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Résumé

Dans le cadre de ce travail de recherche, nous nous somme intéressés a un systeme de
télécommunication MIMO (Multiple Input Multiple Output) a multiplexage spatial utilisant des
récepteurs Zero-IF et la technique de formation numérique de faisceaux (FF). Le domaine
d'application de ces travaux de recherches peuvent étre aussi bien les applications fixes (exp:

WiFi, IEEE) que les applications mobiles (exp: LTE, 3GPP).

La premicre partie de ce travail est consacrée a une étude comparative entre les différents
types de démodulateurs cing-port et triphasés. Cette étude a permis de mettre en évidence l'aspect
tridimensionnel des démodulateurs cing-port et triphasés, de gagner 20dB en termes de réjection
des produits d'intermodulation des signaux adjacents et de trouver une nouvelle méthode de

calibrage aveugle du récepteur.

La seconde partie de la thése se concentre sur le prototypage d'un systétme MIMO. Cette
phase nous a permis d’exposer les difficultés de mise en place de ce genre de systéme et de
souligner les nouvelles problématiques qui n’apparaissait pas auparavant dans les systémes
mono- transcepteur. Aussi, un algorithme de Formation de Faisceau a été développé dans cette
partie. Ce FF numérique a permis non seulement d'accroitre la capacité mais aussi la qualité de
liaison en considérant le systtme MIMO comme N systeme SIMO en parallele. Comparativement
a la technique ZF(Zero Forcing), nous démontrons que le FF permet d'obtenir une meilleure

qualité de signaux pour des faibles valeurs de rapport signal a bruit.
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Introduction générale

INTRODUCTION GENERALE

Le terme Wireless ou sans-fil est devenu trés attractif aussi bien dans le domaine du
grand public que dans le domaine industriel. Cette expression synonyme de liberté et de
magie accorde aux systémes la possibilit¢ de communiquer sans les figer. Ces systémes se
trouvent aussi bien dans 1’ Airbus A380 que dans une simple « souris» de PC. Le futur prévoit
non seulement des véhicules communicants (Car-to-Car) mais aussi des transmetteurs
intelligents capables de s’adapter a leur environnement. Les systémes sans-fil évoluent au
rythme des avancées technologiques atteintes dans toutes les disciplines scientifiques ;

Traitement de signal, micro-¢électronique, nanotechnologie, logiciels, mathématiques ...

Communiquer une information devint un besoin fondamental pour les grandes nations,
tel fut le cas pour la chine 4000 av.J-C qui créa le service postal. Ce service se développa au
cours des civilisations jusqu'a atteindre un besoin accru d’aller encore plus vite et plus loin.
Une information peut étre décisive pour 1’avenir d’une nation, d’une entreprise ou d’une
personne. En mars 1896, Alexandre Popov fait la premicre expérience a 1’université de Saint-
Pétersbourg du téléphone sans-fil. Un an plus tard Guglielmo Marconi déposa le premier

brevet (1897) et créa la premiere compagnie (1907) de téléphonie sans-fil.

Aujourd’hui les liaisons permettant 1’acheminement de I’information sont devenues
trés complexe. Des réseaux a support électrique, optique, électromagnétique et mécanique
sont mises en oeuvre pour connecter en temps réel des personnes ou des systémes aux quatre

coins du monde.

Les réseaux sans-fil sont classés selon les distances des liaisons radiofréquences (RF).
Le WPAN (Wireless Personal Aera Network) permet de relier des gadgets tel que le kit main
libre, I’appareil photo, I'imprimante, le PC ou le PDA. Les systémes qui réalisent ce type de
liaison se nomment actuellement Bluetooth et HomeRF. Ils opérent dans la bande ISM

(Industriel, Scientifique, et Médical) avec une portée de quelques metres.
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Toujours dans la bande ISM, le réseau WLAN (Wireless Local Aera Network) parmi
ces standards on trouve le Wi-Fi, permet aux systémes de se connecter entre eux ou au réseau
internet. La distance de liaison sans-fil est de 1’ordre de quelques dizaines a quelques
centaines de meétres.

Les systemes Radiocom2000, AMPS, TACS, NTM, GSM, DCS, DECT, NADC,
CDMAone, PDC, PHS, GPRS, EDGE, UMTS, LTE, WiMax sont des systemes de téléphonie
mobile. Ils sont classés dans les réseaux métropolitains WMAN (Wireless Metropolitain Aera
Network). Ces systémes permettent des liaisons a des distances de quelques Km a quelques

dizaines de Km avec des débits de I’ordre de 100Mbits/s pour les dernieres générations.

Sur le support RF c’est une onde électromagnétique qui transportera 1’information.
L’amplitude, la phase et la fréquence de cette onde sont utilisées pour la moduler. Cette onde
est transmise depuis le systéme vers le canal de propagation par une ou plusieurs antennes. La
géométrie de I’antenne dépendra de la fréquence porteuse. La fréquence de liaison est
attribuée par un organisme qui régule l’utilisation des ressources spectrales. Cependant,
I’information elle est dite en bande de base c'est-a-dire pas loin des fréquences nulles alors
que la fréquence porteuse peut étre €levée selon les normes attribuées au systéme. Pour cela
une transposition de bande de base vers la fréquence porteuse est nécessaire lors de

I’émission. L’inverse aussi est essentiel pour la réception.

L’émetteur et le récepteur assurent 1’acheminement des informations en modulant et
démodulant 1’onde électromagnétique. Ces dispositifs sont soumis a des différentes
contraintes d’utilisation. Parmi ces contraintes on trouve I’intégration, le débit, la sensibilité,
les canaux perturbateurs proches, le bruit, I’évanouissement, le canal de propagation et
I’autonomie. C’est pour cela que différentes architectures de transmetteurs ont été congu pour

répondre au mieux aux besoins de 'utilisateur.

La théorie nous informe, selon la relation de Shannon qui définit I’expression de la
capacité, que si nous souhaitons augmenter linéairement le débit d’un canal (optique,
¢lectrique ou électromagnétique), il faudra augmenter sa bande passante (en conservant un
rapport signal sur bruit constant). C’est ce que la technique UWB (Ultra Wide Band) propose
comme solution pour les canaux de propagation électromagnétique. Par contre, a bande

passante fixe, il a fallu jouer avec le paramétre spatial pour augmenter la capacité. En effet, on
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démontre qu’il est possible d’accroitre linéairement la capacité d’un canal en utilisant
plusieurs émetteurs-récepteurs transmettant des signaux dans la méme bande de fréquence. Ce
qui permet de créer 1’équivalent de plusieurs transmetteurs en parallele et ainsi d’augmenter
d’une maniére significative la capacité¢ du canal. Cette technologie est connue sous le vocable
MIMO (Multiple Input Multiple Output) et a suscité de nombreuses études pendant ces
dernicres années.

Nous proposons dans cette thése de traiter quelques problématiques de cette technique
MIMO : La premicre est le prototypage des systemes MIMO, la seconde est I’utilisation des
démodulateurs Zero-IF dans un systtme MIMO, la troisieme est une comparaison entre
plusieurs types de démodulateur Zero-IF, la quatrieme est I’allégement de la procédure de
calibrage dans les démodulateurs cing-port/Triphasé, cinquiémement nous proposons une
solution pour la suppression totale de 1’étape de calibration du cing-port, et finalement nous
proposons un nouveau récepteur numérique pour les systtmes MIMO a multiplexage spatial

basé sur la formation de faisceaux.

Ce manuscrit est décomposé en cinq chapitres. Dans le premier chapitre de cette these,
nous présenterons les différentes modélisations d’un canal, ce qui permettra dans la suite de
nos travaux d’appréhender le dimensionnement et la conception physique et logicielle de
notre systéme de communication.

Le second chapitre rappelle brievement les principes de la modulation faite au niveau
des émetteurs puis nous détaillerons le récepteur dans le cas d’une liaison SISO (Single Input
Single Output). Dans cette section, un état de I’art des architectures de réception ainsi que les
parametres de caractérisation sont présentés. Finalement, une conclusion justifie le type de
démodulateur choisi ainsi que les problémes a résoudre.

Ensuite, deux parties distinctes sont présentées dans le chapitre III. Dans la premicre
partie de ce chapitre nous présentons 1’intérét de la diversité d’antenne en réception ainsi que
les différentes techniques de formation de faisceaux associées. La seconde partie de ce
chapitre traite des différentes techniques MIMO actuelles. Cela nous permettra de choisir une
des techniques a mettre en ceuvre dans la réalisation du banc MIMO et de souligner les
problématiques intéressantes que nous avons explorées dans le cadre de cette thése. Ce
chapitre donne donc les bases pour la description du récepteur original pour un systéme

MIMO que nous avons réalisé et qui sera présenté dans le dernier chapitre de cette thése.
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Dans I’avant dernier chapitre, la premicre partie présente une étude comparative entre les
démodulateurs Zero-IF : le 1Q classique et le cing-port. Dans la seconde partie de ce chapitre,
nous démontrons un aspect original des démodulateurs cing-port qui nous a permis de
proposer une nouvelle facon d’observer et d’interpréter le fonctionnement du démodulateur
cing-port. Cette nouvelle observation nous a permis de développer une méthode originale, tres
simple a mettre en ceuvre, pour la calibration aveugle des récepteurs de types cing-port ce qui
sera le sujet de la derniere partie de ce chapitre.

Quand au dernier chapitre, il se compose de deux parties. La premicre est consacrée a
la description de la plateforme MIMO 2x2 mise en place au sein de notre laboratoire. Le cceur
de ce systeme est le démodulateur cing-port utilisé aprés chaque antenne de réception. Par la
suite nous présentons la méthode de calibration de bande de base en bande de base du systéme
MIMO pour remédier aux problémes de calibration d’un banc MIMO en utilisant le cing-port
comme démodulateur. La deuxieme partie, quant a elle, est consacrée au nouveau récepteur
numérique pour systtme MIMO a multiplexage spatial par la formation de faisceau. Dans ce
travail, une méthode originale a ét¢ découverte ou les deux approches MIMO et SIMO sont
exploitées.

Finalement, une conclusion générale est faite sur les systémes multi-antenne et sur les

récepteurs et des perspectives recherche sont proposées.
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Chapitre I : Environnement des systémes de radiocommunication

CHAPITRE | : ENVIRONNEMENT DES SYSTEMES DE RADIOCOMMUNICATION

Introduction

Transmettre de 1’information d’un point a un autre sans-fil nécessite un systéme de
radiocommunication. Ce systéme utilise le canal hertzien comme support physique. Au cours
de sa propagation, I’onde transmise traverse différents types de canaux jusqu'a atteindre sa
cible. Ces canaux affectent 1’onde émise. Cela rend nécessaire 1’é¢tude des canaux de
propagation. Les performances de transmission, comme on le montrera dans ce chapitre,
dépendent considérablement des caractéristiques du canal. Selon les conditions d’observation,
ces canaux peuvent étre considérés comme statiques ou dynamiques. Nous présenterons dans
ce chapitre les différentes modélisations d’un canal, ce qui permettra dans la suite de nos
travaux d’appréhender le dimensionnement et la conception physique et logicielle de notre

systéme de communication.

13



Chapitre I : Environnement des systémes de radiocommunication

1.1 Propagation

1.1.1 La propagation en espace libre

Selon I’environnement de propagation, les influences du canal différent. Le modéle
d’espace libre permet d’avoir une premicre approche. L’espace libre peut €tre modélisé
comme l’illustre la figure 1-1. Dans le cas d’une liaison en vue directe, connue aussi sous le
terme LOS (Line Of Sight) entre I’émetteur et le récepteur, une ellipse appelée zone de
Fresnel permet de cerner la validité du mode¢le espace libre dans un canal ré¢l. Effectivement,

si cette zone n’est pas dégagée, le modele n’est plus valable.

__Ellipse de Fresnel

Fig.1.1 Ellipse de Fresnel

En espace libre, ’onde se propage depuis 1’émetteur jusqu'a ce qu’une partie de la
puissance transmise P, excite 1’antenne réceptrice. Cette puissance recue P, s’exprime en
fonction du gain des deux antennes Ge et Gr, de la distance de propagation d et de la longueur

d’onde A comme suit :

A 2
P.=P.G.G,|— 1.1
26,6 ) (1)

C’est une puissance de réception maximale. Cette valeur ne prend pas en compte la
dépolarisation, la désadaptation et les variations spatiales du gain des antennes.

On en déduit 1’affaiblissement de la liaison :

2
L =%=GeGr(L) (1.2)
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En considérant des antennes omnidirectionnelles (Ge=Gr=1), on en déduit de
I’équation précédente que les pertes de propagation, a fréquence constante, sont inversement

proportionnelles & d.

1.1.2 La propagation hors espace libre

Les situations les plus courantes de propagation des systémes de radiocommunication
sont loin d’étre en espace libre. Les obstacles de différentes formes géométriques et de
diverses caractéristiques physiques perturbent la propagation. Ces perturbations se traduisent
par des fluctuations de la puissance du signal regu en fonction de la distance comme I’illustre

la figure 1-2.

Les pertes en fonction de la distance et les effets de masquage [1] sont les phénoménes
a ’origine de ces variations. La décroissance en 1/d est la principale perte de puissance. La
densité¢ de puissance se réduit au fur a mesure que I’onde s’éloigne de sa source jusqu'a
atteindre 1’antenne réceptrice. L’influence des obstacles rencontrés par 1’onde varie selon

leurs configurations.

Puissance regcue
A

Fluctuation a grande échelle

Décroissance moyenne en fonction
de la distance

Distance en m

Fig.1.2 Puissance recue en fonction de la distance

En plus de la décroissance de la densité de puissance en fonction de la distance, entre

I’antenne d’émission et 1’antenne de réception, le signal subit deux types de pertes : pertes a
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petite et grande échelle. Comme le décrit la figure 1-2, les pertes a grande échelle définissent
les fluctuations de la puissance moyenne mesurées sur un déplacement de plusieurs dizaines
de longueurs d’onde. Les fluctuations a petite échelle sont observées sur un déplacement
suffisamment petit (quelques longueurs d’onde). La présence d’obstacles dans
I’environnement de propagation causant ’apparition de différentes répliques du signal émis
au niveau du récepteur est la cause principale de ces variations. Selon leurs phases d’arrivée
au niveau de I’antenne, la somme de ces répliques peut étre constructive ou destructive. C’est
la source du phénomeéne d’évanouissement. Ces obstacles naturels (sol, arbres, batiments,
etc.) se trouvent sur le trajet de ’onde. Il en résulte une multitude de trajets et donc, une
multitude d’ondes retardées, atténuées et déphasées au niveau du récepteur. Ces phénomenes

sont détaillés dans la section suivante.

1.1.2.1 Les phénomeénes de base en propagation

Les obstacles rencontrés par le signal lors de son trajet de I’antenne d’émission a
I’antenne de réception agissent différemment sur le signal. En effet, différents phénomenes
apparaissent selon la taille vis a vis de la longueur d’onde A, de la nature et de la forme de ces

obstacles [2].

La réflexion, la diffraction et la diffusion sont les trois principaux mécanismes qui
perturbent le signal [3,4]. Ces phénoménes sont illustrés sur la figure 1-3, leur description est

la suivante :

Réflexion/Réfraction: Les phénomenes de réflexion et de réfraction apparaissent
lorsque 1’obstacle rencontré par 1’onde a une taille trés supérieure et de trés petites
irrégularités devant la longueur d’onde du signal.

Diffraction: Des phénoménes de diffraction apparaissent lorsque le chemin de
propagation est obstrué¢ par un obstacle imperméable aux ondes électromagnétiques.
Les dimensions de cet obstacle doivent étre faibles devant la longueur d’onde du
signal ou I’obstacle possede des arétes vives. L’€nergie transmise par ces sources
permet au signal de se propager dans les zones d’ombre, ce qui explique I’arrivée

d’ondes radio au niveau du récepteur en 1’absence de visibilité directe et
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d’interventions des autres types d’interactions. C’est une grande source de mutli-
trajets.

Diffusion: La diffusion apparait s’il existe sur le trajet de I’onde une zone tres dense
d’objets de dimensions du méme ordre de grandeur ou inférieures a la longueur
d’onde. Le méme phénomeéne est observé avec une surface rugueuse présentant des
irrégularités suffisamment petites. L’influence de la position spatiale de I’obstacle est
illustrée sur la figure 1-3. On distingue deux principaux types de réflecteurs :
Diffuseurs locaux: Les diffuseurs locaux sont les obstacles proches de I’émetteur ou
du récepteur. Au niveau du récepteur, les diffuseurs placés dans son voisinage
occasionnent un grand étalement angulaire des échos et un étalement temporel faible.
Les diffuseurs proches de I’émetteur introduisent de faibles étalements, temporel et
angulaire.

Diffuseurs lointains: Les diffuseurs lointains désignent les obstacles ¢éloignés
simultanément de 1I’émetteur et du récepteur. Ils donnent lieu a des trajets multiples

généralement caractérisés par un fort étalement temporel.

Réponse impulsionnelle du canal

fi?;:}Y {:’E}\’

»
{:} Termps
Faihle étalernent angulaire Faible étalernent temporel

Diffuseurs Iointains lj Reéflecteur dominant

aible étalermnent termporel .
Réponse impulsionnelle du canal

TP —

Fort &talement angulaire Fort étalement temporel

Zane de diffusion

Diffuseurs proche du récepteur

/ Réponse impulsionnelle du canal

i}

i:;} Temps
Faible étalerment temporel

Fart &talement angulaire

Fig.1.3 : Influence de la localisation spatiale des diffuseurs sur la réponse du canal de propagation.
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L’expression de la réponse impulsionelles est détaillée dans le paragraphe 1.2.1.

Selon I’application envisagée, ces obstacles peuvent étre considérés comme un
avantage ou un inconvénient. Par exemple, lorsque I’émetteur et le récepteur sont en vue
directe (LOS), la réflexion perturbe la liaison. Cependant, dans le cas du canal NLOS (Non

Line Of Sight), la diffraction et la diffusion assurent la continuité de la liaison.

1.1.2.2 La propagation par trajets multiples

Les phénomeénes précédemment présentés modifient le signal transmis. De
nombreuses répliques de ce signal sont ainsi créées. Celles-ci sont plus ou moins retardées
selon les longueurs des trajets effectués. Des lors, elles sont plus ou moins atténuées selon la
distance parcourue et selon les phénomenes de base rencontrés. A la réception, ces répliques
se combinent de fagon constructive ou destructive donnant naissance a des évanouissements,
représentés sur la figure 1-2. Dans le cas du canal radiomobile, en supposant que les
diffuseurs sont uniformément répartis sur [0; 2xn[, ces évanouissements apparaissent

statistiquement en moyenne tous les A/2.

Les systémes de radiocommunications mobiles, que ce soit a I’intérieur ou 1’extérieur
des batiments, sont ainsi soumis aux distorsions induites par les trajets multiples. Cependant
dans le cas NLOS, les trajets multiples évitent I’interruption de la liaison entre I’émetteur et le

récepteur.

1.1.2.3 Les pertes moyennes hors espace libre

Déduite de I’équation des télécommunications, I’équation 1 permet d’estimer les
pertes dans le canal. Sauf que cette relation n’est valable que dans le cas d’espace libre. Dans
un cas réel, c'est-a-dire hors espace libre, cette relation n’est plus exploitable. Ceci est
principalement dG aux phénoménes qui apparaissent en présence d’obstacle. Le
dimensionnement théorique du canal est trés complexe. Cependant, des campagnes de
sondage du canal ont permis d’¢laborer des relations empiriques permettant d’estimer les

pertes moyennes de puissance dans des canaux réalistes [1]. L’équation 1.3 ci-dessous est une
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relation qui permet d’estimer les pertes dues au canal de propagation. Elle s’exprime en
fonction de la distance entre I’émetteur et le récepteur, le gain des antennes, la fréquence

porteuse de I’onde et le type de canal de propagation.

L'=32.44+20-log,, (f)~10-log,, (G.G,)+10-a-log, (d) (1.3)

ou f est la fréquence de 1’onde émise en MHz et d la distance entre les deux antennes

exprimée en km.

Comme on peut le déduire de cette relation, les pertes moyennes de puissance ne sont plus
proportionnelles & d° comme c¢’était le cas dans un espace libre, mais 4 d* ot a est une variable
dépendante de I’environnement. Les différentes valeurs de a en fonction du type

d’environnement sont présentées dans le tableau suivant :

Environnement Valeur de a
Espace Libre 2
Urbain 27a3.5
Urbain dense 3asb
Intérieur de batiment de type bureau avec trajet direct 1.6a1.8
Intérieur de batiment de type bureau sans trajet direct 436
Intérieur de batiment de type hall sans trajet direct 2a3

Tableau 1-1 : Valeur de la variable o en fonction du type d’environnement

1.1.3 Le bruit radioélectrique

Un signal radioélectrique est dit bruit s’il ne transporte pas I’information utile et
perturbe la liaison. Il est considéré comme aléatoire. Le milieu de propagation ainsi que les

dispositifs électroniques de I’émetteur et du récepteur sont respectivement ces origines
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externes et internes [2,5]. Les sources de bruits externes peuvent étre de nature extra-terrestre
ou terrestre. Elles regroupent les bruits et les parasites atmosphériques, les rayonnements
divers captés par I’antenne, les interférences éventuelles entre les utilisateurs du milieu de
transmission ou encore les bruits d’origine industrielle. Le bruit interne a pour origine le
mouvement brownien des électrons présents dans les composants €lectroniques du récepteur.
Ces ¢lectrons évoluent indépendamment les uns des autres tout en suivant une méme loi. Le
bruit interne peut alors étre modélisé, d’apres le théoréme de la limite centrale [6], par un

processus gaussien.

Le bruit interne est considéré comme blanc, ce qui veut dire que sa densité¢ de
puissance est la méme quelque soit la fréquence. Nous regroupons dans ce manuscrit tous les

bruits résultant de différentes sources dans la notation N(2).

