nous avons le systéme:

Hx =y (6.12)

6.4 Techniques Itératives

Soit le signal d'intérét désigné comme Xx. Souvent, ce signal est déformée et,
apres une transformation H, est donnée par:
y=Hx (6.13)
Le probleme est d'estimer x sachant y et H [87]. Cet objectif peut étre atteint en
appliquant la transformation inverse H ' a y pour obtenir x comme suit:

x=H'y (6.14)
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Cependant, la solution de (6.14) n’a pas un résultat satisfaisant [15,17], en
particulier lorsque:
o l'inverse de H n'existe pas,
o la matrice H a des points singuliers, tel que H ' a quelques points
dans son domaine ou elle n'existe pas. Dans ces conditions, les
techniques itératives peuvent étre utilisées [91]. En général, ces

techniques ont les avantages suivants:

1. Linverse de H ' n'est pas explicitement requis, et donc les difficultés
susmentionnées sont contournés.

2. Restauration peut étre effectué pour déplacer la variante non linéaires ou les
dégradations.

3. Les contraintes non linéaires peuvent &tre intégrées dans le processus de

restauration.

Pour étudier la solution de x dans (6.13) par les méthodes itératives, il est supposé
que x et y appartiennent a un espace vectoriel linéaire S, qui est un espace de Banach
[74]. Dans un tel espace, la distance entre deux éléments x et y est noté d{x,y} et la
norme d'un élément x par X. En outre, dans un tel espace la séquence convergente de
Cauchy {xx} converge vers une limite x dans S tel que d{xx, X} — 0 a mesure que

k — .

En plus de I'hypothése sur S, l'opérateur T sur S en incluant l'opérateur de
distorsion H dans (6.14), a les propriétés suivantes:

1. Le domaine de T sont des sous-ensembles de S.

2. Un opérateur T sur S est borné [2, 13], si

d(Tx, Ty) <Md (x, y) (6.15)

Ou M est une constante appelée la borne de T et elle est désignée par ITl. sio<
M<I, l'opérateur T est défini comme un opérateur de contraction.

3. Test I'opérateur d'identité.

4. L'opérateur zéro @ a la propriété ®x =0, V xe S.

5. Pour un opérateur itératif T, T* signifierait que l'opérateur T est appliqué k fois.
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6.4.1 Approche généralisée

Soient les applications de la technique itérative pour résoudre x dans ( 6.13)
générer une séquence {xx}. Une séquence d'erreur associée {ex} est défini comme
suit:

€r = X - Xk (6.16)
La technique itérative sera couronnée de succes que si les séquences {xx} et {ex} ont x
et 0 pour leurs points limites.
Si, aprés la k'™ itération, e est connue, alors le point limite x peut étre exactement
calculé comme suit:
X=x;+ e (6.17)
Toutefois, en pratique, ex ne serait pas connue et, au mieux, son estimation € soit
calculée. En utilisant cette estimation dans (6.17), au lieu du point limite exact x, son
estimation dénoté xy; est obtenue. Par conséquent, 1'équation récursif générale pour
les techniques itératives est obtenue de (6.17) est donnée comme suit.
Xj+1 = Xi & (6.18)
Dans le but d'évaluer la séquence d'estimations (&) une séquence d'erreur résiduelle
associée {eyx} est calculée a partir des observations y dans (6.13) et la séquence des
itérations {xy} comme suit:
ey =y -Hxy (6.19)
si pour k — oo, xx — x alors Hxy = Hx et les équations (6.13) et (6.19) impliquent
que {eyx} —0 lorsque k — oo. Par conséquent, la séquence {e,x} peut étre utilisée

comme un test de controle de la convergence désirée de {xx}. Les techniques

itératives existantes emploient la transformation F de {eyx} comme suit :

ék =F €y.k (620)

L'itération générale (6.14) peut étre écrite:

Xi+1 = Xk TFey (6.21)

6.5 Convergence
Les différentes techniques qui suivent I’équation (6.21) peuvent &tre aussi exprimées
sous la forme suivante du théoréme de point fixe de Banach [90]:

Xkl =R xp +Fy, = T xi (6.22)
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ou les opérateurs R et T sont respectivement données comme R=(1 — FH) et
Tx=Rx+Fy. Si T est un opérateur de contraction tel que défini dans (6.15), alors la
séquence {xx} généré par (6.22) converge vers un point fixe unique. L'erreur & la k'™

itération ou la distance entre la solution xi et le véritable point x est:

d(xk, x) = d(Txk_1, Tx)
<Md(xy;, x) (6.23a)
<M'd (xy, x) (6.23b)

Ou l'utilisation de la définition du point fixe, c'est-a-dire, T.x = x, et de I'équation
(6.14) et (6.22) ont été réalisés. La convergence est donc de forme linéaire d’une
itération a l’autre (6.23a), et suit une progression géométrique avec référence au

premier point de départ x¢ (inégalité (6.23Db)).
6.6 L'algorithme proposé

Pour la solution de x dans (6.14), I'équation (6.18) constitue la base de la technique
itérative. Toutefois, dans la technique proposée, & ne découle pas des équations (19)

et (20) comme dans les autres techniques itératives. Soit une transformation Hy définie

comme:
X =Hpx Vk=0;1;... (6.24)
ex =(1-Hy)x (6.25a)
= B, (6.25b)
ou
Bi=1-Hy Vk=0;l;... (6.26)

Or, étant donné les estimations xi de x, alors elle est obtenue a partir de (21)comme :
éx= B xx (6.27)
L’équation d’iténratio (6.18) est alors donnée comme:
Xi+1 = Xk T B X
= (I + By )x;. (6.28a)
= (21 - Hy) x;. (6.28b)
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Ou l'utilisation de (6.26) et (6.22) ont été utilisées pour obtenir (6.28b). en Substituant
(6.24) dans (6.28b), nous avons:

Xi+1 = (21 - Hy)Hgx (6.29)
La Comparaison de (6.24) et (6.29) indique que
Hy+1 = (21 - Hy)Hx (6.30)
Equations (6.28b) et (6.30) constituent la technique proposée. De 1’équation (6.30)
nous obtenons
1 -Hpy=1-2H+ HY?
1 - Hpep = (1-Hy)? (6.31)

Equation (6.26) et (6.31) impliquent
By = B2 (6.32)

Les équations (6.28a) et (6.32) constituent la forme alternative de la technique
proposée.

Si les itérations sont lancées avec X =y, alors (6.14) et (6.24) ampliquent que Hy=H.
L'algorithme proposé est décrit par les équations (6.26), (6.28), (6.32),

respectivement:

B() =]- H()
Xpr = Xp + Brxy (6.33)
Bi+1 = By’

6.7 Principe de la méthode proposée

La méthode proposée par [74] est basé sur l'utilisation du critetre MMSE qui conduit a
la forme établit par I’equation (6.7), et ils utilisent 1'algorithme LMS pour le calcul des
coefficients de pondération Wi des filtres. Pour la validation de leurs résultats ils ont

utilisé:

6’i(1) Z%Zib}(n)—zwfn(l)ﬂn—wl){ (6.34)
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Selon I'équation (6.7), on peut montrer que la difficulté réside surtout dans l'inversion
de la matrice Ry. Dans la littérature on peut trouver plusieurs algorithmes qui traitent
l'inversion de cette matrice et qui sont notamment fondées sur l'utilisation des

algorithmes SMI [76] et LMS [83].

Par ailleurs une version améliorée NLMS (Normalized LMS) a été présenté
par Horner [88], mais elle souffre toujours du probléme de la vitesse de convergence
[87].

Pour contourner le probléme de la convergence de l'algorithme LMS, K. Yang
et al. [74] ont proposé 1'utilisation du traitement en sous bande. Ils ont trouvé que la
convergence de leur algorithme est plus rapide que celle de STAP conventionnel. La

convergence est atteinte aux alentours de 2000 itérations [74].

Dans notre travail, nous avons traité le probléme dans le domaine fréquentiel. Nous
avons obtenu I'équation (6.12) H.x = y, qui est semblable a (6.13).
Ensuite, nous pouvons appliquer I'algorithme (6.33), et de cette facon nous pouvons
obtenir les pondérations du vecteur W itérativement. Le paragraphe suivant indique

les résultats des simulations.