1.2 Canal de propagation

1.2.1 Modélisation du canal de propagation

La caractérisation d’un canal peut se faire en étudiant sa réponse impulsionnelle. En
considérant 1’émetteur et/ou le récepteur en mouvement, I’expression de la réponse

impulsionnelle h s’exprime comme :
< (270 640, (1))
nei)= 3 B, @ s - ) (14)
p=0

Dans cette expression, P correspond au nombre de trajets discernables par le récepteur.
Le nombre de trajets discernables n’est pas obligatoirement égal au nombre de trajets
réellement existant dans le canal. En effet, chacun des P signaux retardés résulte de la
recombinaison de plusieurs trajets. Chaque trajet discernable peut ainsi étre modélisé par une
amplitude £, et un déphasage 6,, associés au retard 7,. Le terme v,, désigne la fréquence de
décalage Doppler (voir paragraphe 1.1.2.2), décalage provoqué par les déplacements relatifs

de I’émetteur et/ou du récepteur et/ou des obstacles. Cette représentation de la réponse
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impulsionnelle du canal de propagation permet de lier les signaux regus 7 et émis s, selon les

relations 1.5 et 1.6, ou n désigne le terme de bruit additif gaussien.

r(t)=(h*s)t)+n(t) (1.5)
- Ij:i B, (t)?i(Zmptwp(t))é(T -z, )s(t _ r)dr + n(t) (1.6)
O 3 O S aCL LN e ey (1.7)

Il est ainsi possible de définir la réponse impulsionnelle /# du canal dans I’espace temps-
retard. Cette réponse désigne la fonction d’étalement des retards [7]. D’autres relations
permettent la caractérisation du canal. Ces relations sont les espaces fréquence-temps, retard-

Doppler et fréquence-Doppler et sont définies dans les expressions suivantes :

H(f,t)= rwh(r, tle 2" dr Fréquence-Temps (1.8)

—00

~+00

h(r, te ™2™ dt Retard- Doppler (1.9)

D(r, U) = J.

F(f,v)= f:f:h(r 2ot ) g Fréquence-Doppler (1.10)

Un diagramme défini dans [7] est appelé diagramme de Bello. Il permet d’établir une
relation simple entre les fonctions introduites et la fonction de transfert, la fonction de
diffusion ainsi que la réponse bi-fréquentielle du canal. Chaque relation est reliée a une autre
par I’opération de transformée de Fourier directe ou inverse. La connaissance d’une de ces

fonctions permet alors la connaissance totale du canal de propagation.
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Fig.1.4 Diagramme de Bello

Les parametres de caractérisation du canal sont définis en étudiant les fonctions
d’autocorrélation des équations 1.8, 1.9 et 1.10. En supposant que le canal est stationnaire en
temps et fréquence et que les trajets multiples sont d’amplitude et de phase décorrélés, la
fonction d’autocorrélation de la fonction de transfert du canal permet de définir les fonctions
de corrélation temporelle et fréquentielle. Ces précédentes hypothéses connues sous le nom
WSSUS (Wide Sense Stationnary Uncorrelated Scattering) permettent de simplifier la

caractérisation statistique du canal de propagation.

1.2.2 Dispersions dans les canaux

La configuration spatiale du récepteur et de 1’émetteur engendre des dispersions
temporelles et fréquentielles. Ces dispersions sont déterminantes pour le canal de
propagation. Elles définissent des parametres d’exploitation du canal tel que la bande et le
temps de cohérence. Ces paramétres sont essentiels au dimensionnement d’un systéme de

radiocommunication.
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1.2.2.1 Les dispersions temporelles

La caractérisation impulsionnelle du canal consiste a observer en réception ’arrivée
de ’impulsion émise. En présence de multitrajet, aprés 1’arrivée de la réponse du trajet le plus
court, arrivent les réponses des échos. Le temps écoulé entre 1’impulsion recue du premier
trajet et celui du dernier écho est 1’étalement des retards maximal notéz,,,. Ainsi, 1’étude
statistique de la variable aléatoire 7 € [0, 7,4,] déterminera la dispersion moyenne des retards,
notée o,. Cette dispersion temporelle des retards se caractérise dans le domaine fréquentiel
par une corrélation sur une bande de fréquence. La bande de cohérence Bc permet de
quantifier le degré de corrélation entre deux fréquences distinctes. Ainsi, si I’écart fréquentiel
entre deux signaux émis est supérieur a la bande de cohérence, alors les signaux recus seront

considérés comme décorrélés.

La dispersion des retards et la bande de cohérence sont inversement proportionnelles.
En effet, une dispersion élevée des retards provoque une bande de cohérence faible. De
nombreuses relations empiriques [1,8] dépendantes du type du canal, permettent alors

d’exprimer Bc en fonction de o Voici quelques expressions empiriques [1] :

B, zL pour pr=0.5 (1.11)
5o,
- our =0.9 (1.12)
c 500 P Pr=y. .

ou py est le coefficient de corrélation.
1.1.2.2 Les dispersions fréquentielles

Les dispersions fréquentielles sont liées au mouvement de I’émetteur et/ou du
récepteur. Ces mouvements provoquent un décalage fréquentiel du spectre des signaux émis,
appelé effet Doppler. Ce décalage dépend de la vitesse relative de déplacement. Ainsi pour un

signal émis a la fréquence f. le récepteur aura une fréquence de réception f, qui sera la somme

de la fréquence émise f. et le décalage Doppler f;:

fr=fet fa (1.13)
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fa est fonction de I’angle @ d’incidence de I’onde recue et de la vitesse v de déplacement

relatif entre 1’émetteur et le récepteur :

7 =Y cos0 (1.14)
C

ou ¢ désigne la célérité de la lumiere. Selon cette expression, la bande fréquentielle sur
laquelle évolue la fréquence de décalage Doppler appelée étalement Doppler ou bande

Doppler est égale a :

B, =2f, avec f, =Y (1.15)

oU fimar désigne la fréquence Doppler maximale.

Le spectre Doppler représente la répartition de la puissance autour de la fréquence
porteuse. Lorsque les signaux sont recus uniformément sur toutes les directions et que
I’antenne de réception est omnidirectionnelle, le spectre Doppler obtenu a une forme de « U »

dite de Jakes.

Amplitude 4

-Fd +Fd " Fréquence

Fig.1.5 Spectre Doppler par modéle de Jakes.

Le temps de cohérence t; du canal et la fréquence Doppler maximale fymax évoluent de
maniere inversement proportionnelle. Le temps de cohérence du canal représente I’évolution
temporelle de celui-ci, il est li¢ aux dispersions fréquentielles. Il est alors possible d’exprimer

tc en fonction de fq [1] :
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l’ NL
o,

max

(1.16)

Ces derniéres notions de bande et de temps de cohérence permettent de dégager certaines

contraintes de développement pour les systémes de radiocommunications vis-a-vis d’un canal

de propagation donné.

1.2.3 La sélectivité des canaux

La reconstruction des signaux transmis nécessite quelques suppositions pour un

traitement numérique adéquat en aval. Les valeurs de la bande de cohérence et la fréquence

de cohérence définissent la sélectivité du canal. Les multi-trajets ainsi que les déplacements

de I’émetteur et/ou du récepteur sont les sources d’une sélectivité fréquentielle et temporelle.

Un signal transmis peut étre caractérisé par sa durée symbole Ts ainsi que sa bande

Bs. La robustesse de ce signal dépendra des rapports 7s/tc et Bs/Bc.

Ainsi, quatre cas de figures se présentent :

Bs << Bc, Ts >> o : si la bande occupée par le signal est inférieure a la bande de
cohérence du canal, ou la durée du symbole émis est largement supérieure a la
dispersion des retards, alors, les fréquences du spectre sont corrélées. Ainsi, les
fréquences du spectre du signal subissent les mémes amplifications ou atténuations.
Dés lors, le canal est considéré comme non sélectif en fréquence et a

«évanouissements platsy.

Bs > Bc, Ts < o, : si la bande occupée par le signal est supérieure a la bande de
cohérence du canal, ou la durée du symbole émis est inférieure a la dispersion des
retards, alors, les fréquences du spectre sont décorrélées. Lors d’un évanouissement
dans la bande de cohérence, une partie du signal seulement sera perturbée. Le canal
est dit sélectif en fréquence. En outre, la durée du symbole étant inférieure a la

dispersion des retards, des interférences entre symboles apparaissent.
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» Ts<tc, Bs > Bd : siladurée du symbole émis est inférieure au temps de cohérence du
signal, ou la bande occupée par le signal est supérieure a la bande Doppler, alors, le
canal est dit a «évanouissements lents». Le canal est alors non-sélectif en temps. La

réponse impulsionnelle du canal reste constante sur plusieurs symboles consécutifs.

= Ts >>tc, Bs << Bd : si la durée du symbole émis est largement supérieure au temps
de cohérence du signal, ou la bande occupée par le signal est largement inférieure a la
bande Doppler, alors, le canal est dit a «évanouissements plats». Dans ces conditions,
la réponse impulsionnelle du canal varie de fagon significative pendant la durée d’un

symbole. Le canal est alors sélectif en temps.

1.2.4 La diversité dans le canal

La diversit¢ se définit par la présence en réception de plusieurs répliques
indépendantes d’'une méme information. On distingue plusieurs formes de diversité, par
exemple, les diversités spatiales, temporelles, fréquentielles, etc ... La notion de diversité est
utile afin d’évaluer la robustesse d’un systeme de radiocommunications vis a vis d’un canal
donné. Les grandeurs Dt et Df représentent respectivement 1’ordre de diversité temporelle et
fréquentielle. Ces grandeurs correspondent a 1’ordre de diversité utilisé lors de la transmission

d’un signal d’une trame de durée 7). de signaux de durée Ts, leur expression est la

suivante:
Dt:% (1.17)
Bs
D; =— 1.18
= (1.18)

Recevoir plusieurs répliques décorrélés du méme signal apporte de la diversité. Cette
diversit¢ permet non seulement de contourner les obstacles physiques du canal

(évanouissement) mais aussi de garantir une bonne transmission de I’information.
La dimension spatiale permet aussi d’obtenir une forme de diversité [9,10]. La

diversité spatiale consiste a transmettre simultanément ou non, des informations sur plusieurs

antennes. Ces dernieres doivent étre espacées d’au moins la distance minimale assurant
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I’indépendance des évanouissements qui est dite « distance de cohérence ». Alors que la
cohérence fréquentielle est engendrée par les multi-trajets arrivant a des instants différents, la
cohérence spatiale a I’émission/réception est engendrée par les multi-trajets partant/arrivant

de différentes directions spatiales.

L’expression de la diversité spatiale dépend du schéma de modulation (SIMO : Single
Input Multiple Output, MISO : Multiple Input Single Output ou MIMO : Multiple Input
Multiple Output). Les travaux présentés dans [11] énumerent les différentes expressions
possibles de la diversité spatiale. Dans le cas d’un systtme MIMO comprenant N antennes a
I’émission et M antennes a la réception, la diversité spatiale maximale sera égale a N x M.
Profiter des diversités temporelles, fréquentielles et spatiales du canal revient a maximiser ces
valeurs tout en garantissant une bonne efficacité spectrale. L’ efficacité spectrale est une autre
forme de caractérisation numérique du canal. Elle est estimée en déterminant la capacité de ce

dernier.

1.2.5 Capacité du canal

En fonction du rapport signal sur bruit (SNR), il est possible d’estimer la vitesse
maximale des bits a transmettre sur un support physique tout en garantissant un certain seuil
d’erreur. Cette vitesse est connue par la capacité canal d’un systéme de communication. Elle
permet d’exprimer le taux maximal de bit possible a transmettre tout en garantissant une
faible perte de données. Elle est mesurée en bits par seconde par Hertz (bits/s/Hz). Elle

permet de définir I’efficacité spectrale d’un canal.

En effet, un systéeme mono-antenne (SISO) étant perturbé seulement par un bruit blanc

additif gaussien peut atteindre une capacité maximale de [12] :

ou p est le SNR en réception.

Pour de hauts SNR, nous pouvons voir qu'il faut un gain de 3dB au niveau du SNR

pour augmenter la capacité de 1 bit/s/Hz.
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En prenant en compte un canal non idéal sujet a des évanouissements aléatoires, nous
pouvons introduire un gain h d'amplitude complexe gaussienne de puissance unité et écrire la

capacité ergodique (moyenne) :

Cono = E[log2(1+p' hm bits/s/Hz (1.20)

oUE[] est I’opérateur espérance, p' =P, /o> avec P, =|s* la puissance émise et o> =Ehn|2J la

variance du bruit.

Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté quelques rappels importants concernant la
propagation en/hors espace libre. De méme, quelques grandeurs importantes qui caractérisent
le canal de propagation ont été brievement présentées. Ces parametres : temps de cohérence,
bande de cohérence, modéele de canal,.... sont a prendre en compte lors de la conception d'un
systéme de radiocommunication. Dans le chapitre suivant, nous présenterons les différentes
architectures des récepteurs dans les systétmes de radiocommunication ainsi que les

principaux parametres qui les caractérisent.
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CHAPITRE 2 ARCHITECTURE ET CARACTERISTIQUES DES RECEPTEURS RADIO

Introduction

Dans tout systéme communicant, il est essentiel de dimensionner ses transmetteurs.
Selon I’environnement d’application ainsi que les normes en vigueur, la conception du circuit
de modulation/démodulation sera contrainte par différents parameétres que nous allons définir

au fur a mesure que nous les présentons.

Les informations sur un canal radio, sont transmises d’un point de départ vers un point
d’arrivée. Au départ, l’information est mise en forme selon un protocole Radio
compréhensible a I’arrivée. L’émetteur est la partie qui se charge de mettre sur le canal de
propagation les informations a transmettre. De 1’autre coté, c’est le récepteur qui s’occupe de

redonner a ’utilisateur I’information transmise avec la plus grande fidélité possible.

Dans ce chapitre, nous rappelons brievement la modulation faite au niveau des
émetteurs puis nous détaillerons le récepteur dans le cas d’une liaison SISO (Single Input
Single Output). Dans cette section, un état de 1’art des architectures de réception ainsi que les
paramétres de caractérisation sont présentés. Finalement, une conclusion justifie le type de

démodulateur choisi ainsi que les problémes a résoudre.

Des mémes phénomenes indésirables peuvent apparaitre au niveau de 1’émetteur
comme au niveau des récepteurs. Ces phénomeénes induisent des perturbations qui peuvent
donner lieu a des perturbations identiques ou différentes au signal utile. Parmi ces
phénomenes on cite le bruit et la non-linéarit¢é des composants utilisés tels que les
amplificateurs et les mélangeurs. L’influence de ces derniers est présentée dans les

paragraphes suivants.
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2.1 Modulation des signaux

Le canal de propagation radio est partagé entre plusieurs utilisateurs. Selon la bande
attribuée, un émetteur transpose les signaux en bande de base vers la bande dans laquelle il lui
est autorisé de transmettre. Les signaux a transposer représentant le signal en bande de base
peuvent étre un signal analogique ou numérique. Un signal RF peut étre modélisé par

I’expression suivante :

s(t)= Age(t)cos(opet + o(t)) (2.1)

ou Agg(t) est I’amplitude du signal s(t), orr est sa pulsation et ¢(t) est sa phase instantanée. A
fréquence fixe, il est évident que I’information ne peut étre introduite que dans 1’amplitude ou

la phase du signal ou les deux a la fois.

On peut aisément démontrer que pour les modulations numériques, s(t) peut s’écrire

sous la forme de [1]:

s(t) = 1(t)cos(wggt )+ Q(t)sin(wppt) (2.2)

ou I est la composante en phase du symbole a transmettre et Q la composante en quadrature.
Par exemple, dans le cas d’une modulation QPSK (Quadrature Phase Shift Keying), 1=+s et

Q =4s. Ainsi pour un symbole transmis, il y a deux bits transmis.

Fig. 2.1 Diagramme de constellation des phases

L’information nécessite une mise en forme pour pouvoir la transmettre. Cette mise en
forme nécessite plusieurs composants cascadés. Ces composants présentent des phénoménes
dont il est trés important d’en tenir compte car ils influent directement sur la qualité

d’émission.
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2.2 Les récepteurs

Evidemment, a toute chaine d’émission est associée une chaine de réception. Cette
chaine est constituée d’un ensemble de composants capable de restituer sous forme
conventionnelle le signal transmis. La fonction principale d’un récepteur est la transposition
en fréquence du signal utile. Selon la technique utilisée pour cette fonction, le récepteur

présente des atouts et des inconvénients que nous présenterons par la suite.

Le canal de propagation contient non seulement le signal utile mais aussi des signaux
perturbateurs pour le récepteur en question mais utiles pour les autres systémes. Si ces
perturbateurs sont situés dans un canal fréquentiel suffisamment lointain, ils ne risquent pas
dans ce cas de rompre le bon fonctionnement du récepteur ; s’ils sont proches, ils risquent de
le perturber. De plus, le récepteur doit étre capable de capter un signal suffisamment faible.
Toutes ces conditions sont traduites en termes de caractéristiques qui dimensionnent le

récepteur.

2.2.1 Parameétres caractéristiques d’une chaine de réception

Les performances d’une chaine de réception sont déterminées a partir de quelques
figures de mérite. Les plus connues sont le facteur bruit, les non-linéarités, la dynamique de
mesures, le gain et la sensibilité. Ces termes permettent de prévoir le comportement du
récepteur dans un environnement donné. Le facteur de bruit et la non-linéarité sont abordés

dans ce qui suit.

2.2.1.1 Facteur de bruit dans le récepteur

Le bruit capté par I’antenne a une densité de puissance constante en fonction de la
fréquence de NO/2 [W/Hz]. Ce bruit blanc est un processus aléatoire gaussien de moyenne
nulle. Ce bruit perturbe le signal utile de fagcon additive. Généralement, en aval a ’antenne,
des filtres passe-bande et passe-bas limitent la bande passante de réception. La bande passante
de réception définira la puissance totale du bruit a ’entrée du récepteur. L’expression de la

puissance totale du bruit capté est déterminée par la relation suivante :
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Py =-174dBm+10xlog,((B) (2.3)

ou B est la bande passante en Hz du filtre situé directement apres 1’antenne de réception.

% = k% ,avec : k=138x10"J/K la constante de Boltzmann.

Ta : la température de I’antenne en Kelvin.

Autre que le bruit apporté par ’antenne pour un récepteur, les composants actifs et
passifs des transmetteurs induisent eux aussi du bruit, ce qui risque de dégrader le Rapport
Signal sur Bruit (SNR : Signal to Noise Ratio) a la sortie du récepteur. Cette dégradation est
le facteur de bruit du récepteur. Le facteur de bruit (NF : Noise Figure) est déterminé en
mesurant le SNR a I’entrée du récepteur et le SNR en sortie. Le rapport entre ces deux SNR

donne le NF.

SNR. SNR..
= Reécepteur out

NF

Fig.2.2 Facteur de bruit dans les récepteurs

Ainsi, I’expression du facteur de bruit est déterminée par :

NF,, =SNR, ), ~SNRy ). (2.4)

Un récepteur est constitué de plusieurs €léments en cascade. Chaque ¢lément est
source de bruit interne au récepteur. Ces éléments actifs ou passifs apportent un gain et un

facteur de bruit.

SNRIN SNR(;)UT

Elément 1 Elément 2 === = = (Elément n

NF.G, NF,.G, NF_.G,
Fig.2.3. Chaine de réception a n éléments

La détermination du facteur bruit total de la chaine de réception est faite en utilisant la

formule de Friis [2] :

34



Chapitre II Architecture et caractéristiques des Récepteurs Radio

NF:NF1+NF2_1+...+ NF, 1 (2.5)
G, G, xGy x...xG,

Depuis I’équation (2.5), il est évident que le facteur de bruit du premier élément définit
le NF total de la chaine. C’est pour cela qu’il est conseillé d’utiliser un amplificateur a faible
bruit (LNA : Low Noise Amplifaction) situé apres le filtre de I’antenne pour garantir un faible
NF, sauf que ce dispositif ainsi que d’autres présentent des phénomenes de non-linéarités qui

risquent de dégrader la qualité de réception des signaux.

2.2.1.2 Non-linéarités dans les récepteurs

Théoriquement on suppose toujours que tous les composants utilisés dans un
émetteur/récepteur sont linéaires mais en pratique, certains composants présentent des
phénoménes de non-linéarités. Ces phénomenes représentent dans certains cas des sources de

signaux non désirés en bande de base qui dégrade la qualité de liaison.

Supposons que le dispositif représenté par la figure 2.2 est non-linéaire, invariant,

d’entrée x et de sortie y tel que le présente la figure suivante :

x(t) v(t)

Systeme non-linéae

Fig.2.4 Systéme non-linéaire

L’expression de la sortie y(t) au troisieme ordre en fonction de I’entrée x(t) s’écrit alors :

y(t)zalx(t)+ oczxz(t)+ (x3x3(t) (2.6)

Ainsi pour un signal d’entrée x apparaitront plusieurs harmoniques en sortie dues a
I’apparition des termes en x” et x°. La distorsion de non-linéarité peut étre caractérisée en
mesurant le point de compression a 1dB (IIP1 :Input Intermodulation point), le point
d’interception d’intermodulation d’ordre pair (IIP2 : Second order Input Intermodulation
point) et le point d’interception d’intermodulation d’ordre trois (IIP3: Third order Input

Intermodulation point) [3].
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- IIP1 : point de compression a 1dB

L’entrée x(t), dans les dispositifs radiofréquences est généralement une fonction

sinusoidale pure ou modulée. Supposons qu’un signal x(t)=Acos(wt) est appliqué a

I’entrée du dispositif non-linéaire. En se limitant au troisi¢éme ordre, la sortie s’écrit alors :

3 3
y(t)= %Az + (alA + 3(XZA }cos(wt)+ %Az cos(2wmt )+ %cos@wt) 2.7)

Pour une amplitude faible du signal d’entrée x(t) le systéme est dans une zone linéaire et
I’expression (2.7) s’écrit alors :
y(t)= o, A cos(wt) (2.8)
Le gain du systéme est dans ce cas égal a o, par contre dans le cas d’une forte
amplitude du signal d’entrée, le gain peut étre amené a varier. Cette variation de gain en
fonction de la puissance du signal d’entrée est I'une des conséquences de la non-linéarité.
La puissance de sortie d’un dispositif ne peut étre amenée a croitre indéfiniment
en fonction de la puissance d’entrée. Effectivement, & un certain niveau de puissance le
dispositif sature. Ceci peut étre traduit dans 1’expression (2.7) par une valeur négative de

a;. Cela induit que le gain o, +3a;A%/4 est décroissant en fonction de A pour des valeurs

¢levées de ce dernier.