6.8 Resultats de Simulations

Dans ce paragraphe, les résultats des simulations sont présentés pour
démontrer 1'efficacité de notre algorithme dans I'amélioration des performances de
STAP. un réseau ULA de 3 d'antennes omnidirectionnel directionnel identiques
espacés de A/2 est utilisé. Le facteur de sur-échantillonnage J = 2. Le scénario de
plusieurs utilisateurs est pris en considération (voir tableau I). Tous les signaux sont
modulés en QAM4 avec un cosinus soulevée avec un p=0.35. Chaque utilisateur
dispose de six signaux arrivant par différents angles d'arrivée au réseau d'antennes.
La taille des signaux est N = 5000 symboles. Pour la convergence de notre méthode,

1'état d'équilibre est atteint apres 10 itérations seulement.
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Tableau 1
(a) Paramétres de 1'utilisateur d'interet
(b) Paramétres de l'interférence #1.

(c) Paramétres de l'interférence #2

(a) (b) ©

N° | 0(deg) t(sym) | E(Fading) N° | B(deg) | t(sym) | E(Fading) N° | 0(deg) | t(sym) |&(Fading)
1 |-123 0 1.0 1 |-8.6 0 1.0 1 [-6.6 0 1.0

2 -28.0 0.99 0.02-0.84i 2 | -12.7 |0.65 0.78+0.06i 2 [-33 1.29 0.04+0.86i
3 [-13.1 1.16 0.09+0.80i 3 [-21.2 |1.09 0.65-0.33i 3 |-87 1.74 0.26+0.76i
4 [-0.80 3.89 -0.75-0.26i 4 |-272 |643 -0.58-0.17i 4 |94 5.73 0.70+0.29i
5 24.0 5.69 -0.54-0.44i 5 |-10.9 |6.69 0.06+0.54i 5 |-14.0 6.47 0.49+0.06i
6 |-26.0 7.41 -0.52-0.29i 6 |-26.0 |9.46 -0.39-0.34i 6 [-030 |8.15 -0.37-0.25i

Les figures (6.3 et 6.43) représentent I'évolution du résultat en fonction du temps
d'exécution T1 pour les signaux QAM4. L'état d'équilibre pour le LMS est atteint
aprés 1000 itérations ou 40 T1. Les figures (6.4 et 6.5) représentent les erreurs

résiduelles de puissance en fonction du nombre des itérations.

a vr e d

< H
- + ) : .
I - CoaTE -4
- ."‘___t_-"__.-,—_
I,
T T T T T - L R |-.-"I_: _|.":~".—t_"'_.\,=+ l\."l_""*-q-'_ -
i \ _-:\._-' .,-rt-"\._l ':‘-'\'-l..\.l . -\... -
= " S L e
- -1 " -_—
’ . o +_I;“-+-:"'“-|-- '-'_,,.": F_!
[ :_d_-ll _a
- 1 h
z I-"'Ia“ el
- - 0 T E
= H -
- 1
1 1 4 e 1 1 1 n n 1 1 1 1 I ]
[E T [E1]
R . . . .
Figure 6.1. Signal Transmis Figure 6.2 : Signal Recu
Convergence rodclaw
8 [ — \ I : . .
| I | | I | | - .
40 S e e e s .
I I I I I [ Y A - I o -
42r -0 - e B et i Sl ity ' Ce - ’ -
| | | I I I N ot
nad i i L Nl i B s S .
I I I I I I - .
§-46777 Bl i B e e A . .
5 I I I I I I I I L :
BT B i e e e S S - i
‘ ‘ ‘ Y e e e e e e

|
1
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 " 1 1 h

lterations [E1]
Figure 6.3. Erreur Résiduelle Pour Figure 6.4. Résultat d'égalisation par notre
notre méthode apres un temps t=T1 méthode apres un temps t=T1.

83



Les Figures de 6.5 a 6.8 représentent 1'évolution de I'égalisation LMS en fonction du
méme temps T1 réalisée par notre algorithme. Ainsi, nous pouvons voir que
l'algorithme LMS commence a donner un résultat accptable aprés 15 T1. Dans la

figure 6.9 1'état stable est atteint par 1'algorithme LMS aprés 40 T1.
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6.9 Conclusion

L’efficacité de notre méthode a été validée par les résultats ainsi obtenus. Du
point de vue de la vitesse de convergence, notre algorithme est plus rapide que le
LMS Ila convergence est atteinte apres 5 itérations. La performance de l'algorithme

LMS a été atteinte apres 50 T1, c'est-a-dire apres 1500 itérations.
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Chapitre 7

Identification Aveugle par
la méthode Relation

Croisée (Cross-Relation)

7.1 Introduction

L'efficacité¢ de la bande passante de beaucoup de systémes de communication
pourrait étre améliorée si le canal de transmission est estimé en aveugle, c'est-a-dire
sans avoir recours a des séquences d'apprentissage. La modulation GMSK est un
schéma de modulation a spectre efficace Figure7.1. Il est adopté comme standard de
modulation des systéemes GSM. Toutefois, en raison de sa modulation de phase et le
filtrage gaussien, GMSK n'est pas une modulation linéaire. L'approximation linéaire
du signal GMSK rend 1'égalisation aveugle applicable pour le GSM. Dans ce chapitre,
nous présentons une approximation linéaire des signaux GMSK et nous proposons un
algorithme d'identification aveugle du canal GSM basé sur la méthode de relation

croisée (Cross Relation)

Le Standard cellulaire GSM utilise le modéle d'accés multiple a répartition de
temps (TDMA), ou chaque bande de fréquence est partagée par 8 utilisateurs alloués
avec 8 time slots. Au cours de chaque time slot (environ 0.577ms), un burst de 142

bits est transmis, dans lequel deux ensembles de 57 bits de données sont séparées par
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F igure 7.1 : Spectre de puissance simulé d’une modulation GMSK

Un ensemble de 26 bits (figure 7.2). Ces 26 bits peuvent étre utilisées par le
récepteur pour identifier la réponse impulsionnelle du canal linéaire inconnu, qui
comprend le filtre transmetteur, le canal physique, et le filtre récepteur. Cette
séquence d'apprentissage représente une charge supplémentaire qui réduit I'efficacité
globale du systeme. Si I'égalisation aveugle peut éliminer une partie du signal
d'apprentissage, tout en maintenant la performance du systtme a un niveau

acceptable, cela peut améliorer sensiblement 1'efficacité du systéme.

Dans ce chapitre, nous allons d'abord présenter un nouvel algorithme
d'identification aveugle du canal basé sur la méthode cross relation [92]. Nous notons
que les algorithmes d'identification aveugle de canaux basés sur les systémes SOS
sont sensibles a l'ordre inadéquat du canal [93], ce qui est trés courant dans

I'environnement sans fil.
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Figure 7.2. Un Burst Normal d’un signal GSM.

Le reste du chapitre décrit un modele linéaire estimé pour la de modulation GMSK
non-lineaire utilisés par GSM. Ensuite, nous exposons la méthode d'extraction de la
diversit¢ du canal du systtme GMSK linéaire. Ensuite, nous introduisons
I’algorithme d'identification aveugle du canal basé sur méthode cross relation CR.

Enfin, les résultats de simulation sont présentés.
7.2 Approximation du signal GMSK

La réponse impulsionnelle h(t) du filtre gaussien LPF est:

2
2

h(t) = — 27— exp| —2 ¢
B2x 2 .1

Ou

_ 2B
O = Jin2 » avec BT= 0.3 for GSM.

B est la largeur de bande du filtre a -3 dB. La réponse du filtre LPF gaussien a une

impulsion carrée est:

4
g(t) = h(t) * rect| —
T
Ou la fonction fenétre rectangulaire rect (%) est définie par:
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T
rect(ij - %” pour | z| < >
! 0, ailleurs

La fonction g(t) peut étre écrite comme:

_1 t=T2 | t+7T)2 79
g(t) H!Q[MBTT J@] Q(ZzzBTT m@] (7.2)

Ou Q(t) est la fonction Q:

0(t) = \/;—ﬁIeXp[— T[ }dr (7.3)

Par conséquent, la modulation a phase continue (CPM) correspond a 1'intégrale
w(t)= [g(z—2T)dr (7.4)

Dans le systeme GSM, le paramétre BT = 0,3 est choisie de telle sorte que:

t<0;

0,
v~ {1, {> 4T, (7.5)

Le signal en bande de base de la modulation GMSK est:
TN
s(t) = exp { i > a. l//(t—nT)} (7.6)

Dans lequel ,, =+1 sont des données binaires pour la transmission. Vu que, les
algorithmes d'égalisation aveugle existants reposent sur des modéles de systemes
linéaires, l'approximation linéaire des signaux GMSK devient la premicre étape
nécessaire. Suite a l'approche utilisée dans [92] et [95] pour 'approximation linéaire
QAM des signaux GMSK utilisée dans le GSM, nous prenons la premicre étape
d'approximation:

s(0) = exp [1% > vii- nT)}

n=—00
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s n—4 n s
zexp[JE ZOZJH exp{JEakt//(t—kT)} (7.7)
k=—0

k=n-3
t € [nT, (n+1)T).