La perte de 1 dB de la sortie exprimée en (2.7) par rapport a la sortie en modele
linéaire exprimée en (2.8) pour une puissance donnée donne le point de compression a
1 dB. Dans la pratique ce point est déterminé graphiquement comme 1’illustre la figure 2-

5.

Pout
Modéle linéaire

ldBI

Pl Pin

Figure 2.5 Détermination graphique du point de compression a 1dB
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Dans le cas ou le dispositif non-linéaire en question est parfaitement caractérisé, c-a-d que
les termes o et as sont connus, la détermination théorique du IIP1 devient possible et

s’exprime en définissant I’équation suivante :

3a,IIP1’

20 log‘al + =20log|a,| - 1dB (2.9)

Soit :

(2.10)

La caractérisation de ce point s’est faite en supposant que nous avons un seul
signal a I’entrée. Cependant, on peut se trouver dans une situation ou plusieurs signaux
sont présents a I’entrée du dispositif non-linéaire et cela donne lieu a des signaux

d’intermodulations.
- Intermodulation d’ordre 2 et 3 : IIP2 et [IP3

Afin d’¢étudier le comportement du dispositif non-linéaire avec plusieurs signaux en son
entrée, nous supposons que x(t)= A, cos(w;t)+ A, cos(w,t). L expression de sortie y(t) (2.7)

s’écrit alors :
y(t)= o, (A, cos(w,t)+ A, cos(m,1))+ ay (A, cos(w,t)+ A, cos(w,t)) + a3 (A, cos(w,t)+ A, cos(w,t))’ (2.11)

Ce signal peut étre décomposé en quatre composantes: continue, fondamentale,

harmonique et intermodulation.

La composante continue :
DC=a—22(A12 +A22) (2.12)

Les composantes fondamentales ®;, ®;:

F = (OLIA1 + %OL3A13 + %Q3A1A§]COS((D1'C) (2.13)
E, = (azAz +%a3A% +%a3A2Afjcos(c02t) (2.14)
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Les composantes harmoniques 21, 2m,, 301, 3m;:

Distorsion d’harmonique d’ordre 2 (HD2) :
HD2, = %Af cos(2amyt) ; HD2, = %A% cos(2m,t) (2.15)
Distorsion d’harmonique d’ordre 3 (HD3) :

HD3, = %Af cos(3ot) ; HD3, = %Ag cos(3m,t) (2.16)

Les composantes d’intermodulation m;+w;, 2m1£m,, 20y%m; :
Distorsion d’intermodulation d’ordre 2(IMD2) :
IMD2 hautes : IMD2y; = a,,A,A, cos([o, + o, |t) (2.17)

IMD?2 basses : IMD2,=a,A A,cos ([031 -, | t) (2.18)

Distorsion d’intermodulation d’ordre 3(IMD3) :
IMD3 hautes :

2 2
IMD3,,; = MCOS([ZQ)I +o,Jt) 5 IMD3yy = Mcos([zmz +o ) (2.19)
IMD3 basses :
2 2
IMD;,,5 = %005([2(91 —o,]t) ;  IMD3,,5 = %005([2(02 —o,t) (2.20)

Toutes les composantes dues a la non-linéarité du dispositif font apparaitre a
différents lieux du spectre fréquentiel des signaux qui risquent de perturber 1’émetteur ou

le récepteur, mais aussi d’autres utilisateurs sur le canal hertzien.

DO IMDZ IMD3,, Fl F2z IMD3,,  HDZ IMDZ; HDZ HDZ, IMD3py IMD3,,; HD3,

~ »~

1] S

0 an-iy 2ey-ty “1 2e0g-t0y 2 iy 2y 3 dart iy gt Jey

Fig.2.6. Répartition spectrale des distorsions
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Le terme IMD2B apparait proche de la bande de base. Dans le cas d’un récepteur
homodyne, le résultat obtenu risque d’étre biaisé. De méme, pour un dispositif ou la bande RF
est transposée a une fréquence intermédiaire (structure hétérodyne), les distorsions IMD3 5 et
IMD3,,p risquent de dégrader le signal en F1 ou F2. Selon I’application envisagée ou

I’architecture, une distorsion peut nuire ou non au fonctionnement optimal d’un dispositif.
Les parametres permettant de dimensionner ’'IMD2 et 'IMD3 sont les points [1P2 et

IIP3 respectivement. Les figures qui suivent illustrent la méthode graphique de détermination

de ces points.

Pout{dBim})

Pm{dBm)

Poul{dBm)

J;' 1P3 Pin(dBm)

Fig.2.8 Détermination de I’IIP3

Les signaux attendus en sortie finale de tout récepteur se situent en bande de base.
Donc, un filtre éliminera les signaux hautes fréquences dus aux différents types
d’intermodulation. L’IMD2 qui se situe proche des signaux en bande de base est susceptible

d’étre dans la bande passante du dernier filtre du récepteur.
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DC  IMDZ D0y L F20IMD3 HDZ, - IMDZ, - HDZ, HD3;p - IMD 3y IMD 2,50 HOZ;

A r 3

I NI

0 ey 2e0y- 0y AN RN X i 2 3y RN 3y

Fig.2.9 Répartition spectrale des distorsions dans un récepteur

La résolution du probléme d’IMD2 dans les récepteurs a fait 1‘objet de plusieurs
travaux et techniques ¢élaborés. Dans le quatrieme chapitre de cette these un état de Iart des
techniques de suppression de 'IMD2 est présenté ainsi que la méthode ¢élaborée dans le cadre

de cette thése.

2.2.2 Architectures des récepteurs

Depuis les premieres communications sans-fil, plusieurs techniques de transposition
de signal ont vu le jour. Nous présentons les plus connues d’entre elles. La différence entre
ces différentes techniques est globalement le nombre de transposition en fréquence. Il y a des
démodulateurs qui font appel a plusieurs fréquences intermédiaires et il y’en a qui directement

délivrent le signal en bande de base.

2.2.2.1 Récepteurs hétérodynes

Connue depuis 1917 [4], ce type de récepteur procéde en deux étapes (ou plusieurs
dans le cas d’un superhétérodyne). A toute fréquence porteuse variable frp ce type
démodulateur transpose cette fréquence dans un premier temps a la fréquence intermédiaire FI
en fixant sa fréquence OL de telle sorte que fre-for=FI. Ensuite, le signal utile se trouvant a FI
est a nouveau transposé¢ soit a une seconde FI dans le cas du superhétérodyne ou directement

en bande de base dans le cas de I’hétérodyne.
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Signal en bande de base S Signal RF modulé

S S

i Ly Dy

Lére transposition de fréquence 2éme transposition de fréquence

Fig.2.10 Spectre de transposition de fréquence dans les récepteurs hétérodynes

L’architecture permettant de réaliser ce type de transposition en fréquence est
présentée dans la figure 2-11. Ce type de démodulateur est constitu¢ principalement d’une
antenne, un filtre RF passe-bande, un LNA, un filtre image, un filtre FI, deux oscillateurs

locaux, trois mélangeurs, un déphaseur 0°/90° et deux filtres en bande de base.

| DATA

Fig.2.11 Récepteur hétérodyne

Au niveau de la sortie du LNA, le signal venant de I’antenne subit une perte due aux filtres

d’entrées et une amplification non linéaire dus au LNA.

Soit y(t) un signal a I’entrée du premier mélangeur tel que :

¥(t)= Age(t)cos(opzt + o(t)) (2.21)

En supposant que le signal utile a la fréquence RF et celui du premier OL sont synchronisés,
I’expression du premier OL du récepteur hétérodyne s’écrit :
OLI(t)= A gy, cos(wpy,t) (2.22)
A TI’issue du premier mélange, on obtient:
Ve (6) =, (A (1) Aoy, cos{[@ = o [+ pl0)) + A (1) Aoy cos([e + @0 [+ 0(0)))  (2.23)
Le filtre FI ¢éliminera les signaux en haute fréquence et on obtient :

Yir (t) =, Ay (I)Aou COS(wFlt + ¢(t)) (2.24)
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ol o =0 — 0o et a, les pertes de conversion et de filtrage.

Reprenons ces derniéres équations mais en supposant qu’au niveau de I’antenne de réception

figure un autre signal que celui du signal RF utile :

y(t) = A (t)cos(a)RFt + (p(t))+ Ay cos(a)Xt) (2.25)

Dans ce cas, a la premiére transposition on obtient :
Yir (t) =, (A (t)Aou COS([wRF — Woy, ]t + (o(t)) + Apr (t)Aou COS([a)RF T Wy ]t + §0(t))
+ Ay Aoy COS([(UX — Woy, ]t)+ Ay Aoy, COS([G)X T @y, ]t))

(2.26)

Le filtre FI éliminera les signaux hors bande. Le signal & wy —w,, peut se situer dans la

bande FI si : +(oy — oo, )= 0F aVeC oy # ogp. SOit 0y = 0y = 0oy, — OF -

Dong, il existe a une fréquence particuliére un signal autre que le signal utile qui risque de se
retrouver apres transposition de fréquence depuis 1’antenne dans la bande FI. Cette fréquence
est la fréquence image. Le filtrage avant transposition de cette fréquence devient nécessaire
pour éviter des éventuelles perturbations dans la réception.

Signal 4 la fréquence tmage

Signal en IF Signal RF modulé

/ e

0 Dmr O YrF

S~ A~

Fig.2.12 Transposition de la fréquence image

Un second mélange est réalisé par la suite pour la récupération de la voie I et Q des signaux
utiles. Ayant y,. (t): o, Ap (t)AOLl cos(a)F,t + (p(t)), le second oscillateur local délivre un
signal a la fréquence FI qui est divisé en deux. Le premier est déphasé de 0° et le second de

90°. Ces deux signaux sont mélangés avec le signal utile a la fréquence FI puis filtrés par un

filtre passe-bas pour donner finalement :

I(t) = 0,0y Ao Aory Arr (t)cos(§0(t)) (2.27)
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Q(t) = 0,0, Ao, Ao, Apr (I)Sin(¢(t)) (2.28)

a,, est la perte du deuxieme mélangeur.

Fréquence image :

La fréquence image est la fréquence d’un signal autre que le signal utile dont le
récepteur hétérodyne est capable de démoduler. Cette fréquence créera des perturbations dans
la liaison et risque de compromettre la qualit¢ de la démodulation. Pour y remédier, un filtre
image est nécessaire. Ce filtre situé dans le début de la chaine doit avoir une treés faible perte
d’insertion car cela risque de compromettre directement le NF du récepteur et de dégrader la

sensibilité.

Selon le choix de FI, élevée ou faible, deux contraintes se présentent. Le filtre image
doit avoir un facteur qualité¢ Q élevé dans le cas ou la FI est faible afin de permettre d’éliminer
le signal image sans affecter le signal utile. Dans le cas ou le FI est élevée, il sera plus facile
de I’¢éliminer, par contre le filtre FI doit avoir une grande sélectivité pour la sélection du canal

utile et réduire ’effet des interféreurs.

Les types de filtre utilisés pour faire face a la FIM (Fréquence IMage) sont de types
SAW (Surface Acoustic Wave) ou BAW (Bulk Acoustic Wave). Ces filtres ont la
particularité d’étre des structures a ¢électrodes séparées par un diélectrique. Cette
caractéristique fait qu’ils présentent une impédance capacitive. Pour cela, un circuit
d’adaptation en entrée et en sortie est nécessaire pour éviter d’avantage de pertes. De plus, ces

filtres sont difficilement intégrables [5].

Non-linéarités :

Les dispositifs utilisés dans ce type de démodulateur présentent des non-linéarités. Ces
non-linéarités comme précédemment décrites peuvent engendrer des DC-offset ou des IMD2
lors des premiers mélanges avec OL1. L’avantage de I’architecture hétérodyne est que le
filtrage se fait autour de la bande FI et de la plusieurs perturbateurs sont naturellement
supprimés. Par contre a forte puissance, lors du second mélange avec 1’OL2 pour la

transposition vers la bande de base des DC-offset et des IMD2 peuvent apparaitre.

Le nombre élevé de composants nécessaires pour la réalisation de ce type de

démodulateur et toutes ces contraintes n’ont pas compromis leurs succes. En effet, la majorité

43



Chapitre II Architecture et caractéristiques des Récepteurs Radio

des systémes actuels opérant aux fréquences supérieures a 3 GHz font appel a ce type
d’architecture. Par contre, dans les équipements futurs a trés haut débit, les filtres image de
type SAW ou BAW risquent de ne plus répondre aux contraintes. Ces filtres présentent un
TPG variable en fonction de la fréquence (Temps de Propagation de Groupe) qui risque
d’accroitre la complexité au niveau des €galiseurs en créant des interférences entre symboles

¢levées [6].

2.2.2.2 Récepteur Low-IF

Une seule transposition analogique est faite dans ce type de récepteur. En effet, la
seconde transposition se fait dans le domaine numérique. La fréquence intermédiaire utilisée

est tres faible comparée a la fréquence RF du signal recu.

'y 4 Signal RF modulé
a4 Signal en Low-IF

/ e

Fig.2.13 Spectre de transposition de fréquence dans les récepteurs Low-IF

Dans ce type de démodulateur tel que le présente la figure 2-14, un seul oscillateur
local est nécessaire. Le signal recu par ’antenne est filtré puis amplifié. Ensuite, le signal est
divisé en deux puis appliqué aux deux mélangeurs. A chaque mélangeur est appliqué un
signal OL déphasé de 0° pour le premier et 90° pour le second. On obtient en sortie deux

signaux en bande LIF (Low-IF).
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/\d» 0°
%

Fig.2.14 Architecture du récepteur Low-IF

Soit y(t) un signal a I’entrée du récepteur tel que :

¥(t)= Age(t)cos(erst +o(t)) (2.29)
En supposant que le signal utile a la fréquence RF et celui du premier OL sont synchronisés,
I’expression du premier OL du récepteur hétérodyne s’écrit :

A T’issue du premier mélange :

yLIF (t) = a/ARF (t) Ang COS([a)RF - wOLl]t + qo(t))—i— a(:ARF (t) A;Ll COS([wRF + wOLl]t + qD(t)) (2'3 1)

Le filtre LFI éliminera les signaux en haute fréquence et on obtient deux signaux :

Apr (t )AOLI
2

yZIF (t) =q, COS(wLIFt + (p(t)) (2.32)

Apr (t )Aou

yLQIF (t) =q, Sin(a)LlFt + (p(t)) (2.33)

OU Opp = 0Orp — O

Le convertisseur analogique numérique (ADC) utilis¢ dans ce type de démodulateur est
soumis, en plus des contraintes de dynamique, a d’autres contraintes telles que la largeur de

bande spectrale. La fréquence d’échantillonnage doit étre au moins deux fois plus €levée que

OLrF.
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Le probléme de fréquence image figure aussi dans ce type de démodulateur. Cette
fréquence est oy, =wq; —o . Cependant, la rejection se fait par traitement numérique en
utilisant I’architecture de Weaver [7] présentée dans la Figure 2.14.

Supposons que nous avons un signal utile a ’entrée de ’antenne accompagné d’un

signal a la fréquence image. On obtient apres la premiére transposition :

A A
)’Zm (t) =, Ay (t)%cos(a)mt + (”(t)) + A4, %COS(G)[MZ) (2.34)
0 AOLI . AOLI :
Yir (t) =, Apr (t) ) Sm(a)uﬂ + (P(t))"' Ay ) Sm(a’mt) (2.35)
En utilisant la solution de Weaver :
1(t)= ﬂt[YiIF(t)X cos(®op ot)+ yir(t)x sin(coOth)J (2. 36)
Qt)= ﬂtly%}:(t)x cos(worot)— YL (t)x sin(coOth)J (2.37)

avec oo, = o et ﬂt{} est ’opérateur du filtre passe-bas.

On obtient :
I(t) =, Ao Aorr Arr (Z)COS(¢(t)) (2. 38)
Q(t) =, Aoy Aorr Arr (t)sin((o(t)) (2.39)

Ainsi, la seconde transposition de fréquence est faite et les résultats des signaux en bande de

base sont obtenus.

2.2.2.3 Récepteur Zéro-IF

Une seule transposition est nécessaire dans ce type de démodulateur. En utilisant une
fréquence intermédiaire nulle, ce démodulateur permet de récupérer directement les signaux

en bande de banse.

Signal en bande de base Signal RF modulé

/
|l .

0 Opr

'\\_—4_)//

Fig.2.15 Spectre de transposition de fréquence dans les récepteurs Zéro-IF
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Différentes architectures permettent de réaliser la démodulation directe. Parmi ces
architectures nous en présentons trois. La premicre étant trés connue, c’est 1’architecture
classique IQ. La seconde, utilisée pendant longtemps dans le domaine de I’instrumentation est
connue aujourd’hui pour ses capacités de démodulation est le circuit cing-port. Finalement

une architecture peu connue est I’architecture triphasée.
A) Récepteurs 1Q :

Le nombre de composants nécessaire a sa réalisation est trés faible comparé a une
structure hétérodyne et aussi le traitement en bande de base est beaucoup moins complexe
qu’un récepteur Low-IF, ce qui le met en premiére ligne pour les solutions faible intégration

et faible consommation. La Figure 2-16 illustre son schéma de principe.

i 4 [ el
_L/><J—{ % '—o | DATA
B .\'\_\ 0 /ﬂ-\_
ek . —
L(% H Lfﬁ/ 0 @&
- oL

L O DATA

22—

Fig.2.16 Récepteur IQ classique

Soit y(t) le signal regu au niveau de ’antenne tel que :

¥(t)= Age(t)cos(orzt + o(t))

Ce signal est divisé en deux. La premicre et la deuxieéme partie seront multipliées par
un signal OL déphasé de 0° et de 90° respectivement.

Soit I’expression du signal OL : OL(t)= 4,, cos(w,,?)

En tenant compte de la non-linéarité d’ordre 2 dans la chaine de réception due au LNA

et au mélangeur, I’expression de sortie des deux mélangeurs peut s’écrire :

1(t)= fitly(e)x OL(t), + e, (W) x OL(z),)* | (2. 40)
0(c)= fitly(e)x OL(t),, +a, (W)= OL(r),,)* ] (2. 41)

ou
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a, est le gain d’inter-modulation d’ordre 2.

flt{} est Popérateur du filtre passe-bas.

Apres filtrage passe-bas les signaux en bande de base I et Q obtenus s’expriment:

) Agr + a,4

I(t) =, Ay Age (I)COS((D(t)) + > 5 %t oty Aoy Ape COS((D(t)) (2. 42)

) Ay + a4y,
2 2

Q(t ) =0 Ao Ay (t )Sin((o(t )) + +a, Ao gy COS(¢(t )) (2.43)

Ay Ape + 4,4,

5 : le terme en DC-Offset da a la non-linéarité dans la chaine de réception.

0t, Ay, Ay c0s(e(2)) : le terme en IMD2 di a la non-linéarité et qui varie en fonction du temps.

Comme nous pouvons le constater sur les équations 2.42 et 2.43, la difficulté est qu’en
bande de base le DC-offset et 'IMD2 accompagne le signal utile. Cette conséquence de la

non-linéarité dans la chalne de réception est généralement ignorée car on suppose toujours
que a, =0.
L’expression idéale des sorties d’un récepteur 1Q est :
1(t)= Ay, Ay (t)cos(p(t)) (2. 44)
()= e, Ao, Ay (¢)sin(p(¢)) (2. 45)

B) Récepteur cing-port

La technique cing-port est un « produit» de la technique six-port. Au début, la
technique était utilisée dans I’instrumentation en tant qu’analyseur de réseaux vectoriel [8].
En 1995 on démontre ses capacités de démodulation [9]. Ce type de démodulateur utilise
principalement des diodes pour la réalisation du mélange. Il utilise la non-linéarité¢ de cette
derniére pour pourvoir obtenir le mélange. Une autre particularité de cette architecture est

qu’elle fait appel a trois branches.
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L{% ]‘&’L/ G} @!—[%@ DSP m

Fig.2.17 Récepteur cinq-port

Le signal a ’entrée de ’antenne s’exprime toujours par la méme équation (2-33). Le
signal RF est par la suite filtré puis amplifi¢ pour étre divisé en trois. Ces trois signaux sont
additionnés avec le signal OL déphasé de -120°, 0° et 120°. Chaque somme est par la suite
mise au carré grace a une diode. Finalement, le signal est filtré par un filtre passe-bas pour
délivrer des signaux en bande de base qui ne sont pas directement exploitables comme on le

verra plus loin.

Au niveau de ’antenne nous avons toujours le signal y(t) tel que:

¥(t)= Age(t)cos(opzt + o(t))

En supposant aussi que le signal utile a la fréquence RF et celui du premier OL sont
synchronisés, I’expression du premier OL du récepteur cing-port s’€écrit:

a la sortie du circuit cing-port I’expression des signaux s’écrit:

vi(t)= ﬂt{[ARF (t)cos(wgst + 9(t))+ Aoy cos(oo t + @, )] } avec i=123 (2. 46)
ou fit{} est ’opérateur de filtrage passe-bas, ¢; est le déphasage de I’OL sur la voie i.