L'Equation (7.7) devient la base de l'approximation linéaire. On peut constater
qu'il y a 16 termes différents dans l'expansion du produit dans 1’equation (7.7). Parmi
les 16 impulsions linéaires différentes, seulement deux impulsions sont importantes,
tandis que les autres sont presque toutes égales a zéro. Enfin, le modele linéaire

approximatif pour GMSK avec BT = 0,3 est:

s0=Y ay, by~ + X a,, hyt-nT) (18)

n=—w n=—w

Ou

T X .
aO,n = eXp |:‘] 5 zan:| = J an aO,nfl

n=—om

=7 an anfl aO,n72

: T X :
al,n:-]anexp JE zan :-]anao,n—Z

En d'autres termes, le signal GMSK peut étre rapproché avec presque pas
d'erreur par la somme de deux signaux QAM avec des formes d'impulsions hy(t) et
h;(t). Ces deux impulsions dans I'approximation linéaires sont représentées par la
figure 7.3.

Pourlecas L =4, BT =0.3,

hy(t)= Bt —4T)B@ - 3T) B -2 p(t-T) (7.9)
0<t<5T

h(@)=pB-T)p-2T)B(t—4T)p(t+T) (7.10)
0<t<3T

Avec,
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sin[ zh—h y ()] 1[0, LT)
sin( 7zh) ’ ’
L) =1 B(-1), te (LT, 0] (7.11)
0, [t|>0

Avec h=0.5, p(t) devient:

cos(% g(t)) te[0, LT)

B(t) =13 p(=1), te (LT, 0]
0, [£]>0
_litIQ(th)_tZQ (Gtz)_
z/,(l)—z . o7
’ (7.12)
B expo’ /2t —expEat/2) b
2T o2

ﬂ
~
[\
&

tl :t—Tp, tz =t+7p, G:m
Tp: période d'échantillonnage.

1
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u] 0.5 1 1.6 2 256 3 35 4 4.5 5
T

Figure 7.3. Représente deux formes d'Impulsions d'approximation linéaire de GMSK.

La puissance dans h;(t) est 0,48% de la puissance dans hy(t).
Parce que la majorité (99,5%) de 1'énergie dans le signal GMSK est contenue

dans la premicre impulsion hy(t) (figure 7.3), on peut simplifier encore s(t) en un seul

signal QAM :
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sty=> a. h,(t—nT), oi a,=ja,a,, (7.13)

Il peut étre noté que l'erreur d'approximation peut étre considérée comme une
interférence additive. Par conséquent, méme dans les canaux non bruités, le rapport
signal sur bruit maximal (SNR) maximal de cette approximation est de 23dB [93].
Avec cette approximation de GMSK en une modulation a phase linéaire QAM, les

méthodes d'identification aveugle peuvent étre appliquées.

Pour un canal physique a réponse impulsionnelle he(t), la combinaison linéaire de

I'impulsion approximée est simplement:

x(t)
s(t) hy(t h.(t s(t) x(t)
R YT T IR T G b
Filtre de Canal de
transmission Propagation
Figure 7.4. Filtre h(t) composite.
h(t) = he(t) * ho(t). (7.14)
Le signal GMSK recu est approximativement égale a :
x(1)= D h(t—kT)s(k) + n(?) (7.15)

k=—o0
Ou n(t) est le bruit du canal. La vitesse de transmission des signaux discrets est

définie comme :
x;=x(iT), h,=h(T), n,=n(T)

La séquence de sortie du canal est donc une séquence stationnaire:

L
'xn = than—k + nn (716)
k=0
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7.3  Diversité du canal

Pour l'approximation QPSK du signal GMSK, en echantillonnant a une
fréquence supérieure a celle du signal recu ne va pas nécessairement générer la
diversité du canal demandée par tous les méthodes SOS (Second Order Statistics)
pour I’identification aveugle, cela est dii a I’excés de la largeur de bande de

I’impulsion hy(t) approximée.