Soit I’expression des trois signaux en bande de base :

2 2
v(t)=a, AR;(I) +a, AgL + alARFz(t)AOL cos(@yt + o(t)—p,) avec i=123 (2.47)

On observe bien dans cette expression les effets du DC-offset ainsi que ceux de I'IMD?2.
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Aprées conversion analogique numérique, les trois signaux en bande de base leurs sont
appliqués des constantes dites de calibrage. Ces constantes sont déterminées par différentes

techniques plus ou moins complexes qui seront détaillées dans le chapitre suivant.

Le cing-port est toujours présenté comme un circuit projetant le signal sur une base

triphasée tel que le présente la figure suivante :

V3

Fig.2.18 Représentation triphasée des points de la constellation.

Chaque point de la constellation est mesuré en bande de base par trois coordonnées x,y
et z qui sont linéairement reliés aux coordonnées dans la base IQ tel que ’illustre la figure

suivante :

V,

Fig.2.19 Coordonnées d’un symbole dans les deux bases cing-port et IQ en fonction des valeurs mesurées
de vl, v2 et v3

Le passage de la base (vy,v2,v3) vers la base (I,Q) se fait au moyen des constantes de

calibration qui sont généralement déterminées soit avant utilisation et mémorisées, soit

estimées en temps réel.
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Il est évident qu’une redondance de mesure apparait. Généralement dans une base
cartésienne deux vecteurs suffisent pour représenter n’importe quel point dans un plan. C’est
ce qui justifie la grande largeur de bande de fonctionnent de ce type de démodulateur. En effet
le déphasage entre les voies ne sera plus de 120° en évoluant en fréquence mais nous avons
suffisamment de coordonnées pour retracer correctement le symbole regu, ce qui aurait été

plus difficile avec une base a deux axes.

C) Récepteur triphasé

Le récepteur triphasé n’est pas trés connu et uniquement un brevet en 1992 le
revendique sans en préciser ses avantages, autre que sa capacité a démoduler des signaux RF
[10]. Une présentation sommaire est faite ici mais une étude plus détaillée sur ses

capacités est démontrée et présentée dans le chapitre suivant.

Le principe est tres similaire au cing-port. La seule différence est que ce circuit utilise

des mélangeurs pour la transposition en fréquence et non des diodes.

‘ P 9 .
A {/ - (}Q 2 + DSP oom
" { |

R

—

Fig.2.20 Récepteur triphasé
Au niveau de l’antenne nous avons toujours le signal y(t) tel

que : y(t) = A (t)cos(ogzt +¢(t).-

En supposant aussi que le signal utile a la fréquence RF et celui du premier OL sont
synchronisés, I’expression du premier OL du récepteur cing-port s’écrit : OL(t)= A cos(wpy t)
a I’issue du circuit cing-port I’expression des signaux de sortie s’écrivent :

v;(t) = f1t{A g (t)cos(ppt + @(t)) x Agy cos(wpr t +¢;)} avec i=12,3 (2.48)

ou fit{} est ’opérateur de filtrage passe-bas, ¢; est le déphasage de I’OL sur la voie i.
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Soit I’expression des trois signaux en bande de base :

1

v,(¢)= M%%cos(a)ﬂt +o(t)- @) avec i=123 (2.49)

Les résidus de DC-offset et d’IMD2 peuvent apparaitre si les non-linearités dans la
chaine sont prisent en compte.

Comme pour le cing-port une matrice de passage de ’espace des tensions vers
I’espace des I et Q est nécessaire. Plus de détails concernant la calibration, I’'IMD?2 et le DC-

offset sont étudiés dans le chapitre 4.

Conclusion

La non-linéarité des composants utilisés dans les différents modules de transmetteur
doit étre prise en compte pour anticiper une éventuelle dégradation des performances. A la
réception la non-linéarité des composants (LNA et mélangeur) fait apparaitre en bande de
base des signaux perturbateurs. Ces signaux, pour de fortes valeurs, détériorent la sensibilité
du récepteur. Dans le cas d’un démodulateur a conversion directe, ces perturbations

apparaissent autour des basses fréquences ou se situe aussi le signal utile.

Selon I’architecture mise en ceuvre dans un récepteur des avantages et des
inconvénients apparaissent. Dans un récepteur hétérodyne, une grande sélectivité est assurée.
De plus les phénoménes de non-linéarité tels que le DC-offset et I’'IMD2 qui peuvent
apparaitre a la suite du premier mélange sont supprimés par simple filtrage. Néanmoins, lors
du second mélange, rien ne garantit qu'un DC-offset résiduel ne puisse apparaitre. La
fréquence image est un des problémes majeurs de ce type de démodulateur. Méme si les
procédés de fabrication actuels nous permettent de réaliser des filtres de type SAW ou BAW
avec de trés bonnes performances, ces derniers restent tres difficiles a intégrer. Cette
architecture fait appel au minimum a deux mélanges. La réalisation de ce type de
démodulateur fait appel a plusieurs modules cascadés. Ceci nous contraint a utiliser des étages
d’amplification pour réduire les pertes intrinséques dues a la désadaptation et ce qui risque
d’accroitre non seulement le volume de ce type de circuit mais surtout la consommation.

Pour synthétiser les différentes architectures de récepteur présentées dans ce chapitre

voici un tableau récapitulatif.
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Composant
Filtre Filtre Unité de
Filtre RF SAW/B LNA | Mixer | OL | Bande de ADC
AW base calcul
Architectures
1 Filtre
r oz bande .1
Hétérodyne Filtre 1 3 2 2 2@Fe NON
1 Filtre F1 | 'M39€
1 Filtre
Low-IF bande 0 1 2 1 2 2@2xFe Ooul
1 Filtre
IQ bande 0 1 2 1 2 2@Fe NON
L
o Cing- 1 Filtre
s | port bande 0 T3 |1 3 3@Fe | OUI
. . 1 Filtre
triphasé bande 0 1 3 1 3 3@Fe oul

Tableau 2 Synthéses des principaux composants des différentes architectures

Le filtre image est uniquement nécessaire pour les récepteurs hétérodynes. Ce type de
filtre est difficile a mettre en ceuvre et nécessite un circuit d’adaptation dédié. De plus pour les
futurs récepteurs a haut débit ces filtres risquent d’étre obsoléte vu la variation fréquentielle
de leurs TPG. Le mélangeur est un composant clef pour les récepteurs. Selon I’architecture,
telle que le montre le tableau 1, les récepteurs peuvent avoir besoin au moins de deux
mélangeurs. Le récepteur IQ classique et le récepteur Low-IF présentent le méme besoin en
composant. Sauf que le Low-IF nécessite un ADC ayant une fréquence d’échantillonnage
¢gale au moins au double de la bande passante du signal recu, voire largement supérieure pour
le filtrage numérique de la bande image résiduelle en sotie de la structure de Weaver.

L’autonomie des systémes dépend directement de leur consommation. Le nombre de
composants dans un systéme augmente non seulement sa consommation mais aussi ses
dimensions. Les applications « grand public » actuelles telles que le WiMax ou le WiFi et
aussi les futures générations de téléphonie mobile (LTE Long Term Evolution) et le DVB-SH
(Digital Video Broadcast Satellite Handled) font appels a des techniques ou le nombre
d’émetteurs ou/et de récepteurs augmente dans un systéme. Pour des applications sur un
dispositif portatif tel qu’un PC portable ou un téléphone mobile il est primordial de choisir la

solution avec la plus faible dimension et la plus faible consommation. De plus dans les
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systémes utilisant de multiples antennes en émission ou/et en réception la consommation et la
dimension augmentent linéairement en fonction du nombre d’antennes. Ainsi parmi toutes les
architectures présentées précédemment la solution a conversion directe est la plus adéquate a
notre objectif de réalisation de systéme sans-fil a multiples antennes en €mission et en
réception. Cependant, tel qu’il a été mentionné, cette structure de récepteur présente des
inconvénients tels que le DC-offset et I’'IMD2. Ces inconvénients sont étudiés davantage dans
le chapitre et des solutions, de 1’état de ’art et celle développé dans le cadre de cette these,

seront aussi présentées.
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Chapitre III Les systemes multi-antennes

Introduction

Multiplier le nombre d’antenne en émission et/ou en réception peut permettre
d’améliorer les performances d‘un systéme de communication sans-fil. Parmi ces solutions on
cite la diversité de réception permettant de minimiser 1’effet de I’évanouissement. De plus, on
démontre qu’il est possible de multiplexer des signaux dans 1’espace. Grace a la décorrélation
spatiale apportée par des différents trajets, il est possible d’émettre des signaux utilisant la

méme bande spectrale. C’est ce que la technologie MIMO propose.

Deux parties distinctes sont présentées dans ce chapitre. Dans la premiere partie de ce
chapitre nous présentons l’intérét de la diversité d’antenne en réception ainsi que les
différentes techniques de formation de faisceaux associées. La seconde partie de ce chapitre
traite de 1’état de I’art des différentes techniques MIMO. Cela nous permettra de choisir une
des techniques a mettre en ceuvre dans la réalisation du banc MIMO et de souligner les
problématiques intéressantes que nous avons explorées dans le cadre de cette these. Ce
chapitre donne donc les bases pour la description du récepteur original pour un systéme

MIMO que nous avons réalisé et qui sera présenté dans le dernier chapitre de cette thése.
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3.1 Le systeme de radiocommunication SIMO

Dans le précédent chapitre uniquement le systeme SISO, une antenne en émission et
une autre en réception, était présentées. Le systeme SIMO est constitué¢ d'une antenne en
émission et de plusieurs antennes en réception. Une fois que le signal est émis, plusieurs
antennes en réception sont utilisées pour recevoir le maximum d’ondes (répliques). Cette
technique permet de donner une diversité de réception. L’avantage de cette technique est de
contourner les problemes dus a I’évanouissement de I’onde, comme il a été expliqué au

chapitre 1.

3.1.1 Modeéle du canal SIMO

Le systéme SIMO consiste a utiliser une seule antenne en émission et un réseau

d’antennes en réception. Le modele de canal est illustré par la figure qui suit :

Exl

<

Fxn

Fig.3.1 Systéme SIMO

Notons par x(t) le signal transmis. Chaque antenne réceptrice délivre une réplique yu(t)
du signal transmis x(t). Sauf que ces répliques doivent étre décorrélées les unes des autres

pour garantir une utilisation optimale du réseau en réception.

La distance entre les éléments du réseau est un parametre crucial pour les
performances du systéme. Selon 1’objectif a atteindre (Gain de diversité ou la formation de
faisceaux) ce critére peut étre amené a changer. Pour le gain de diversité le concepteur devra
opter pour ¢loigner au mieux les ¢léments de sorte a garantir le maximum de décorrélation

entre les signaux regus par chaque antenne. Au contraire dans le cas de la formation de
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faisceaux, plus les antennes sont proches et plus 1’angle d’ouverture du lobe principal est
faible, ce qui permet un filtrage spatial plus performant. Aussi la distance entre les éléments
dépend d’un autre parametre qui est la dispersion angulaire. En effet, pour des antennes de
station de base par exemple ou la dispersion angulaire est faible, il est conseillé d’avoir un
espacement ¢levé. Par contre pour un mobile ou les obstacles (I'utilisateur par exemple) sont
trés proches du récepteur la distance entre les ¢léments doit étre inférieure a la longueur
d’onde.
Pour des applications de formation de faisceaux, l'espacement inter-élément exigé est le A/2
[1].
A D’aide du réseau, la reconstitution du signal transmis se fait par combinaisons des signaux
regus :

V,(6)= 1, x(¢) 3.1)
ou yn, est le signal recu au niveau de I’antenne de réception numéro: m et hy, est la constante
du canal entre I’antenne d’émission et I’antenne de réception m et x le signal émis.

soit :
x{t)= 2 @, *3,,(0) (32)

ou o, m=1 :M sont les coefficients de pondération reliant x a y,.

3.1.2 Capacité du canal SIMO

Dans le cas SIMO le canal est constitué de M coefficients distincts,

h=[h, h, hy---h,,]. La capacité s’exprime [2] :

M
Como = log{l + pZIhilz} bits/s/Hz (3.3)
i=1

p est le rapport signal a bruit au niveau de chaque antenne de réception.

Le nombre d’antenne, comme cette derniére expression I’indique, fait croitre
linéairement le rapport signal sur bruit par contre, la capacité croit d’une fagcon logarithmique.
Ainsi, le réseau d’antenne en réception permet une nette amélioration de la qualité de liaison.

Pour pouvoir déterminer la relation 3.2 1’estimation des coefficients de pondération est
nécessaire. Le formateur de faisceaux permet entre autres d’estimer les coefficients de

pondération.
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3.1.3 Formateur de faisceaux ou beamforming dans les systémes SIMO

Le beamforming ou formation de faisceaux est une technique de traitement des
signaux utilisée pour les systémes de transmission sans fil haut débit [3]. Il peut également
étre considéré comme un filtre spatial pour chaque direction d'intérét. Ce filtre va permettre
de récupérer ou d’émettre des signaux dans des directions particulieres avec un gain
maximum, c'est-a-dire de favoriser le gain pour la direction d’intérét et d’atténuer les signaux
émis dans les directions non souhaitées (interférences). A la sortie de ce filtre, on n’aura que

les signaux dans la direction d’intérét (FIG. 3.2).

On montre que les systetmes d’antennes connues sous le vocable «d’antennes
intelligentes» (Smart Antennas) utilisent la technique de formation de faisceaux
(Beamforming) pour permettre de récupérer ou d’émettre des signaux dans des directions

particuliéres avec un gain maximum.

i

-
Direction du signal désiré

Beam 3

Direction de lnterféreur

Direction du signal désiré

Direction du signal desira .

Direction de linterféreur

Fig.3.2 Principe de la formation de faisceaux

Le formateur de faisceaux étant un outil trés important dans les réseaux d’antennes il
est essentiel d’en connaitre les différents types ainsi que les techniques mises en ceuvre et

leurs avantages respectifs.
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3.1.3.1 Les différents types de formateur de faisceaux

Selon les types d’applications, on distingue deux types de réseau formateur de
faisceaux : le réseau de formation de faisceaux analogique (Analog Beamforming) [4] et le
réseau de formation de faisceaux par le calcul ou numérique (Digital Beamforming) [5]. Le
premier type réalise la formation de faisceaux sur un support RF (ligne de transmission, guide
d’onde...), alors que le deuxiéme type réalise la formation de faisceaux sur un support
numérique, beaucoup plus flexible. En fait, ce type de formateur est la somme de deux

technologies : technologie d’antenne et la technologie numérique.

La formation de faisceaux numérique permet de former de nombreux faisceaux alors
que la FF analogique est limitée par la complexité du réseau de formation de faisceaux. Le fait
de travailler avec des signaux numérisés facilite, de plus, les calculs de pondération. Le
formateur de type analogique ne permet pas de séparer les signaux non orthogonaux ; en plus
le rapport signal sur bruit (SNR) est affecté par le nombre des faisceaux, en fait le SNR
diminue si le nombre des rayons transmis augmente. A contrario, le formateur de type
numérique résout ces inconvénients du fait qu’il utilise des techniques de traitement

numérique des signaux.

Pour le type d’application envisagé présentée dans le dernier chapitre de cette thése
nous optons pour la formation de faisceaux numérique. La technique de Formation de
Faisceaux peut étre utilisée au niveau des antennes d’émission ou de réception selon le type

d’application demandée. Dans cette thése elle sera utilisée uniquement en réception.

3.1.3.2 La formation de faisceaux au niveau de récepteur

Pour la réception d'un signal, la formation de faisceaux est utilisée pour augmenter le
gain dans la direction des signaux voulus et diminuer le gain dans la direction de l'interférence
et du bruit, c'est-a-dire en recevant I'information de différentes antennes et la combiner de
telle maniere qu'on observe préférentiellement le signal désiré. Pour cela, nous allons détailler

le fonctionnement de la formation de faisceaux au niveau de la réception [6].
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Soit un signal x(¢#) émis dans la direction (8o, @o) (angles d’¢lévation et d’azimut

respectivement désirés) d’un émetteur ayant une antenne réseau a K éléments rayonnants. En
supposant une propagation en milieu homogeéne, le signal subit sur chaque ¢lément d’antenne
un déphasage et une atténuation, modélisés par le vecteur a K composantes a (8o, @o). Ce
vecteur constitue la réponse au niveau de chaque élément rayonnant du réseau d’antenne pour
la direction considérée et est appelé vecteur directionnel (steering vector) suivant (6o, o) ; ce
vecteur est lié a ’antenne et en particulier a sa géométrie. Le vecteur des signaux regus au

niveau des différents capteurs des antennes s’écrit alors :

F(t) =0y, 4,)x X() +b (1) (3.4)
Avec
0@ ]
32 (t)
y()=|. (3.5)
pAG]

Ou yi(t) désigne le signal regu par la iéme antenne, x(¢) le signal émis dans la direction (6o,

@0) et b (t) désigne le vecteur bruit additif.

La formation de faisceaux va consister a focaliser le faisceau de l’antenne (a la
réception) dans des directions privilégiées prédéfinies (Figure 3.2). Cela se traduit par la
multiplication par des coefficients complexes, appelés poids ou pondération, des signaux
recus sur chacun des capteurs du réseau d’antennes. Les signaux des différents capteurs ainsi
pondérés sont ensuite additionnés pour réaliser un filtrage spatial qui permet de privilégier ou
d'éliminer certaines composantes spatiales du signal étudié, de s'adapter en temps réel aux
évolutions du milieu ambiant (sources et bruits mobiles) et pour former a la sortie du réseau
un signal qui est alors donné par :

x(t)=w T xy(t)
Mo 3.6
x () = > wiyi(t) -6
i=1

Ou le vecteur w"” représente I’Hermitien (transposé conjugué) du vecteur des poids

complexes ou pondération, tel que w" = [wf,w’;,w}‘,, ...... waJ
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Fig.3.3 Principe de la formation de faisceaux en réception : modéle bande étroite

La figure 3.3 présente la structure d’un formateur de faisceaux bande étroite. En effet,
comme le signal est en bande étroite, la formation de faisceaux consiste a appliquer un
coefficient complexe par voie. Ceci consiste a choisir judicieusement les poids complexes de
facon a satisfaire un critére (minimiser les interférences, maximiser le gain,...). Suivant le
calcul de la matrice des poids ou de pondération, on distingue deux catégories d’algorithmes

de formation de faisceaux.

3.1.3.2.1 La formation de faisceaux conventionnelle (FFC)

Le FFC est une méthode classique de formation de faisceaux basée sur la connaissance
des directions d'incidence des différentes sources [6,7]. Cette catégorie permet de pointer le
faisceau dans la direction du signal utile indépendamment du signal global re¢u. Le mode de

fonctionnement de ce type de formateur se résume de la maniére suivante :

Dans une premiére étape on estime les angles d'arrivée de toutes les sources. Il est
possible alors de calculer les pondérations qui sont choisies de facon a sommer en phase les
signaux provenant d’une direction (8y, ¢9) donnée, c’est la deuxieme étape, et enfin de
sommer de facon cohérente les signaux ainsi obtenus en derniere étape. La figure 3.4 donne

une configuration possible de ce type de traitement et résume ce qui est décrit précédemment.
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Fig.3.4 Configuration de I’antenne pour la formation de voies
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En choisissant la pondération suivante :

WFFconv:a(GO’(po) (3.7)
Le réseau se focalise alors dans cette direction ou une amplitude optimale est obtenue. Le

signal a la sortie de FF s’écrit :
x(t)=a"(8,,00)x (1) (3.8)

Ou @"(@,,4,) représente I"Hermitien du vecteur directionnel de la direction visée et ¥(t) est

le vecteur des signaux recus au niveau du réseau d’antennes.

On a alors :
x(t) =a" (90’¢0)é(6’oa¢0)><2(t)+5}[ (907¢0)X5(t) (3.9
x(t) étant le signal émis et b (?) le vecteur des bruits.

Cela s’écrit encore :
x(t) = Ha(eo,%)uz xx(t)+a" (6,,4,)xb(t) (3.10)

Supposons que le vecteur directionnel a (90,¢0) dans la direction (8o, @o), s’écrive :
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_al(eoa(bo)expj‘,l(go’%) |
a (0.¢,)=|" 3.11)

a, (00’ ¢0) eijVk (907450)_

sin 6,

Avec v, =2rk dans le cas ULA (Uniform Linear Array) dans le plan azimut.

Lorsqu’on applique la pondération w = d(@o,qﬁo) a un signal v(t) émis dans une direction

(01, @1) différente de (o, o), tel que :

() =v()d(6,,4)+b(t) (3.12)

Le signal a la sortie du réseau peut s’écrire d’aprés les deux équations précédentes :

K
X(1) = V(0D ay (0),¢))a; (09, 4o el O8Ot 35 (g ) xb(t) (3.13)

k=1

Le signal v(t) émis est alors multiplié par un facteur conduisant a une atténuation non
maitrisée en dehors du lobe principal (les positions des maxima locaux et les zéros du

diagramme en dehors du lobe principal sont aléatoires).

Ce dispositif réalise a la fois un pointage €lectronique de I’antenne dans la direction
(B0, @o) et un filtrage spatial permettant d’atténuer les signaux arrivant de directions éloignées
(lobes secondaires bas) de la direction principale et d’amplifier les signaux arrivant de

directions voisines de celle-ci (lobe principal).