Bien entendu, nous pouvons créer la diversité du canal par 1'ajout d'antennes.
Malheureusement, 1’ajout d’antennes exige des unités d’antennes RF externes et
augmente de manicre significative le colit du matériel. Ici, nous montrons comment
réduire le colit du matériel par un traitement des données recues de fagon que deux

canaux de sorties puissent étre extraits d'un seul signal GMSK recu.

Nous observons que a, = jo,a,.; dans I’approximation QPSK du signal GMSK.
Cependant, le rapport indique qu’effectivement a un moment donné, a, peut
seulement choisir deux valeurs au lieu de quatre. Ainsi, a, un est un pseudo QPSK et

est réalisé par la rotation d'un signal BPSK.

. M+L-1 ML
anfk = j”_ ( H an# )(anfoLj e ) (717)
I=k-3
Sans perte de généralité, soit (0!”_ i) Mok ) un réel (imaginaire) pure. Alors

a,_, =j""a a, , ==l o1

Pour extraire la diversité du canal a partir du systéme decrit par I’equation (7.16), le
prétraitement basé sur des caractéristiques particulieres du signal d’entrée pseudo

QPSK est nécessaire. L’équation (7.16) peut étre transformée comme suit:
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L
= Z[ hkjn_k ]Zin—k + a)n (719)

L - B (7.20)
:Z[ hkjik ]anfk +.] na)n

k=0
La nouvelle séquence non seulement change la détection d’un signal GMSK
en un simple probleme de détection BPSK, elle peut aussi créer la diversité de canal

utile dans égalisation aveugle [92]

~

Puisque, {a n } est une séquence a valeurs réelles, on peut induire deux sous-

canaux a partir de I’équation (7.20) :

¥ =Refe )= YR i, +Rdj ")
k=0
1l )= Y Il + T ) (7.21)
k=0

Ou le signal d’entrée est un BPSK, c'est-a-dire
a,=j"a,==%l.
A partir de la séquence des données d’entrée BPSK, deux sous-canaux peuvent étre

générés sans sur échantillonnage et antennes supplémentaires,

I ={Re@, j ")} and (i} }={im@,j*}

Nous arrivons, donc, a I'équation familiére du modele SIMO (Single Input / Multiple

Output) :
Ou:
SR i S | S

H aura un rang plein colonne si {Re(hk j"‘)} et {Im@zk j* } ne partagent aucun zéro

commun [93].
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7.4 La Méthode CROSS-RELATION

Considérons un systéme SIMO de q sorties par:

()= gh(k)S(l = k) +n(l)

Les sorties non bruitées yi(k), 1< i< q sont données par :

yik) = hik) * s(k), 1<i<q

(7.23)

(7.24)

Ou "*" indique la convolution. En utilisant la commutativité de la convolution, il suit:

hj(k) * yi(k) = hi(k) * yi(k), 1<i<j<q

Il s'agit d'une équation linéaire satisfaite par toutes les paires de canaux.

(7.25)

II a ét¢ démontré [96] que q(q-1)/2 possible cross-relations, les paramétres

des canaux peuvent étre identifiés de facon unique.

En regroupant toutes les paires de q canaux, on peut facilement établir un ensemble

d'équations linéaires. Sous forme matricielle, cet ensemble d'équations peut étre

exprimé sous la forme:

Ou Y, est défénie par :

Avec/=3,...,q et:

_ v 0 -
Y(l) 0 _Y(l)
Yl = [ J o
[ ]
L 0 Y(l) _Y(lfl)_
I (M) e »,(0)
° °
Y. = ° °

0~
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(7.26)

(7.27)
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En présence de bruit, I'équation (7.26) peut étre résolue selon un sens des moindres

carrés (LS) [96]:

hog = argmin/i" Y'Y f (7.29)
La figure 7.5 représente la méthode CR pour un systétme SIMO a deux sorties. La
sorties du filtre h1 attaque ’entrée du filtre h2, et la sortie du filtre h2 attaque 1’entrée

du filtre h1.