En terme de complexité, ce formateur est simple a mettre en ceuvre, seule la
connaissance des vecteurs directionnels ainsi que la direction d’arrivée du signal émis est
requise pour son implémentation et a part l'estimation des angles d'arrivée de la source utile et
des interférents, cette technique de calcul des pondérations est indépendante des données en
entrée du réseau (data independent beamforming). Elle est dite sous-optimale car elle ne
maximise pas le rapport signal a bruit mais posseéde l'avantage de ne pas distordre le signal
utile [8]. Cette méthode de formation de faisceaux ne permet pas de contréler le niveau

d’atténuation du diagramme dans des directions particuliéres. Elle ne permet pas d’atténuer la
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contribution de brouilleurs éventuels qui peuvent perturber la communication. Cela nous

conduit a I’étude du second type de formateur de faisceaux.

3.1.3.2.2 Les formations de faisceaux adaptatives (FFA) : la FF par séquence de

référence

La méthode de formation de faisceaux vue précédemment ne tient pas compte de ce
que contient vraiment le vecteur des signaux regus y(t) et en particulier elle ne prend pas en
compte la présence d’éventuels brouilleurs qui risquent de perturber le signal utile. Pour éviter
cela, la formation de faisceaux adaptative [6], qui tient compte des données et s’adapte bien a
I’environnement, pointe le faisceau dans la direction du signal utile indépendamment du
signal global recu et rejette les interférences éventuelles. Différentes méthodes se basant sur le
calcul et la mise a jour du vecteur des poids complexes w sont utilisées pour maximiser la
qualité du canal de communication. Parmi ces nombreuses méthodes, les plus utilisées sont le
formateur MPDR (Minimum Power Distortionless Response), le formateur MVDR
(Maximum Variance Distortionless Response) et le formateur par séquence de référence. Les
deux premiers seront briévement présentés dans les deux sous paragraphes suivant et le
dernier formateur de faisceau, qui fait partie des outils mis en ceuvre dans cette thése, sera

présenté plus en détail.

e Le formateur MPDR

Le principe de ce formateur est de trouver le vecteur de pondération vT/(t) qui minimise

la puissance globale en sortie de FF tout en maintenant un gain unité dans la direction
souhaitée (0o, o) [3]. Ceci devrait permettre de réduire la puissance des brouilleurs. Soit Pnla

puissance d’un signal k(t) quelconque, on a :

P, = E[k(t)k" (1)] (3.14)

E étant I’espérance mathématique.
Soit x(t) =w" xy(t) le signal global (utile, interférences et bruit) en sortie de FF. La puissance
a la sortie s’écrit :

P, .. = E[x()x ()] (3.15)

sortie
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La résolution de ce probléme conduit a la pondération suivante [3,9] :

R_la(emd)o)
- ¢ (3.16)
PG (0,00 )R 'd(0,. )

Ou R7'est 'inverse de la matrice de covariance du signal recu et a(8,,¢,)est le vecteur

directionnel dans la direction visée.

Pour le calcul de cette pondération, on utilise des critéres qui sont basés sur la connaissance
de la (des) direction(s) d'incidence de la source utile. Contrairement a la méthode de
formation de voies classiques, les DDAs (Direction d’angle d’arrivé) des interférents ne sont
pas nécessaires. La complexit¢é de ce formateur dépend alors d’une part du nombre
d’échantillons requis pour I’estimation de la matrice de covariance mais aussi de la

complexité associée a I’inversion de cette derniere.

e Le formateur «Maximum Variance Distortionless Response» (MVDR)

La méthode de FF suivante [3] consiste a choisir les poids minimisant le bruit et les
interférences a la sortie du formateur de faisceaux. Cela est équivalent a la maximisation du
rapport signal a bruit (RSB) ou signal a bruit plus interférences (RSBI) en sortie du formateur

de faisceaux.

Le récepteur estime les puissances des signaux utiles et interférents a travers
I’estimation des matrices de corrélation des signaux. Les poids sont alors calculés pour
maximiser le rapport de ces puissances et éventuellement annuler les interférences. En

présence d’interférences, le signal recu au niveau du réseau d’antennes s’écrit :

(1) = (6, )X (0)+ 5, () +b (1) (3.17)
y;(t) étant le vecteur des signaux interférents. En sortie du formateur de faisceaux, le signal

s’écrit :

x(£)=w" xa(6,,¢,)xx(6)+ W x{y,(z)+15(t)} (3.18)
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On a alors la puissance du signal en sortie de FF, Psignal qui s’écrit d’aprés 1’équation (3.15) :

P = EU"d(d, 0O 3" d(d, 0)3(0)]) ] (3.19)

soit :

P,y = E|[#" x (. 0)5(0)| (3.20)

La résolution de ce probléme [3,10] conduit a la pondération suivante :

C_la(eoﬂpo)
- 0> ¢ (3.21)
¢ aH(OO,(po)C 13(90,(\00)

avec C la matrice de covariance des bruit plus interférences.

Cette méthode est robuste et donne de bons résultats. Elle reste cependant délicate a
implémenter car elle nécessite la connaissance du bruit et des interférences indépendamment

du signal utile. La complexité de ce formateur est la méme que celle du formateur MPDR.

e Le formateur par s€quence de référence

Dans ce type de formateur [3, 10, 11, 12], on suppose qu’au moins une partie de la
forme d’onde du signal a recevoir est connue par le récepteur. Ces signaux a connaitre
peuvent étre une porteuse pure, une séquence d'apprentissage ou le code correspondant au
signal utile en CDMA (Code Division Multiple Access). Dans ce cas, le récepteur envoie a
I’unité de contrdle un signal corrélé avec le signal utile. A partir de ces signaux, cette unité va
ajuster les pondérations ou les poids complexes pour minimiser I’erreur quadratique moyenne

entre la sortie du formateur de faisceaux x(¢) et la forme d’onde du signal attendu s(?) (figure

3.5). Ou y(t) est le signal recu au niveau du réseau d’antennes qui s’écrit :

F(0)=a(6,,¢,)xs(t)+b (1) (3.22)

L’erreur quadratique entre la sortie du formateur de faisceaux x(t) et le signal de référence s(t)

s’écrit sous la forme :

£2(0) = [s)-x(O] = o -w xym (3.23)
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L’erreur quadratique moyenne (EQM) de cette fonction de cotlit conduit a :

E|“g(t)||2 J: E[s(t)2 ]— 2x E[s(t) xy(tyw! ]+ E[w Hyt)yymH w] (3.24)

D’otiona: E| e | = P —2w" R, + " RW (3.25)

Ou E[?(t)sH(t)JZ Rys représente la matrice d’intercorrélation entre le vecteur signal recu au
niveau du réseau d’antennes y(t) et le signal du référence s(t). R est la matrice de covariance

du signal recu y(t) et Ps la puissance du signal de référence s(t).

-------------------------------------------------

YZ.

=<
iisg
14

Ajustement
automatique
des pondérations Erreur

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

5(t)
Reponse
souhaitée

Fig.3.5 Schéma de principe d’un formateur de faisceaux par séquence de référence

On cherche la pondération w qui minimise I’erreur quadratique moyenne (EQM)
&°(t)entre la sortie du formateur de faisceaux et le signal de référence s(t). Le minimum de

I’EQM est obtenu en posant que le vecteur gradient par rapport a w est nul :

VWEmg(t ) ] = %m”] =0 (3.26)
W
C’est-a-dire :
VE|[e@[ |=-2R, +2RW =0 (3.27)

D’ou les pondérations optimales (minimale) solution de minimisation de &°(¢) est de la

forme :
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W =R'R,=R"E[5(t)s" ()] (3.28)

seq

L’avantage de cette méthode de FF est que 1’on n’a pas besoin de connaitre les
directions d’arrivée du signal utile contrairement aux méthodes MPDR et MVDR. Par contre,
la connaissance d’une partie du signal utile est requise. La complexité de ce formateur est

alors moindre que pour les deux autres formateurs adaptatifs.

3.1.3.2.3 Comportement des différents types de formateur de faisceaux en présence des
interférences

La seule étude trouvée permettant de comparer les performances des différentes
techniques de formation de faisceau numérique et notamment la formation de faisceau par
séquence de référence est [13]. Cette simulation effectuée pour plusieurs types de formateur
de faisceaux en présence d’une interférence de puissance équivalente au signal utile, a montré
que plus I’interférence est proche de 1’utile (lobe principal d’antenne), plus son influence est
importante et plus les performances de ces formateurs sont dégradées. Pour cela, différentes
expériences [13], réalisées sur les différents formateurs en présence d’interférences, ont donné

les courbes suivantes (FIG. 3.6):

50 T T

FF conventionnelle, Eb/NO=5.6 dB
-3+ MPDR (240 symb, Eb/NO=5.6 dB)
ask <= MVDR (240 symb, Eb/NO=12 dB)
—— Séquence de référence (240 symb, Eb/NO=12 dB)
+=1 Interférence
a0k « Utilisateur
PN .
¥ a
35 ol &
. \
: 5
30k @ 4 -
2
8 25+ ® .
20 b
& x '
. B
18+ 1 4
1 2|
1 !
10 1 B
1 }I'
5 1 W
1 |/
2 : 3
a 1 1 , ! 1 = 1 1
-2 -1.6 -1 -0.5 a 0.5 1 1.5 2
0 cos{d) en

Fig.3.6 Diagrammes d’antennes en présence d’interférence
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D’apres la figure 3.6 on constate que :
- Les formateurs adaptatifs cherchent a minimiser la contribution de I’interférence en
I’atténuant dans sa direction contrairement au formateur conventionnel qui se contente
d’assurer le gain maximal dans la direction de I’utile (lobe principal).
- Les formateurs MVDR et par séquence de référence sont les plus robustes face a
I’interférence. De plus, pour certains angles d’arrivées des signaux utiles et de perturbations,

la remontée des lobes secondaires explique que I’interférence est parfois moins atténuée que

pour des écarts plus faibles.

La formation de faisceaux est I’'une des applications envisageables dans un réseau
d’antenne. Elle permet d’augmenter le rapport signal a bruit dans une direction et d’affaiblir
les effets d’interférence. Cependant d’autres applications faisant appel aux réseaux d’antennes
en émission et en réception existent et permettent d’aboutir a d’autres types de performances
tel que I’augmentation de I’efficacité spectrale. Ces systémes sont connus sous 1’appellation

systemes MIMO (Multiple In Multiple Out).
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3.2 Les systémes de Radiocommunication MIMO

Le besoin de transmettre de I’information dans des environnements complexes tout en
augmentant le débit a donné lieu a une solution originale qui fait appel non seulement a
plusieurs antennes en réception mais aussi en émission. Cette technique connue sous
I’appellation MIMO permet en utilisant la méme bande spectrale de transmettre plus de débit
ou d’améliorer la qualité¢ de liaison. Plusieurs techniques sont proposées dans la littérature.

Nous présentons ici les principales techniques qui exploitent les systemes MIMO.

3.2.1. Modele théorique d’un systeme MIMO

Un systeme MIMO comprend N antennes d’émission et M antennes de réception et est

représenté sur la Figure 3.9, avec x un vecteur de N symboles.

x =[x x, x| (3.29)
correspondant aux symboles a transmettre sur chacune des N antennes d’émission pendant

une durée symbole Ts, H est la matrice du canal de dimension N X M.
H=| ¢ . (3.30)

correspondant au canal multi-antennes avec 4,,, le canal entre la n'“™ antenne d’émission et la

m'“™ antenne de réception, et en considérant b le vecteur de bruit des M antennes de réception

tel que :
b=[b, b, by (3.31)

alors y le vecteur recu s’exprime de la maniére suivante :

y=Hx+b (3.32)
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Fig.3.7 Syst¢tme MIMO N x M

On considére généralement que le bruit est négligeable pour pouvoir reconstruire le signal
transmis. Ainsi I’expression 3.32 peut s’écrire :

y = Hx (3.33)
Connaissant y et H la relation qui permet de reconstruire x est la suivante :

x=H'y (3.34)
Mathématiquement, résoudre cette derniére équation requiert que H soit inversible ce qui veut
dire que H est de rang plein (sa dimension est égale a son rang). Physiquement, ceci se traduit
par des atténuations et des déphasages différents subits par chaque signal transmis. C’est pour
cela qu’il est essentiel d’avoir un environnement riche en multi-trajets pour bénéficier

pleinement des apports d’un systéme MIMO.

3.2.2. Les techniques MIMO

Les systemes MIMO nous permettent d’exploiter deux dimensions distinctes d’une
liaison radio. La premicre étant la diversité et la seconde étant la capacité. Nous allons
présenter les différentes techniques et conclure sur 1I’apport de chacune. Selon la connaissance
ou non de I’état du canal (CSI : (Channel State Information)) en émission ou/et en réception,
différentes solutions sont présentées pour exploiter au mieux le systtme MIMO. Ces solutions

sont plus ou moins optimales du point de vue de la diversité ou de la capacité.
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3.2.2.1. Systémes multi-antennes avec CSI a la réception

Deux principales techniques multi-antennes avec CSI a la réception existent: la
technique MIMO avec multiplexage spatial et la technique MIMO avec codage espace-temps.
Ces deux techniques sont décrites.

Dans les deux paragraphes suivants, la technique du multiplexage spatial ou des
données sont démultiplexées avant d’étre émises sur différentes antennes est détaillée. Ensuite
la technique du codage espace-temps est décrite. La seule différence entre ces deux
techniques provient de la redondance introduite par I’utilisation ou non d’un code espace-
temps. Les familles de codes espace-temps aboutissent a plusieurs rendements de code R, le
rendement de code étant défini comme le rapport entre le nombre de symboles Ns et la durée

T pendant lequel ces symboles ont été émis soit R = Ns/T.

Les systémes a multiplexage spatial exploitent la capacité optimale du systéme MIMO
puisque R = N alors que les codes espace-temps ne 1’exploitent pas puisque R < 1. Dans les
deux cas, I’expression de la capacité de chacune des techniques est donnée, cela permet
d’identifier ’augmentation de 1’efficacité spectrale, I’une des caractéristiques principales des

systemes MIMO.

3.2.2.1.1 Systemes MIMO a multiplexage spatial

Le systtme MIMO a multiplexage spatial exploite la diversité spatiale pour
transmettre plusieurs flux d’information dans la méme bande spectrale attribuée.
L’information a transmettre est divisée selon le nombre d’antennes émettrices avec un codage
canal. Ce codage permettra par la suite d’estimer la matrice H du canal en réception. Ici les

antennes rayonnent d’une maniere aveugle sans aucune préférence de direction particulicre.
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Fig.3.8 Systéme de transmission MIMO a multiplexage spatial

La puissance totale transmise est équi-répartie sur les différentes antennes (figure 3.8).
Le nombre de chaines radio est égal au nombre d’antennes. Ainsi, nous pouvons représenter
au niveau de I’émission, la répartition du signal en fonction de I’antenne et du spectre

fréquentiel comme le montre la figure 3.9.

Amplitude A

Fréquence

N
n°Antenne &~

Fig.3.9 Répartition spectrale et spatiale du signal RF dans un systétme MIMO a multiplexage spatial

L’objectif de ce type de technique est de réaliser N liaisons SISO. Techniquement,
dans un contexte SISO pour séparer les différents systémes, on évite d’utiliser le méme
spectre fréquentiel pour ne pas créer de ’interférence co-canal. Grace a la décorrélation des
signaux apportée en réception par le canal a multi-trajets, les différentes sources pourront étre

séparées. On crée ainsi des sous canaux opérant en parallele.

75



Chapitre III Les systémes multi-antennes

La capacité est un outil mathématique permettant de caractériser au mieux une liaison
Radio. Elle permet aussi de modéliser la liaison. Les études concernant la capacité d’un canal
MIMO de Rayleigh ont été menées par Telatar dans [14]. La capacité ergodique en bps/Hz
d’un systeme MIMO a multiplexage spatial est:

C:E{nlog{ 7i|h| } (3.35)

avec n = min(N,M) et m=max(N,M). Cette capacité représente n systemes SISO indépendants
exploitant une diversité de m canaux /; de la Figure 3.8 et y est le rapport signal a bruit au

niveau d’une antenne ¢lémentaire de réception. Plusieurs publications traitent la capacité des

systémes multi-antennes selon différents modeles de propagations [2,15,16].
3.2.2.1.2 Systéemes MIMO a codage espace-temps
Le codage espace-temps peut étre vu comme un code a répétition. Apres avoir dérivé

la capacité d’un code a répétition, nous donnons la capacité de n’importe quel code espace-

temps.

Data transmises

Data recues

T\”

Encodeur espace-temps
[ N lﬁ!
Décodeur espace-temps

R
T‘;:n Canal MIMO xm

Fig.3.10 Systéme MIMO a codage espace-temps

Considérons une transmission de mémes symboles de puissance P/N sur chaque
antenne (figure 3.10). Cette capacité correspond a [’utilisation de codes espace-temps
apportant la diversité totale en émission et en réception. La capacité en bps/Hz de ce systéme

utilisant un code espace-temps de rendement R = min(N,M)/T a gain de diversité NxM est :
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C= E{R log{l +%N2M|h,|2} (3.36)

=1
Comme la puissance est normalisée en émission, c-a-d. la méme puissance P est émise quel
que soit le nombre d’antennes d’émission, la capacité d’un code espace-temps de rendement 1
ne dépend que du nombre d’antennes de réception. S’il n’existe qu’une seule antenne de
réception, la capacité moyenne de tout code espace-temps a rendement unitaire est identique a
la capacit¢ moyenne d’un systéme SISO. Par contre, si la puissance en émission n’est pas
normalisée, c-a-d. PxN est émis sur le réseau d’antennes, la capacité d’un code espace-temps

a rendement 1 est fonction a la fois du nombre d’antennes de réception et d’émission.

La figure 3.11 représente la capacité d’un canal MIMO simulée en fonction du nombre
d’antenne pour deux cas différents de connaissance de canal [16]. Dans le cas EP le canal de
Rayleigh est connu uniquement par le récepteur. Dans le cas WF c’est au niveau de 1’émetteur
et du récepteur que le canal est connu; dans ce cas, on utilise la technique d’allocation de

puissance, appelée technique du water-filling , qui sera présentée dans le paragraphe 3.2.2.2.1.

Le terme EP (Equal power) désigne que le systtme MIMO émet au niveau des antennes une
puissance identique par contre dans le second cas, WF(Water-filling), la puissance est répartie

selon 1’état du canal.
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Fig.3.11 Capacité MIMO (EP : Equal Power, WF : Water filling) en fonction du nombre d’antenne pour
différents modéles de canaux de propagations (iid,one-ring, urbain et sub-urbain) pour un SNR=20dB
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Ces simulations ont été faites pour différents modeles de canal de propagation dont le
iid (independant identique distribution), le one-ring, le urbain et le sub-urbain. Le nombre
d’antennes utilisées pour cette simulation est identique au niveau du récepteur et de
I’émetteur. Le rapport du signal a bruit est de 20dB et la distance entre les éléments est de A/2.
On peut observer une augmentation linéaire en fonction du min(N,M) dans le cas d’un
multiplexage spatial . Cela reste vrai selon les auteurs [16] uniquement pour des valeurs
élevées de rapport signal a bruit. En effet, d’aprés les résultats qu’ils obtiennent pour un
SNR=3dB en doublant le nombre d’antenne (de 2 & 4) en émission et en réception une
augmentation de 40% seulement est observée pour le cas du canal sub-urbain et une

allocution EP.

3.2.2.2. Systémes multi-antennes avec CSI a I’émission et a la réception

Afin de reconstituer le signal émis et perturbé par le canal de transmission au niveau
du récepteur, il est également possible de renvoyer la connaissance des perturbations du canal
de transmission du récepteur vers I’émetteur. L’émetteur peut alors modifier le signal a
émettre en fonction des caractéristiques du canal de transmission afin de traiter de fagon
optimale le signal regu au niveau du récepteur.

Dans cette partie, deux techniques multi-antennes avec CSI a I’émission et a la réception
sont traitées, c-a-d. le water-filling ou la formation de faisceaux. Cependant, il est vrai que la
formation de faisceaux peut étre mise en oeuvre séparément a 1’émission ou a la réception. H

est un canal quelconque connu par le transmetteur et par le récepteur.

Dans les deux paragraphes suivants, la capacité de la technique du water-filling ou des
données différentes sont démultiplexées avant d’étre émises sur différentes antennes est

décrite. Ensuite la capacité de la technique de la formation de faisceaux est décrite.

Dans le cas du water-filling, 1’émetteur va pouvoir sélectionner les valeurs propres du
canal multi-antennes afin d’optimiser le lien et la capacité grace a une allocation de puissance.
Avec la formation de faisceaux, 1’émetteur optimise le lien avec le récepteur en dirigeant le
faisceau du réseau d’antennes vers les directions d’arrivées des ondes émises. La seule
différence entre ces deux techniques provient de la redondance introduite dans le cas de la

formation de faisceaux puisque le méme symbole est émis sur chaque antenne alors que des
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symboles différents sont émis sur les différentes antennes dans le cas du water-filling. Il est
aussi possible d’associer des codes espace-temps aux deux techniques. Par conséquent, les
systémes utilisant des techniques de water-filling exploitent la capacité optimale du systéme
MIMO puisque R = N alors que les systémes utilisant des techniques de formation de

faisceaux ne 1’exploitent pas car R = 1.

3.2.2.2.1 Systemes MIMO utilisant des techniques de water-filling

Lorsque I’émetteur et le récepteur connaissent le canal, la solution optimale au sens de
la capacité est une solution de water-filling [14]. Les puissances sont reparties de manicre
différente sur les antennes afin d’exploiter au maximum la capacité en revalorisant les faibles
valeurs propres du canal (H) multi-antennes.

Dans le cas du water-filling (allocation de puissance), on cherche a optimiser la liaison
émission-réception en répartissant les puissances sur les antennes d’émission de maniere a
obtenir la capacité optimale. Pour cela, différents symboles sont émis sur les différentes
antennes d’émission. En pratique, la puissance d’émission est limitée donc on ne parvient pas

a atteindre totalement la capacité optimale mais une bonne fraction de celle-ci.

Data transmises

Data regues

MO channel

Figure 3.12 Systémes MIMO utilisant des techniques de water-filling

Ce systeme a water-filling transmet les données sur les différentes antennes dont les
puissances dépendent des différentes valeurs propres et permet d’obtenir de meilleurs résultats
tel que le décrit la figure 3.12. Connaissant la matrice du canal H, une premicre étape consiste

a déterminer les vecteurs propres de cette matrice [17]. Ces vecteurs propres sont directement
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liés a I’atténuation apportée par le canal a chaque onde émise. Cela permettra par la suite

d’estimer la répartition de puissance adéquate pour atteindre la capacité optimale.

Amplitude ,

Fréquence

>

n°Antenne &~

Figure 3.13 Répartition spectrale et spatiale du signal RF dans un syst¢éme MIMO utilisant la technique
du waterfiling.

La figure 3.13 représente le niveau de puissance transmis par chaque antenne centrée autour
de la fréquence porteuse. La répartition de puissance différe selon 1’état du canal mais la

puissance totale est toujours la méme.

L’expression de la capacité d’un systeme utilisant I’allocation de puissance ou le

water-filling :

C= E{Z log{l +%;tk }} (3.37)

Cette technique a ’avantage d’étre optimale au niveau de la capacité. Cependant elle
requiert la CSI au niveau du récepteur et de I’émetteur, ce qui peut paraitre réaliste dans un
environnement intérieur en mode TDD (Time Division Duplex) ou en mode FDD (Frequency
Division Duplex) avec retour de voie, mais difficile dans un environnement a grande mobilité
a cause de la nécessité d’un canal stationnaire pendant la durée de transmission pour la voie

de retour.
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3.2.2.2.2 Systemes utilisant des techniques de formation de faisceaux

Dans le cas de la formation de faisceaux, on cherche a optimiser la liaison émission-
réception en répartissant les puissances sur les antennes d’émission de maniere a obtenir le
maximum d’énergie par symbole émis dans une direction donnée. Pour cela, les mémes

symboles sont émis sur les différentes antennes d’émission comme !’illustre la figure 3.14.
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Figure 3.14 Systémes utilisant des techniques de formation de faisceaux en émission

Considérons maintenant une transmission de mémes symboles de puissance
proportionnelle & P/N sur chaque antenne. On peut alors donner la formule de la capacité d’un

systeme utilisant un formateur de faisceaux a I’émission. Dans le cas décorrélé on a :

7/ NxM 2
C=E 10g2[1+—2|h,| } (3.38)
N I=1
Dans le cas corrélé, on a :
M 2
C=E log{l +7> || } (3.39)
I=1

Ce qui correspond au cas SIMO vu dans le paragraphe précédant équation (3.3).
On note qu’il est aussi possible d’associer une technique de formation de faisceaux

avec un code espace-temps ou une technique de water-filling avec un code espace-temps.
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3.2.2.3 Systémes multi-antennes sans CSI ni a I’émission ni a la réception

Les techniques sans CSI ni a I’émission ni a la réception sont les techniques de codage
espace-temps différentiel. Elles peuvent étre une solution pour éviter les dégradations dues a
I’estimation de canal MIMO mais provoquent une perte intrinséque de 3 dB a cause de la non
cohérence [18]. En effet, dans des environnements typiques de communications sans fil, les
coefficients du canal sont constants seulement pour des périodes de temps limitées. Pour un
nombre important d’antennes d’émission, la quantit¢ d’information introduite par une
estimation de canal par des pilotes ou une égalisation par séquences d’apprentissage diminue
le débit. Pour contourner ce probléme, Marzetta et Hochwald ont étudié le scénario ou le
récepteur n’utilise pas la CSI [18,19]. Dans [20], Zheng et Tse ont trouvé la capacité de ce

canal pour un rapport signal sur bruit trés élevé :
C= n(l —%j log, () (3.40)

avec n = min(N,M, T/2) ou T est le nombre de durées symboles du code durant lequel le canal
est constant.

Cette technique d’émission peut étre adaptée lorsqu’il est difficile d’effectuer une
estimation de canal précise, c-a-d. quand le canal varie temporellement. Cependant, a cause de
la perte intrinseque de 3 dB due a la non-cohérence, les codes espace-temps différentiels
obtiennent de moins bonnes performances. Il est intéressant de noter que lorsque le temps de
cohérence du code espace-temps différentiel augmente, la capacité varie linéairement avec le

minimum du nombre d’antennes d’émission et de réception min(N,M).

La détermination de la capacité théorique d’un canal MIMO permet de formaliser ces
performances attendues. Cependant en pratique il est important de trouver le récepteur
numérique adéquat permettant d’atteindre 1’optimalité en terme de capacité et/ou de diversité.
Selon les conditions d’utilisations un récepteur peut étre mieux adapté qu’un autre et aussi
plus ou moins complexe que 1’autre. Dans le paragraphe qui suit nous présentons 4 récepteurs

numérique MIMO utilisant chacun d’entre eux un principe différent.
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3.2.3. Récepteurs numérique MIMO

Le récepteur numérique nous permettra, une fois que les données sont recues, de
réaliser une estimation des bits transmis. Certains de ces récepteurs requicrent la connaissance
du canal de propagation en réception d’autre non.

Le récepteur du maximum de vraisemblance (MV) est le récepteur numérique le plus
robuste pour les systétmes MIMO mais requiert une importante puissance de calcul. En effet,
la complexité de ce type de récepteur augmente en fonction du nombre d’antennes et la taille
de I’alphabet des symboles [21]. Par exemple, pour un systtme MIMO 2x2 et une modulation
QPSK (4 symboles dans I’alphabet) 2* états sont a déterminer pour estimer le symbole
transmis. D’autres structures de récepteurs sont donc utilisées, bien qu’elles soient sous-

optimales en terme de BER (Taux d’erreur binaire).

L’égaliseur linéaire et 1’égaliseur a retour de décision sont les deux structures les plus
répandues. Ces égaliseurs sont analogues aux égaliseurs SISO du méme nom, bien connus
dans la littérature [22]. Pour les deux structures d’égaliseur, le critére peut étre soit le
minimum de 1’erreur quadratique moyenne (MMSE), soit I’annulation de 1’interférence entre
symboles (Forcage a Zéro, ZF). Des versions adaptatives existent [23] mais notre travail se
focalise sur des applications «indoor» ou le canal est supposé brievement fixe et

parfaitement connu au niveau du récepteur.

Une présentation sommaire des différents types de récepteurs numérique MIMO est

faite dans les paragraphes suivants.

3.2.3.1 Récepteur linéaire du Forcage a Zéro (ZF)

Ce récepteur a la particularité¢ d’étre le plus simple mais a aussi le défaut d’étre le
moins performant. Il cherche a annuler les contributions des autres émetteurs sur chaque

symbole. Il procéde en inversant la matrice de transfert du canal :
§=(H*H)'H*r (3.41)

Avec H la matrice du canal, § est le signal regu estimé et r le signal regu avant égalisation.
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A faible RSB, I’estimation de H est mal conditionnée, ainsi lors de son inversion le
récepteur multiplie le bruit, ce qui dégrade alors sérieusement les performances. Autrement
dit, l’annulation compléte des interférences entre symboles (IES) peut dégrader les
performances en augmentant le bruit. Si H n’est pas de rang plein (rang k < N) seuls k

symboles peuvent étre démodulés pour chaque vecteur de N symboles.

3.2.3.2 Récepteur linéaire MMSE

Contrairement au récepteur ZF qui n’élimine que des interférences entre symboles, le
récepteur MMSE cherche @ minimiser I’erreur moyenne quadratique due a la fois au bruit et
aux interférences entre symboles,. Son expression est bien connue dans la littérature [24] :

-1
§:(H*H+n—TINj H*r (3.42)
P

avec p = p_g , le RSB moyen par antenne de réception.

v
n, est le nombre d’antenne d’émission, Iy la matrice identité.

Ce récepteur résiste mieux au bruit que le récepteur ZF, mais ne sépare pas
parfaitement les sous-canaux. A haut RSB, le récepteur MMSE tend vers le récepteur ZF car

F, augmente.

3.2.3.3 Récepteur V-BLAST

Un égaliseur a retour de décision adapté a la structure des systémes MIMO nommé
VBLAST (Vertical-Bell LAboratory Space Time) est présenté dans [25]. Cet égaliseur peut
utiliser soit le critére du forgage a zéro, soit le critetre du MMSE. Son algorithme procede
comme suit : il démodule en premier le symbole de 1’antenne émettrice i a 1’antenne
réceptrice j le plus favorisé¢ (possédant le meilleur SNR suivant le critére considéré). Sa
contribution au vecteur regu y est ensuite annulée, ce qui augmente le SNR sur les autres
antennes réceptrices (a chaque bonne décision). Cette étape est répétée jusqu’au symbole le
moins favorisé€ qui est émis par la derniere antenne d’émission. Ce récepteur est aussi classifié
dans la littérature OSIC (Ordered Successive Interference Cancellation). Les six étapes de la
réception d’un vecteur sont les suivantes :

1. Choix de I’antenne i correspondant au meilleur SNR.
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2. Le symbole x; de I’émetteur i choisi est démodulé, sa valeur est mémorisée. Il est évident
que pour le symbole recu ayant le SNR le plus élevé possede la plus faible probabilité
d’erreur, d’ou le choix de le démoduler en premier.

3. En multipliant la i"™ colonne de H avec x;, on obtient la contribution de x; sur chaque
composante du vecteur recu y.

4. Cette contribution est soustraite du vecteur y. ainsi on obtient un nouveau vecteur y comme
si xi n’était pas transmis. Ce procédé améliore le SNR des autres symboles, a condition qu’il
n’y ait pas eu erreur sur la bonne estimation de x; [26].

5. La i° colonne de la matrice H est forcée a zéro, formant la matrice de canal entre toutes les
antennes sauf le i™ émetteur. Cette matrice devient la nouvelle matrice de canal pour
I’itération suivante, le i™ symbole ayant déja été démodulé.

6. Ces derniéres étapes sont répétées N fois, jusqu’a ce que tous les symboles soient

démodulés.

Sans trop augmenter sa charge de calcul, cet algorithme améliore nettement les
performances du récepteur MIMO. Son principal inconvénient est la propagation des erreurs.
En effet, une fois qu’une mauvaise décision a été prise sur la valeur d’un symbole, une
mauvaise contribution est retirée au vecteur y, ce qui entraine que les symboles suivants

seront mal estimés.

3.2.3.4 Récepteur du maximum de vraisemblance (MV)

Le récepteur du maximum de vraisemblance (MV) permet les meilleures performances
en TEB. En effet, il est optimal si les vecteurs émis x sont équiprobables, ce qui est
généralement le cas puisque les symboles x; sont équiprobables et que les N voies émises en

paralléles sont indépendantes Il s’exprime classiquement de la fagon suivante :
§ =arg min"r - Hs”2 (3.43)

L’inconvénient de ce type de récepteur est que sa charge de calcul devient rapidement
trés importante car elle augmente exponentiellement avec le nombre d’antennes a I’émission
(MmxN pour une modulation & Mm états) et linéairement avec le nombre d’antennes en
réception M [21]. Lorsque le colt calculatoire devient trés complexe, il est possible de le
diminuer en utilisant I’algorithme du décodage par sphéres généralisé (GSD), qui obtient un

niveau de performance proche [27,28,29].
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La figure (3.15) [30] montre un exemple de TEB pour les cinq récepteurs que nous

venons de présenter

TEB des récepteurs sur un canal de Rayleigh, n_=2 et n_=3, MAQ-4

oo | B £ZF ]
—+— MMSE

—4— OSIC/ZF
—&- OSIC/MMSE
- MV

RSB (dB)

Figure 3.15 TEB des cinq principaux récepteurs MIMO pour 10000 tirages de H et un bruit blanc

Il est évident que les performances des récepteurs numériques augmentent avec leur
complexité, mais il est conseillé d’utiliser le récepteur optimal (MV), afin de comparer dans

les meilleures conditions les systémes étudiés.

Conclusion

L’utilisation du réseau d’antenne permet d’améliorer les performances d’un systeme
sans-fil. Selon I’augmentation du nombre d’antenne en émission ou/et en réception donne lieu
a des techniques différentes d’exploitation. Pour le cas SIMO par exemple, on a vu que la
formation de faisceau est I’'une des applications envisageables. Nous avons énumérer dans ce
chapitre les différentes techniques numériques de formation de faisceaux en réception. Tout
d’abord, nous avons vu que le formateur conventionnel ne tient pas compte de
I’environnement pour le calcul de sa pondération, il est alors moins performant que les
formateurs adaptatifs en présence d’une interférence. Le formateur MPDR est le moins

robuste dans des conditions réalistes.

86



Chapitre III Les systémes multi-antennes

Les formateurs MVDR et conventionnel nécessitent d’avoir des informations sur la
position de I’utilisateur d’intérét. Ils sont alors sensibles a des erreurs sur les vecteurs
directionnels qui se traduisent par un dépointage du lobe principal sur le diagramme. Cela
peut étre génant dans le cas ou 1’on a des brouilleurs proches de ’utile

Enfin, bien que sensible a une mauvaise synchronisation, le formateur par séquence de
référence est 1’algorithme le plus intéressant a utiliser notamment dans le cas d’un
environnement a brouilleurs et en plus la majorité des systemes existant posséde par défaut

une séquence de référence pour la synchronisation trame et symbole et aussi pour

1’égalisation.

Dans ce chapitre, nous avons vu aussi 1’état de I’art des différentes techniques ainsi
que de la capacité des systémes MIMO. La capacité des systtmes MIMO augmente
linéairement avec le minimum du nombre d’antennes d’émission et de réception min(N,M).
Cette capacité est réaliste sous certaines conditions de propagation. En effet, afin d’atteindre
une capacité maximale ou une diversit¢é maximale avec ces techniques d’émission, il est

nécessaire d’avoir une décorrélation entre les différents canaux d’émission et de réception.

Plusieurs techniques peuvent étre utilisées dans un systtme MIMO, dépendant
principalement de I’utilisation de la CSI a 1’émission et/ou a la réception. Si on considere la
CSI au récepteur seulement, les techniques a multiplexage spatial maximisent la capacité du
systéme alors que les codes espace-temps maximisent le gain de diversité et accessoirement le
gain de codage. Si on considére la CSI a la fois a I’émission et a la réception, la technique
d’allocation de puissance (water-filling) est optimale tant au niveau de la capacité qu’au
niveau de la diversité. Si la capacité n’est pas le critére primordial pour le systéme, il est
possible d’associer des codes espace-temps a ce systeme afin d’augmenter le gain de diversité
et le gain de codage. Une autre possibilité loin d’étre optimale en termes de capacité est

d’utiliser la formation de faisceaux permettant un gain de diversité.

Les techniques a multiplexage spatial ou de codage espace-temps ont un bon
comportement dans un environnement NLOS alors que la formation de faisceaux a un bon
comportement dans un environnement LOS [31]. Le water-filling étant optimal, cette
technique se comporte parfaitement dans les deux scénarios NLOS et LOS pour peu que le

systéme arrive a suivre les variations du canal.
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Sans CSI ni a I’émission ni a la réception, des techniques de codes espace-temps non-
cohérents ou différentiels peuvent étre envisagées. Ces codes ont une perte intrinseque de 3
dB.

Le Tableau 1.1 donne un récapitulatif des différentes techniques MIMO en mentionnant pour
chacune d’entre elles I’utilisation ou non de la CSI a I’émission ou a la réception et la

possibilité ou non d’atteindre la capacité et/ou la diversité optimale.

Technique CSI émission CSI réception Capacité Diversité
Water-filling oui Oui Optimale Optimale
Formation de oui Oui sous-optimale Optimale

faisceaux
Multiplexage non Oui Optimale sous-optimale

spatial

Codage espace- non Oui sous-optimale Optimale
temps

Codage espace- non Non sous-optimale optimale (-3dB)

temps différentiel

Tableau 3.1 Optimalité des différentes techniques MIMO

A partir de ce tableau, nous pouvons conclure que seul le systtme MIMO utilisant la
technique de « Water-filling » est capable d’atteindre 1’optimalité conjointe capacité et
diversité.

Toutes les techniques MIMO précédemment décrites peuvent de facon trés simplifié
étre présentées comme un cas particulier de la technique MIMO a multiplexage spatial. En
effet, si le vecteur transmis x était constitué d’éléments identiques (cad on émet les mémes
données sur toutes les antennes) et pondérés par des coefficients de formation de faisceaux on
aboutit a un systeme MIMO utilisant la techniques de formation de faisceaux. Par contre si les
¢léments du vecteur x étaient différents mais que la puissance d’émission était repartie apres
utilisation de la connaissance de I’état du canal on obtient un systtme MIMO utilisant la

technique du water-filling. L application d’un codage espace-temps aux vecteurs X ne requiert
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aucune modification matérielle mais plutot logicielle d’un systtme MIMO a multiplexage
spatial. C’est pour ces raisons que nous nous concentrerons sur la réalisation d’un systéme

MIMO a multiplexage spatial..

La technique MIMO repose essentiellement sur 1’évaluation du canal de propagation
qui est faite par le récepteur. Le récepteur numérique le plus performant est celui qui utilise
’algorithme de maximum de vraisemblance. Cependant, ce type de récepteur présente une
complexité considérable comparée aux autres types de récepteur et en plus cette complexité
croit en fonction du nombre d’antennes et du nombre d’état de la modulation mise en ceuvre.
Les autres types de récepteur suppriment au niveau de chaque antenne la contribution des
autres antennes, alors que cette information peut augmenter la qualité de liaison si un
algorithme adéquat est utilisé. En effet, cette contribution n’est autre qu’une diversité en
réception sous-exploitée par les algorithmes de réception numérique. C’est dans ce cadre que
le dernier chapitre de cette thése propose un récepteur original pour systtme MIMO a

multiplexage spatial utilisant le principe de formation de faisceaux en réception.
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CHAPITRE 1V Etude comparative, aspect tridimensionnel du cing-port et nouvelle calibration aveugle

CHAPITRE IV ETUDE COMPARATIVE ENTRE LES DEUX TYPES DE DEMODULATEURS
ZERO-IF : CINQ-PORT ET IQ CLASSIQUE, ASPECT TRIDIMENSIONNEL DU CINQ-PORT
ET NOUVELLE CALIBRATION AVEUGLE.

Introduction

Dans le cadre de nos travaux de recherche, nous nous focalisons sur les récepteurs de type
Z¢ro-IF tout en prenant compte des difficultés a surmonter. Le choix de I’architecture a mettre
en ceuvre pour la réalisation du récepteur dans un systtme MIMO est primordial. En effet,
I’environnement des systémes MIMO est sujet a beaucoup d’interférences soit ceux du co-
canal comme il a ét¢ mentionné dans le chapitre précédant, soit ceux des canaux adjacents.
Apreés avoir fait le choix d’un démodulateur de type Zéro-IF pour des raisons de
consommation, colit et dimension, il nous reste a justifier le choix entre les deux types de

démodulateurs Zéro-IF : le cing-port et le I1Q classique.