» hl

li2

- h2 —

hl

h

Figure 7.5. Methode CR Pour un systéme SIMO a deux sorties

7.5 Résultats de Simulation

Nous présentons les résultats de simulation de l'identification aveugle dans
GSM. Une impulsion GMSK de quatre symboles est générée et une bande passante
BT = 0,3. Le débit binaire est de 27 kb/s.

n(t) l
s(t) - x(t)
—> h(t) —»(%b
h(t) h(t)
X(t) Estimation hy!
—»| de h(t) par la > —>
methode CR

Figure 7.6. Estimation du canal de Propagation.

s(t) : signal BPSK transmis
n(t) : bruit ajouté

h(t) : filtre combiné [ h(t)=ho(t)*h.(t)]
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La figure 7.7 représente la réponse impulsionnelle estimée du canal de
propagation COST - 207 [97]. La figure 7.8 représente l'erreur d'estimation relative

pour la méthode a séquence d’apprentissage et la méthode aveugle (CR).

] 10
: ]
= 6
E 4
£ 4
5
2 2
0 i
1 2 3 4 1 2 3 4
B g

Blind
[ (] =
ka2 = o

Figure 7.7. Réponse impulsionnelle des canaux COST-207 pour un canal mobile

d’un modele TYPIQUE URBAN et RURAL.

Channel size Nh =6 ; 10000 rmonte Carlo
E T T T T

—& Mon-Blind Pilote = 10 bits
—%— Blind

NMSE (dB)

_14 1 1 1 | 1 1 1 |
1 2 3 4 ] B 7 g a 10

SNR{dE)

Figure 7.8. Erreur relative d'estimation du Canal [94]

7.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons abordé le probléme de 1'identification aveugle

des canaux, basé sur la méthode CR avec l'exploitation de la linéarisation des signaux
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GMSK utilisés dans les systtmes GSM. Les résultats de simulations montrent un
grand potentiel de 1’algorithme d'identification aveugle, étant donné que nous n’avons
pas utilis¢ d’antennes externes ou un sur échantillonnage du signal regu. Cette
méthode est d'une grande importance car nous pouvons utiliser 10 bits au milieu du
burst des signaux GSM afin de transmettre des informations. La méthode du signal
d’apprentissage surpasse la méthode aveugle si le pilote est supérieur a 10 bits. Nous
proposons de poursuivre les travaux de recherche a I'application des méthodes semi

aveugle.
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Chapitre 8

Conclusion Générale et

Perspectives

8.1 Conclusion Générale :

Cette thése présente le concept des systemes d'Antenne Intelligente et son
impact sur les systétmes de communications mobiles. Les analyses des Systéme

d'antennes intelligentes ont été effectuées a I'aide de simulations Matlab.

L'objectif de cette thése était la mise en place d'une estimation des
pondérations des filtres d'égalisations par une méthode fréquentielle itérative rapide
comparée a l'algorithme LMS. L'utilasation de cet algorithme nous a permis

d'augmenter la vitesse de convergence par rapport a l'algorithme LMS.

Nous avons aussi utilisé un algoritme d'identification aveugle du canal GSM
basée sur la methode CR (Cross-Relation). Et Nous avons exploité la propriété de la

modulation GMSK pour obtenir la diversité spatiale.

La notion de filtrage spatial touche a l'avant-garde de la conception des
systemes de Communication mobile. Les Recherches existantes et a la conclusion de
cette thése est arrivé a confirmer les bienfaits du filtrage spatial. En conclusion, notre
algorithme offre une vitesse de convergence accrue qui, a son tour, promet une

amélioration de la capacité de la bande passante.
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8.2 Perspectives :

Le déploiement Global des systémes d'antennes intelligentes devrait croitre, 2.4
milliard de gens dans le monde utilsent la technologie GSM , qui représente 85 %
de la totalité du marché des communications mobiles, un milliard de mobiles GSM
ont été¢ vendu en 2007 dans le monde. Ainsi, d'autres stratégies doivent étre étudiées

pour améliorer les performances du réseau et la capacité.

Un probléme avec l'approche MSE est qu'elle nécessite la connaissance d'une
séquence d'apprentissage pour I'estimation du canal de transmission [17]. Cela
présente des inconvénients car elle conduit a une réduction de la capacité du canal.
Dans les réseaux GSM, la séquence d'apprentissage représente 22% des bits transmis
[30]. Les algorithmes semi-aveugles représentent une approche prometteuse pour les
sytemes d'antennes intélligentes puisque nous pouvons tirer profit des avantages des
deux systémes. Cela aura un impact sur 1'augmentation de la capacité des sytemes de

communication mobiles et I'amélioration de la qualité des services.
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