Pour cela, la premi¢re partie de ce chapitre présente une étude comparative entre le
démodulateur classique 1Q et le cing-port pour souligner les avantages de 1’un par rapport a
I’autre. Dans cette étude, nous avons trouvé deux comportements distincts en termes de
sensibilité et de linéarité. Aussi, dans la seconde partie, nous démontrons un aspect original
des démodulateurs cing-port qui nous a permis de proposer une nouvelle fagcon d’observer et
d’interpréter le cing-port de maniére beaucoup plus simple. Cette nouvelle observation nous a
permis de développer une méthode originale, trés simple a mettre en ceuvre, pour la
calibration des récepteurs de types cing-port qui sera le sujet de la derniére partie de ce

chapitre.
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4.1 Présentation classique du récepteur Zéro-IF cing-port

Le réflectomeétre six-port a été utilisé, depuis son introduction par Engen [1] en 1972,
principalement comme analyseur de réseaux. Il permet de mesurer des impédances complexes
dans le domaine des hyperfréquences, en utilisant des mesures de puissances. La
simplification du systéme six-port a permis I’apparition du systéme cing-port que nous allons
présenter. Ce systeme est constitué d’un circuit RF interférométrique linaire a 5 acces et de 3

détecteurs de puissances :

4 N b
—» | :
- DI t ® Vo3
dsz —
a . Circuit RF by f—
&— interférométrique ‘_! Dl ® Vo4
a5 accés da ;
b, - ’ bs —
—>
_— H ® Vos
\ =
72

Détecteurs

de
b; l a, .
puissance

Fig.4.1 Circuit réflectomeétrique cinq-port

Le circuit RF lin€aire a cinq acces réalise 1’addition vectorielle des 2 ondes entrantes
a; et ap, les 3 détecteurs a diodes mesurent la puissance de ces 3 signaux résultants. Nous
présentons ici comment aboutir a la détermination du rapport complexe entre les deux ondes

incidentes. La matrice S du circuit interférométrique a 5 acceés nous permet d’écrire :

5
b= Sya; avec i={1,234,5} 4.1)
j=1

avec a; et b; les ondes entrantes et sortantes. Nous définissions les coefficients de réflexion des

3 détecteurs de puissances comme ceci, pour i= 3, 4 et 5.

r,=— 4.2
= (42)

en combinant les expressions de bs, bs et bs définies par (4.1) et les expressions de a3, a4 et a5
définis par (4.2), il est possible de montrer que les 3 ondes sortantes bs, bs et bs sont
linéairement dépendantes de a, et a; :

bi :Aial +Blaz (4.3)
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avec i=3,4,5. Les parameétres complexes A; et B; dépendent des paramétres S du circuit a 5
acces et des ceefficients de réflexion des 3 détecteurs de puissance. Apres détection de

puissance, les 3 tensions de sorties s’écrivent :
va =Kifbi]?  avec i={3,4,5) (4.4)
Le facteur K;>0 est reli¢ a la sensibilit¢ des détecteurs de puissances. Nous obtenons

I’expression des 3 tensions de sorties du cing-port en fonction des 2 ondes entrantes :
v =Ki[A, +Ba,[°  avec i={345] (4.5)

En configuration démodulateur, le port 1 sera connecté a 1’oscillateur local et le port 2 verra

en entrée le signal RF a démoduler. Nous aurons ainsi les expressions suivantes :
_ j2mfopt
a, = AOLe . (4'6)

a, = Apz(t)e” ! 4.7)

Le terme z(t) désigne I’enveloppe complexe du signal recu. L’opération de démodulation aura
pour but de régénérer I’enveloppe complexe a partir de I’onde regue a2. En supposant que

frr=foL, les expressions des 3 tensions de sorties définie par (4.5) deviennent :
Vo =K [A A BA (1) avec  i={345) (4.8)

En posant :
=B, A .z(t) (4.9)

Les 3 équations définies par (4.8) deviennent :
3

1 2
Vo3 (K_] = |0)— Q3|

2
1|B
Vo4[f ]:|®—Q4|2 (4.10)

2
J:|‘D‘qs|2

96



CHAPITRE 1V Etude comparative, aspect tridimensionnel du cing-port et nouvelle calibration aveugle

Le systéme d’équation (4.10) nous montre que I’on peut déterminer le nombre complexe w

comme ¢étant I’intersection de 3 cercles de centre qs, g4 et gs, et de rayons respectifs v, [KLJ ,

i
1B,

v -

04[I<i

B,

B;

2 1
et vos| —
K. |B

5

2
J . Ceci s’1llustre par la figure 4.2.

Im ‘

Fig.4.2 Détermination de ®

Les points complexes q; sont obtenus par calibrage. La connaissance de ces parametres
et la mesure des 3 tensions de sorties, nous permettent de déterminer ® et ainsi I’enveloppe
complexe par la relation (4.9). L’article [1] définit les modules et phases optimales pour

obtenir une estimation correcte de m:

|Q3|:|Q4|:|QS| 4.11)

arg(q—sj =120° et arg(q—4J =-120° (4- 12)
q;3 q3

Ces deux derniers criteres (4.11) et (4.12) ont été ¢€laborés pour une application
d’instrumentation en utilisant le six-port comme analyseur de réseaux et depuis, ces
conditions n’ont jamais ¢été adaptées a des applications de démodulation
(Télécommunications). Apres une étude comparative entre le démodulateur IQ classique et le
cing-port, nous allons étendre ces deux criteres du cing-port dans un contexte de

démodulation.
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4.2- Etude comparative des deux architectures de démodulateurs Zéro-IF

Les questions qui se posent toujours pour les utilisateurs de la technique cing-port sont
: pourquoi utiliser un démodulateur cing-port au lieu d’un démodulateur classique 1Q ? Quels
sont les avantages et les inconvénients de 1’un par rapport a 1’autre? Et pourquoi nous allons
opter pour le cing-port dans notre banc MIMO ? Cette partie de ce chapitre présentera une
¢tude théorique et des résultats de simulations et de mesures. Dans un premier temps nous
détaillons les expressions analytiques des deux démodulateurs en tenant compte des
phénomenes de non-linéarité. puisque c’est I’une des sources principales de perturbations
affectées a ces types de démodulateurs. tel qu’il a été mentionné dans le chapitre 2.

Pour aboutir & une comparaison la plus fidele possible, nous avons choisi d’étudier
I’architecture cing-port utilisant des mélangeurs et non des détecteurs de puissances (diodes)
pour la réalisation du mélange entre les signaux OL et RF. La raison est simple, ¢’est que les
démodulateurs classiques IQ utilisent des mélangeurs. Pour cela une présentation d’un cing-
port utilisant des mélangeurs est faite dans ce qui suit. Pour différencier les deux architectures
de cing-port nous avons choisi de nommer « démodulateur triphasé » le cing-port utilisant des

mélangeurs.

4.2.1 Le démodulateur triphasé

Ce récepteur utilise la méme architecture cing-port qui est trés bien présentée dans la
littérature [1-6]. A la différence du cing-port utilisant des diodes pour réaliser le mélange
entre 1’oscillateur local et le signal RF, ce démodulateur Zero-IF utilise des mélangeurs.
L’objectif ici est de bénéficier de ’avantage architectural de la technique cing-port tel que la
largeur de bande [3], sa faible sensibilité¢ au désappariement en amplitude et en phase [6] et la

rejection des canaux adjacents que nous allons démontrer.

—. Vi
Y -
» Y > Vs
()=
S v

VRF [

\

‘?’1

Vio
Fig.4.3 Récepteur Triphasé
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La figure 4.3 présente le modele du circuit triphasé. Ce circuit comprend cing acces :
deux entrées pour les signaux en haute fréquence et trois sorties pour les signaux en bande de
base. Dans un premier temps, le signal a I’entrée LO est divisé en trois signaux. Chacun de

ces signaux est déphasé d’un angle ¢, puis appliqué a I’entrée LO d’un mélangeur. De méme,

le signal RF regu est divisé en trois et chacun de ces trois derniers est appliqué a I’entrée RF
du mélangeur. A la sortie des mélangeurs on obtient trois signaux résultant du produit entre
les signaux appliqués aux entrées LO et RF du démodulateur. Le filtre passe-bas situ¢ apres la
sortie IF du mélangeur ¢limine les hautes fréquences. Finalement, le démodulateur triphasé
délivre en sortie trois signaux en bande de base. Le signal LO et le signal RF recu sont

exprimés respectivement par :

ver (1) = Rz(e)e” | (4.13)
v,0(t) = RV, | (4.14)

ol Vo est 'amplitude de 1oscillateur local, f; est la fréquence porteuse et z(r)=a(t)e’?") est
I’enveloppe complexe de v, (r); alt) et 6(c) sont respectivement I’amplitude et la phase de

I’enveloppe complexe en fonction du temps. Aprés multiplication et filtrage, les tensions
obtenues a la sortie des filtres s’expriment comme (cela sera démontré dans le paragraphe
43.1):

v,(£)= 4alt)cos(0(t)-¢,) i=1, 2, 3 (4.15)

ou A; est le gain depuis ’entrée RF, qui comprend le gain de conversion des mélangeurs et les

pertes du filtre. ¢, est le déphasage relatif entre les voies ¢, =@, —¢, telque i#j.

Les trois tensions de sortie décrites par (4.15) ne sont pas suffisantes pour délivrer

I’information utile z; et zp :
z, (t): a(l)cos H(t) ot ZQ(Z):a(t)Sin H(t) (4.16)

Une opération mathématique supplémentaire est nécessaire. Elle consiste a multiplier

ces trois tensions obtenues en sortie du démodulateur triphasé par une matrice constituée
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d’éléments constants appelés constantes de calibrage. Ces constantes dépendent du gain de
conversion des mélangeurs, des pertes et des déphasages des trois voies du démodulateur.
A partir des équations 4.15, on peut montrer [3] que les signaux en bande de base

désirés peuvent s’exprimer linéairement en fonction des signaux de sortie du cing-port :

5 of = (4.17)

Avec o; et Bi qui dépendent des coefficients A; et ¢i. La calibration consiste a
déterminer les coefficients «; et £ permettant de déterminer les signaux de bande de base a

partir des signaux issus du démodulateur triphasé.

4.2.2 Effet de Non-linéarités sur les démodulateurs Zéro-IF et rejection de

la distorsion d’intermodulations d’ordre 2

Nous ¢étudions dans ce qui suit la présence d’un canal adjacent voisin situé¢ dans la
bande de réception du démodulateur. L’expression des signaux a 1’entrée du démodulateur

vin(t) s’exprime dans le cas d’un perturbateur voisin comme:
Vi, (£)= Ve (1) + v, (1) (4.18)

j(27.zfadjt+¢ad/ ([))

Ol v, ()= 2,4 (t)e avec z,;(t)=a,;(0)e’™ . f.; et ¢, sont respectivement la

fréquence porteuse et la phase du signal situé dans le canal adjacent. z,, est ’enveloppe

i

complexe. a,,

et 6,, sont respectivement I’amplitude et la phase de I’enveloppe complexe
z,q - En prenant en compte la non-lin€arit¢ des mélangeurs et des LNA, il est possible de

réécrire les expressions des signaux en bande base en utilisant le modele donné par [7] de la

maniére suivante :

v, (t) = LPF(Ai [vin (t)VLO (t)] *+ &imo, [Vm (t)VLO (t)]z ) (4.19)

gma, SOt les gains des produits d’intermodulation d’ordre 2 (IMD2) des voies i et A; les

pertes du aux mélangeurs.
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Les filtres passe-bas, représentés dans 1’équation précédente par 1’opérateur LPF,
¢limineront les fréquences supérieures a sa fréquence de coupure. On obtient en sortie des

mélangeurs les expressions perturbées suivantes :
ﬁi(t)z Aia(t)cos(ﬁ(t)—ﬂﬁ Sim2, (az(t)+ ajdj(t)) i=1,2, 3 (4.20)

Le canal adjacent ne devient dérangeant que pour des valeurs élevées de ce dernier et

dépend surtout de la variation de son enveloppe. C’est pour cela que nous assumons que le

récepteur opére dans une situation ot le canal adjacent est fort et donc : a*(f) << afdj (t), ce

qui permet de réécrire 1’équation (4.20) :
‘A}i(t):Aia(t)cos(g(t)_¢i)+g1mz,-a5d_/(t) i=1,2,3 4.21)

On note que dans le cas d’un démodulateur 1Q, uniquement deux mélanges sont
réalisés. Le premier mélange se fait entre le signal RF et le signal LO. Le second mélange est
fait aussi entre les signaux RF et LO mais le signal LO est déphasé de 90° (voir chapitre 2,

page 18). Ainsi les deux sorties du démodulateur 1Q s’écrivent alors :

51(0)= Aale)eos(O0)+ g1 a5y (1) €t so(t)= Aalt)sin(00)+ g1a, a5 (1) (4.22)
En appliquant les constantes de calibration aux signaux v,(¢) issus du démodulateur

triphasé (équation 4.21), on récupere les signaux en bande de base désirés :

(0= e 0) et 2,()= 50 423)

ces dernieres équations s’écrivent aussi :

A

A 2
Z; (t): Z[(t)+g1m2,a§d/(t) et ZQ(t): ZQ(t)_'_g]mZQaadj(t) (4.24)
ou g, €t g4 2, sont respectivement les gains équivalents en IM2 pour les voies I et Q du

démodulateur triphasé avec :

3 3
gImZ[ = ZaiglmZi et gImZQ = Zﬂiglrrﬂ, (425)
i=1 i=1
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Donc, de ces derniéres expressions des signaux en bande de base nous pouvons
déterminer I’impact de ’interféreur sur la réception. Il est évident que la perturbation apportée

par le canal adjacent va dépendre de g, et g, 2%

Selon les équations (4.17), (4.24) et (4.25), si nous voulons concevoir un
démodulateur Zéro-IF insensible aux canaux adjacents et donc plus linéaire, il faudra

répondre aux critéres C1 et C2 qui suivent :

3 3
ZaigImZ[ =0 et Zﬂiglm;. =0 (4.26)
i1 i=1

Ces équations seront vérifiées, comme on le démontrera par la suite, si le
démodulateur triphasé est parfait. Dans le cas contraire, il faudrait utiliser une méthode de

calibrage qui optimise les valeurs de «; et f; afin de satisfaire 1’équation (4.26).

Nous ¢étudions dans ce qui suit le cas idéal d’un démodulateur triphasé. Dans ce cas

nous avons :

A =4, = A, = A (Symétrie des voies) (4.27)

di—¢ =2rn/3 i+ j(Triphasé) (4.28)

Dans le cas idéal, les équations (4.27) et (4.28) sont supposées vraies quelque soit la
fréquence. Il est facile de démontrer en utilisant (4.16), (4.17), (4.27) et (4.28) que les

constantes reliant les trois tensions v,(f) i =123 aux signaux z,(¢) et Z, (t) ont pour valeurs :

@y =24/3, ay =—AJ3, ay =43 (4.29)

Br=0, Br=AV3[3, py=—a3/3

On notera que :

S —0etY - (4.30)

Selon les équations (4.26), (4.29) et (4.30) les critéres 1 et 2 ne sont validés que si les

trois mélangeurs ont précisément le méme IIP2 et donc, le méme gain en IM2. Ainsi
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idéalement, 1’architecture cing-port ou triphasée permet de réaliser un récepteur a IIP2 infinie

car les produits IMD2 sont annulés selon 1’équation (4.26).

4.2.3 Simulation du comportement des démodulateurs Zéro-IF face a un

canal adjacent

Pour démontrer ces résultats théoriques, nous avons simulé a 1’aide du logiciel ADS
un modele de démodulateur triphasé avec des mélangeurs parfaits. La non-linéarité des
mélangeurs est réalisée en utilisant le modele proposé par [7]. Cela a permis d’obtenir un
IIP2, estimé par la méthode présentée dans le chapitre 2, égal 8 60dBm. On choisit un signal
LO de fréquence 2.8 GHz et un niveau de puissance de 7 dBm a I’entrée de chaque
mélangeur. A I’entrée RF du récepteur est appliqué un signal utile RF bi-tons de fréquences :
2.79995 GHz et 2.80005 GHz, soit 100 kHz d’écart avec un niveau de puissance globale de -
40 dBm. Le signal adjacent, lui aussi injecté dans I’entrée RF du récepteur, est un signal bi-
tons de fréquences : 2.0001 GHz et 1.9999 GHz, soit 200 kHz d’écart avec un niveau de
puissance globale de 10 dBm. Nous utilisons des signaux bi-tons pour distinguer, dans le
diagramme spectral, les signaux utiles des signaux perturbateurs et mesurer la rejection. En
effet, aprés démodulation le signal bi-ton permet de délivrer un signal sinusoidal en bande de
base correspondant a une raie dans le domaine spectral et a un cercle dans le plan de
constellation des diagrammes de phase.

Nous soulignons aussi que pour nos simulations et mesures, nous nous intéressons
uniquement a la partie dynamique (variable) de ’IMD2 qui est la plus difficile a éliminer. En

effet la relation (4.24) peut s’écrire comme :
él(t)zzl(t)+glz112,a,§zﬁ (t)+DC1 et ég(t):ZQ(t)+g1m2Qa’iy (t)+DCQ (4.31)

En supprimant de ces derniers signaux leurs moyennes nous supprimons toutes les
composantes DC dues aux signaux LO, adjacents et RF. Nous récupérons uniquement la
partie qui varie en fonction du temps (I’enveloppe du signal utile ainsi que 1’enveloppe

variable du signal adjacent).

al)

Zy (t):ZJ(t)+g1mz,a'azdj (t) et éQ(t):ZQ(t)-"_g]mZQa,azdj (t) (4.32)
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Les résultats de simulation sont illustrés dans les figures ci-dessous. La figure 4.4
représente les deux sorties du démodulateur 1Q classique. Dans la figure 4.5 nous observons
les trois signaux de sortie v; (i=1,2,3). Les deux signaux z; et zp, en bande de base, obtenues
aprés application des constantes de conversion de 1’équation (4.29) sont représentés par les

figures 4.8 et 4.9.

40
-60—
-80

sl and sQ Spectrum (dBm)

freq, KHz

v1,v2 and v3 Spectrum (dBm)

0 100 200 300 400 500
freq, KHz

Fig.4.5 Spectre des de tensions de sortie du récepteur triphasé avec effet du canal adjacent.
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Fig.4.6 Constellation IQ classique avec effet du canal adjacent.

v(mv)

v(m)

Fig.4.7 Affichage des sorties en 3D avec I’effet d’un canal adjacent.
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5

zl and zQ Spectrum (dBm)

Fig.4.8 Spectre des tensions de sortie en bande de base.

1.0
Q00
O.&K /
_10 |||||||||||||||||||
-1.0 -0.5 0.5 1.0

zl

Fig.4.9 Constellation recue

Les figures 4.5 et 4.7 représentent respectivement dans le domaine spectral et
tridimensionnel les trois signaux de sortie du démodulateur triphasé. On observe bien sur la
figure 4.5 la raie du signal en bande de base utile autour de 100 kHz mais apparait aussi la
raie du signal adjacent a 400 kHz. Sur la figure 4.7 le cercle représente, dans un espace
tridimensionnel, les signaux en bande de base sans présence de signal de canal adjacent. Par
contre dans le cas d’un signal adjacent bi-tons, ce cercle représentant 1’enveloppe complexe
du signal transmis est modulé par une sinusoide due a I’enveloppe du canal adjacent comme

I’illustre sur la méme figure la courbe en trait pointillé. On applique ensuite les coefficients de
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I’équation (4.17) sur les trois tensions pour estimer le signal en bande de base. La figure 4.8
illustre le spectre des signaux en bande de base z; et zp. Cette figure nous permet de confirmer
la suppression en bande de base de I’enveloppe du signal adjacent et comme le montre la
figure 4.9, on récupere un cercle pur représentant I’enveloppe complexe transmise.

La figure 4.4 affiche le spectre en sortie des voies I et Q du démodulateur classique
ayant en son entrée radio le méme signal soumis au démodulateur triphasé. La raie
perturbatrice due au canal adjacent apparait bien aussi. A moins de rajouter un circuit
particulier (ce qui risque de compliquer d’avantage le démodulateur et ainsi perdre le
caractére faible consommation et faible complexité) la seule solution pour remédier a cette
perturbation est d’utiliser un mélangeur avec un IIP2 plus ¢levé. Comme nous pouvons le
constater sur la figure 4.6 la constellation des phases est déformée par le canal adjacent.

Pour valider ces simulations et ainsi valider le développement théorique, il est
essentiel de réaliser un banc de mesures comparatif. Mais pour mettre en valeurs 1’apport
architectural de la technique cing-port il est intéressant d’avoir une idée sur les différentes
techniques de rejection de ’IMD2 dans 1’état de I’art. C’est ce que nous présentons dans la

partie suivante.

4.2.4 Etat de l'art des techniques de rejection de I'intermodulation

d’ordre pair

La possibilité d’obtenir une haute intégration est I’une des caractéristiques les plus
attractives des récepteurs Zéro-IF [8]. Effectivement, les autres types de démodulateur
nécessitent un filtre image qui peut se faire en technologie SAW dont I’intégration reste tres
faible [9]. Néanmoins, 1’architecture Zéro-IF est handicapée par certains inconvénients tels
que I’intermodulation d’ordre 2 (IMD2). Ses principales origines sont les non-linéarités des
LNA ainsi que des mélangeurs. L’interférence d’ordre pair fait apparaitre en bande de base
I’enveloppe du signal voisin ou celle résultante de la différence de deux porteuses proches, ce

qui a pour effet de détériorer la sensibilité du récepteur.

Plusieurs techniques sont proposées dans la littérature pour résoudre le probleme
d’IMD2 [10]. 1l existe des solutions qui cherchent & éliminer les sources de distorsion et
d’autres qui permettent de compenser ’effet IMD2. Les sources de distorsion peuvent étre
¢liminées en utilisant des solutions de type circuit. Ces solutions consistent a faire décroitre la

non-linéarit¢ d’ordre 2 dans les mélangeurs. L’une d’elle consiste a placer un étage RC
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dégénéré entre la source du transistor utilisé pour le mélange et la masse [11]. La réduction de
I’effet IMD2 peut se faire aussi par une configuration particuliere de la polarisation [12].
Deux autres techniques basées sur la réduction de la distorsion en mode commun existent. La
premicre consiste a supprimer le courant IMD2 en mode commun en injectant, a la sortie des
¢tages de commutation, un courant égal mais déphasé du courant de distorsion [13,14]. La
seconde technique quant a elle, élimine le courant de distorsion en mode commun soit en
contrdlant le courant de polarisation de 1’étage d’entrée des mélangeurs [15], soit en injectant

le courant IMD2 en mode commun a la sortie de 1’étage d’entrée des mélangeurs [16].

L’adaptation dynamique [17] est une autre solution pour la réduction de I’'IMD2 et est
principalement utilisée pour les démodulateurs Zéro-IF. Elle consiste a multiplier le signal RF
par un signal avant le mélange principal avec 1’oscillateur local (LO). Ce signal peut étre
périodique ou pseudo aléatoire. Ainsi, la distorsion IMD2, générée par le mélangeur, est
translatée en fréquence. Apres le mélange principal, le bloc d’adaptation dynamique restaure

le signal désiré.

Toutes les techniques précédemment citées ne suffisent généralement pas a respecter
les normes fixées par certains systémes de communications mobiles en terme de IIP2 (Second
order Input Intercept Point) [11]. Afin d’y remédier, des techniques de compensation d’IMD2
sont explorées pour améliorer la linéarité des récepteurs. Ces techniques, contrairement aux
précédentes qui cherchaient a éliminer les sources de distorsion, tentent de compenser la
distorsion. Ces techniques ont été appliquées en premier par [18] ou un brevet présentait une
méthode de compensation de I'IMD2 dans les récepteurs Zéro-IF. Directement apres
I’antenne, un filtre passe bande délivre le signal de référence qui permettra de supprimer
I’IMD2. Dans [19,20], une voie supplémentaire est utilisée avant ou apreés le mélangeur,
permettant d’avoir un signal de référence IMD2 qui sera soustrait des signaux utiles, apres

équilibrage du gain.

Sans faire usage d'une voie supplémentaire, il est possible d'exploiter la distorsion en
mode commun généré par la non-linéarité existante du circuit. Connue sous le nom de « [P2
calibration » [22,23] une technique d'auto compensation est utilisée en contrdlant les
paramétres du composant. Ainsi une partie de la distorsion en mode commun est convertie en

mode différentiel.
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D’autres méthodes numériques existent aussi pour compenser I’IMD2 [24,27]. Ces
méthodes adaptatives utilisent des algorithmes telle que la méthode des moindres carrés
(LMS : Least Mean Square) pour minimiser I’erreur entre le signal de référence et le signal de

sortie.

Dans ce travail une solution architecturale est étudiée. Cette solution se base sur
I’architecture cing-port. Le but est de démontrer que cette architecture, qui n’est pas
spécialement dédiée a la suppression de I’IMD?2, offre une rejection supérieure a celle d’une
architecture classique de récepteur Zéro-IF. C’est dans cette approche que les deux types de
démodulateurs sont congus pour leur appliquer une campagne de mesure qui permettra de

valider la théorie et la simulation précédemment décrites.

4.2.5 Circuits congus et bancs de mesure

Afin de quantifier 1’apport d’une architecture par rapport a [D'autre deux
démodulateurs : triphasé et 1Q classique ont été réalisés. De ce fait, deux bancs de mesure ont
été réalisés pour la validation expérimentale de la théorie développée sur 1’architecture
triphasée.

Pour la réalisation des récepteurs nous avons utilisé des mélangeurs large bande ayant
les caractéristiques suivantes : entrée RF/LO = 2-7 GHz, puissance LO = 7 dBm, IF = DC-
1.3 GHz. Les diviseurs de puissance utilisés operent dans la bande de 2-4.2 GHz et des
déphaseurs sont réalisés avec des lignes micro-ruban. Le filtre passe-bas est intégré a la carte
d’acquisition et sa fréquence de coupure est de 32 MHz. Les convertisseurs numériques ont

des fréquences d’échantillonnage maximales de 60 Mech/s.

La valeur de I'IIP2 et les pertes de conversion n’étant pas précisées dans la
documentation technique du fabricant des mélangeurs, nous I’avons déterminé
expérimentalement et graphiquement. Le mélangeur présente pour une puissance LO de 7

dBm une perte de conversion Pc =7 dB et un [1P2 = 27dBm.
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Le démodulateur triphasé :

Comme I’illustre la figure (4.18), le circuit a été congu en technologie hybride. La
puissance LO est divisée en trois par le diviseur de puissance de perte 5 dB. Chaque signal est
déphasé grace a une ligne micro-ruban de sorte a obtenir un déphasage relatif entre les voies
de 120° a 2.8 GHz. Le déphasage varie de 60° a 150° pour une fréquence du signal LO qui
varie de 2-4.2 GHz. Ensuite, ces signaux résultants, sont appliqués a I’entrée LO des
mélangeurs. De I’autre coté, le signal RF est divisé en trois par le méme type de diviseur de

puissance et appliqué a I’entrée du mélangeur. Finalement on obtient les trois signaux en

bande de base en sortie des mélangeurs.

Sortie en BB

Déphaseur

Entrée RF

\ Diviseur de puissance

Mixer

Entrée LO B

Fig.4.10 Démodulateur triphasé en technologie hybride

Il est important de noter qu’aucune amplification n’est utilisée dans ce démodulateur

passif et que son facteur de bruit peut étre considérablement réduit en utilisant un LNA.

Le démodulateur IQ :

Utilisant les mémes mélangeurs, nous avons con¢u un démodulateur IQ qui sera un
circuit de référence pour comparer les résultats en termes de rejection des canaux adjacents

pour différentes configurations de mesure.
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Déphaseur 90°

Sorties en BB

Entrée RF

Entrée LO

Fig 4.11 Démodulateur IQ Classique en technologie hybride

Comme le montre la figure 4.11, la puissance LO est divisée en deux par un diviseur 3
dB. L’une des sorties du diviseur de puissance est déphasée de 90° grace a un déphaseur
passif puis reliée a 'entrée du mélangeur. La deuxiéme sortie du diviseur de puissance est
directement connectée a I’entrée du second mélangeur. La voie RF est aussi divisée en deux
par un diviseur de puissance a 3 dB et ces deux sorties sont connectées aux secondes entrées
des mélangeurs. Finalement on obtient les deux signaux en bande de base en sortie des

mélangeurs.

Note: I’atténuation apportée par les déphaseurs utilisés dans le cas du démodulateur triphasé

et du démodulateur IQ classique ne dépasse pas 0.1 dB.

Le banc de mesures est illustré par le synoptique suivant :

RF sii nal

1

Adjacent Channel
m Local oscillator

Fig.4.12 Banc de mesure utilisé pour caractériser la rejection des canaux adjacent pour les deux

architectures IQ et triphasé.
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Emission :

Le signal utile est délivré par un générateur de signaux modulés dont la fréquence
porteuse est de 2.8 GHz, la puissance est fixée a -50 dBm. Le signal en bande de base généré
est une séquence pseudo-aléatoire de longueur 256 bits a laquelle vient se concaténer une
séquence d’apprentissage de 24 bits qui nous permettra d’égaliser les signaux regus. Le
générateur se charge aussi de réaliser le filtrage numérique en utilisant un filtre en racine de
Nyquist avec un roll-off de 0.35. Le débit symbole est de 100 kSym/s et le type de modulation
utilisé est une QPSK.

Le signal perturbateur qui représente un canal adjacent est fixé a la fréquence 2.2 GHz.
Cette fréquence se situe dans la bande de réception des démodulateurs triphasés et du 1Q
congus. La puissance de ce signal sera variable. Différents types de modulation seront utilisés

pour le canal adjacent (bi-ton, TDMA), leurs caractéristiques seront présentées dans la suite.

Réception :

La fréquence de ’oscillateur local est fixée a 2.8 GHz. [11] montre dans ces travaux
de recherche que I’[1P2 des mélangeurs varie en fonction de la puissance de 1’oscillateur local.
Pour cela, il est important de prendre en compte I’architecture utilisée pour fixer la puissance.
Le niveau de puissance LO est fixé de sorte a obtenir +7 dBm sur chaque entrée LO des
mélangeurs comme 1’indique la documentation technique des mélangeurs et ceci pour les
deux cas de configuration (triphasé et IQ classique). Cette derniére condition permet aussi aux

deux architectures, triphasé et IQ classique, d’avoir un méme IIP2 des mélangeurs de 27 dBm.

Pour la conversion analogique numérique nous utilisons une carte d’acquisition a 4
voies. La fréquence d’échantillonnage utilisée est de 800 kéch/s, la bande passante étant a -
3 dB de 32 MHz. Pour les deux cas de figure nous utilisons les mémes filtres numériques

ainsi que les méme égaliseurs numériques.

Etant donné que le démodulateur triphasé est congu en technologie hybride, il nous est
trés difficile d’obtenir les conditions (4.27) et (4.28). Il faut donc minimiser les critéres C1 et
C2 ¢élaborés dans cette thése (4.30) en utilisant les coefficients de calibration. Cette opération

est faite en utilisant la variance des tensions de sortie [3] (Voir annexe A pour plus de détail).
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4.2.6 Résultats de mesure

Le but de ces travaux est de démontrer la linéarit¢ gagnée grace a I’architecture
triphasée. A cet effet, deux figures de mérite peuvent étre exploitées : BER (Bit Error Rate)
ou EVM (Error Vector Magnitude). Cependant [28] explique bien que le BER peut étre
insensible a la variation de la qualité de la constellation tant que cette variation n’est pas
suffisante pour créer de I’erreur. Pour ces raisons, nous avons opté pour la mesure de 'EVM
des constellations regues afin de comparer la sensibilité des deux types d’architectures face a
un canal adjacent a enveloppe variable dans la bande de réception. L expression de ’EVM est

la suivante [6]:

EVM(%) = 1 (4.32)

- 2
Zmax|

ou Z, est le vecteur complexe du i"™ symbole recu, Z, est le vecteur complexe du i*™

symbole émis, zZ, _ est le vecteur complexe du symbole ayant le module le plus élevé parmi

max

les N symboles regus.

100

I I I I I : !
| | | | | —+— 1Q receiver
oL --—-L___L___L___t___1___|_+ Threephase receier ||

EVMY%

Fig.4.13 EVM en % en fonction du rapport de la puissance porteuse sur la puissance du canal adjacent bi-

tons (puissance du signal utile fixée a -5S0dBm).
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D’aprés nos mesures, un EVM de 20.4 % correspond a un BER de 107 pour une
modulation QPSK. La puissance du signal RF utile modulé en QPSK avec une séquence
pseudo-aléatoire pour les deux cas (démodulateur triphasé et démodulateur IQ) est fixé a -50

dBm.

La figure 4.13 montre que pour des rapports C/I €levés (signal adjacent faible), le
démodulateur IQ présente un palier ’EVM (11 %) plus faible comparé au palier ’EVM (15
%) du démodulateur triphasé. Ceci est di a un meilleur SNR au niveau de I’entrée des
mélangeurs pour le démodulateur 1Q car la puissance du signal RF recu n’est divisée qu’en
deux par contre dans le démodulateur triphasé, elle est divisée en trois. Ce qui fait une
différence de 1.7 dB entre le SNR du démodulateur 1Q et celui du démodulateur triphasé ou

autrement dit, une différence de 1.7 dB pour le facteur de bruit NF (Noise Figure).

Un EVM de 20 % est obtenue pour un C/I de -62 dB pour le démodulateur triphasé
alors que le méme EVM est obtenu, dans le cas du démodulateur 1Q, pour un C/I de -44 dB.
Nous en déduisons que le démodulateur triphasé offre un gain de prés de 18 dB pour un signal

adjacent bi-tons a 100 kHz d’écart de fréquence.

Il est important de noter que dans le cas du démodulateur triphasé, le gain en rejection
aurait pu étre meilleur si les mélangeurs étaient plus linéaires. Comme nous pouvons le
constater a I’aide de la figure 4.13, le palier en EVM a 15 % cesse pour les faibles C/I (signal
adjacent fort), i.e., lorsqu’on atteint la zone de compression des mélangeurs et un nouveau
palier en EVM a 55 % apparait. On pourrait éventuellement gagner quelques dB
supplémentaire de rejection par la linéarisation numérique des tensions de sorties des

mélangeurs.
Afin de généraliser d’avantage nos mesures, nous réalisons une seconde expérience ou

les mémes conditions précédentes sont vérifiées, sauf que nous faisons appel a un autre type

de canal adjacent.
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Fig.4.14 EVM en % des deux architectures pour une puissance RF fixée a -54dBm et un canal adjacent de
type TDMA de puissance qui varie de -30dBm a 20dBm (‘x’ démodulateur 1Q, ‘—* démodulateur triphasé)

La figure 4.14 illustre ’'EVM en fonction du C/I dans le cas d’un canal adjacent
équivalent a un signal TDMA (Time Division Multiple Access). Ce canal adjacent est
équivalent a un signal pulsé. La période du pulse pour les mesures est de 577 us et de rapport

cyclique de %%.

Dans le cas du démodulateur triphasé, les résultats de mesure présentent un palier
d’EVM de 19 % pour des forts C/I. Ce palier cesse a partir d’un C/I de -59 dB. Par contre, le
palier ’EVM mesuré du récepteur 1Q s’arréte a partir d’un C/I de -39 dB. Ces deux derniéres
constatations confirment, dans le cas d’un canal adjacent TDMA, que le démodulateur

triphasé apporte un gain de 20 dB de rejection par rapport au démodulateur classique 1Q.

La figure 4.14 présente des oscillations pour les forts C/I. Le signal TDMA choisit a
deux états de I’enveloppe : haut et bas de méme durée. A I’instant de mesure et pour les forts
C/1 si I’enveloppe du signal adjacent est haute, les mélangeurs saturent et on obtient un EVM
¢élevé. L’état bas de I’enveloppe du signal adjacent est équivalent a une absence de canal
adjacent et donc un EVM faible. Le résultat obtenu pour des fort C/I est la moyenne des
mesures qui dépendent de I’instant de mesure, d’ou les oscillations. Donc pour confirmer
d’avantage le gain en rejection obtenue nous procédons a des mesures de BER comme

I’affiche la figure suivante.
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Fig.4.15 BER des deux types de démodulateurs (IQ et triphasé) en fonction de la puissance du signal utile
RF et de la puissance du canal adjacent de type TDMA

La figure 4.15 représente le BER pour les deux cas de figure de démodulateur, 1Q et
triphasé, en fonction de la puissance du signal utile RF et de la puissance d’un canal adjacent
pulsé. A partir d’une puissance du canal adjacent de -5 dBm, le démodulateur 1Q présente un
taux d’erreur élevé (plus de 0.3). Le méme taux d’erreur est obtenu dans le cas d’un
démodulateur cing-port a une puissance du canal adjacent voisinant les 15 dBm, soit 20 dB de
rejection en plus. Ceci valide le résultat trouvé précédemment par la méthode s’appuyant sur
I’EVM, soit un gain de rejection de 20 dB apporté par la solution architecture cing-port

comparée a 1’architecture classique 1Q.

L’architecture cing-port fait preuve d’une meilleure capacité de rejection que celle du
démodulateur classique malgré que son NF soit légérement plus élevé. Mais malgré cet
avantage présent¢ durant cette étude comparative, la mise en ceuvre d’une technique de
calibration n’est pas forcement évidente. Parfois elle nécessite une manipulation humaine
pour ’application des charges ou elle demande une charge de calcul assez ¢levée. C’est dans

cet objectif que nous présentons une nouvelle facon de voir le cing-port permettant une
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compréhension simple et rapide du systéme cing-port qui nous meénera vers une méthode de

calibration trés simple a mettre en oeuvre avec un tres faible cotit de calcul.

4.3 Aspect tridimensionnel de la technique 5-port pour les récepteurs Zéro IF

Le six ou cing-port, a ét¢ utilisé au départ comme réflectomeétre vectoriel [1] puis bien
apres comme démodulateur homodyne [29]. Le démodulateur 1Q classique projette le vecteur
signal RF a démoduler sur une base de deux vecteurs orthogonaux I et Q. Par comparaison, le
démodulateur de type cing-port projette le vecteur signal RF sur une base triphasée
[3,5,30,31,32]. Le signal radiofréquence recu est divisé sur 3 voies puis mélangé avec le
signal de l’oscillateur local déphasé respectivement de 120° sur chacune des voies. La
troisieme voie supplémentaire était souvent justifiée comme une voie qui apportait une
redondance et c’est ce qui lui permettait d’étre moins sensible aux désappariements
d’amplitude et de phase [6] des 3 voies du démodulateur mais ceci nécessite une procédure de
calibrage. Cette procédure de calibrage pénalise ce type de circuit car ces méthodes

nécessitent des manipulations matérielles [3,5,30,31,32] .

Dans ce paragraphe nous allons avant tout démontrer 1’orthogonalité entre les sous-
espaces des signaux issus du cing-port ce qui nous permettra de justifier ’aspect
tridimensionnel de ce type de circuit. Ensuite nous prouverons, sous certaines conditions, que
le cing-port est naturellement moins sensible aux DC-offset et aux IMD2 qu’une architecture
classique. Enfin, ces dernieres démonstrations ont permis d’aboutir a une nouvelle méthode
de calibration beaucoup plus simple en terme de calcul et de mise en ceuvre que celles

publiées auparavant.

4.3.1 Le cinq port et le triphasé dans un contexte récepteur

Le démodulateur cing-port peut étre réalisé par deux structures différentes. Les
expressions des signaux en bande de base de chacune de ces structures sont analytiquement
identiques a part que I’effet des DC-offset et IM2 est plus prédominant dans 1I’une que dans
I’autre. Dans le premier modéle on utilise des détecteurs pour réaliser le mélange entre le

signal OL (Oscillateur local) et le signal RF (Radiofréquence). Par contre, dans le deuxiéme
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on utilise des mélangeurs. Dans les deux modeles on déphase le signal OL de trois valeurs

différentes ¢;, @, et @3 pour réaliser la base de projection des signaux.

Les figures suivantes illustrent le modele théorique des récepteurs cing-port. Comme
son nom I’indique, nous avons cinq acces, dont deux comme entrées des signaux RF et OL et
trois comme sorties des signaux en bande de base. Dans la figure 4 les signaux OL déphasés
et le signal RF sont additionnés puis mis au carré grace a des détecteurs de puissance ensuite
le signal résultant est filtré. Dans la figure 5 les signaux OL déphasés et le signal RF sont

mélangés puis filtrés par un circuit passe-bas.
o - } ()R | | LPF | 2 Vol

({0 H{ e }—-

V

ad

Yo Came )

{

Fig.4.16 Modéle théorique a détecteurs de puissance

Y @ LPF L
LPF Yoz
2
%
Vor
Fig.4.17 Mod¢le théorique a mélangeurs
Notons par z(¢) = (I + jQ)
Ayant respectivement a 1’accés 1 et 2 :
Vir (£)= Age (1 + jO)e/ ) (4.33)
Vor ()= Ag e’ (4.34)

Les équations des tensions de sortie du cing-port s’écrivent comme [3] :
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S. S S, )
Vi :?AéL +§ZA1§F (12 + Q2)+jAOLARF [ICOS(§0i +W)_Qsm(¢i + '//)] (4.35)

avec i=1,2,3 indices des voies, S; dépend des paramétres Sj; du cinq port et de la sensibilité du
détecteur de la voie 1, y; déphasage entre les signaux OL et RF . On considére par la suite que

les signaux RF et OL sont synchronisés d’ou y=0.

Le terme iAéL dans 1’équation (3) correspond au DC-offset due a I’auto-mélange de I’OL.
8

Ce terme est le principal inconvénient des architectures Zéro-IF. Un de ces effets néfastes est

de réduire considérablement la dynamique des CANs. Le terme %Afw(] ‘10’ ) est di a

I’auto-mélange du signal utile RF et correspond au produit IM2.

Remarque : Si ces deux termes dus au second ordre €taient nuls I’expression des tensions de

sorties s’écrivent alors :

Vi = %AOL App [I COS((/’i )_ QSin(¢i )] = A.a(t)cos(0(t) - ;)

S. )
avec 4, = ?’AOLARF et Icos((ol. )— Qsm((pi ) =a(t)cos(6(t)— ;)

On retrouve bien 1’équation (4.15).

Sous forme vectorielle, 1I’équation (3) s’écrit :

. A§L+A§F(12+Q2)
V2 |= [al a, aS}x 1 (4.36)
v3
avec .
(5] N ] S ]
El jAOL ARF COS((pl ) - ?1 AOL ARF Sln((ol )
N S - S - S .
a, = ?2 a, = TzAOLARF COS(§02) a; = _TZAOLARF Sm(?z) (4.37)
S S S )
?3 73 AOL Apr COS(¢3 ) - 73 AOL ARF Sln(¢3 )
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- - -

La matrice formée par les vecteurs a,,a,et a,est la matrice de passage de 1’espace des

tensions a 1’espace des signaux utiles I et Q. Si cette matrice est orthogonale alors les signaux

utiles 1Q, qui sont naturellement orthogonaux entre eux, seront orthogonaux aux signaux
indésirables A, , A, (I 2+ QZ). Pour démontrer ’orthogonalité de cette matrice, nous allons

- > - - - - -

étudier I’orthogonalité entre les vecteurs a,, a, et a;. Il est évident que a, L a,. Si a, La,

alors

a-a,=0= Ssin(p)+S>sin(p,)+S2sin(p,)=0 (4.38)

Les circuits cing-port sont congus sur ce critére ¢;=120° @,=0° et @;=-120°. Tenant compte

des ces dernieres valeurs pour que 1’équation (6) soit vérifiée il faut que :
1S, =15, (4.39)

Si nous prenons le cas de I’anneau illustré dans la figure qui suit, nous voyons bien qu’il y’a

symétrie et donc la relation (4.39) est bien vérifiée.

LO mput RF mput

Ring with
5 arms

RF power
detector

Three outputs

Fig.41.18 Circuit cinq-port en technologie micro-strip

Il est a noter que 1’équation (4.38) peut étre généralisée;

Q1=-@;3 et ,=0° (4.40)

- > -
Ceci nous conduit a dire que la matrice formée par les vecteurs a,,a,et a,est bien

orthogonale et que les vecteurs représentant les signaux utiles 1Q évoluent dans un plan
perpendiculaire aux vecteurs représentants les signaux indésirables c’est a dire les dérives DC

Offset et les termes IM2 du signal utile.
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Nous allons étudier dans le paragraphe suivant la perturbation apportée par les signaux des
canaux adjacents dans un contexte plus large que précédemment ou uniquement un seul canal

adjacent a été pris en compte.

4.3.2. Orthogonalité aux canaux adjacents

Si nous sommes en présence de canaux adjacents 1’expression des tensions de sortie

du cing-port est la suivante :

i i Y S\ S
g g ) (1) Vew) o (1 200,200
e 8 (4.41)
Ji
( RF)AOL RFI:ICOS §0+W) Qsm(§0+l//)]
Sous forme de somme de vecteur I’équation précédente s’écrie :
_Sl(fRF)_ _Sl(fmffl)_ _Sl(f;zzfi\r)_
8 8 8
” SZ .d‘l Sz adjiN
:[A(Z’L+A;F(12+Q2)JX S2(§{RF) +Ail/1( wr +Qu ) (gaj ) e +AadjN( i+ Oy’ ) ('Qﬁ ) +
Vs SS(fRF) Ss(fadjl) S, (fadjN) (442)
L 8 ] 8 8
: (fF) cos(¢y+y) = (4fRF) sin(g, +y)
Ap Al Sz({ )COS(¢4+l//) + A A O _SZ(ZRF)Sin(%""//)
(4{ )cos((05+l//) —S3(‘{RF)sin((p5+z//)

La relation (4.40) est toujours vraie dans le cas ou on utiliserait la structure anneau
illustré sur la figure 5.18. En effet les signaux OL RF et adjacents parviennent au détecteur
central (n°2) aprés avoir subi approximativement le méme déphasage. Au niveau du détecteur
n°l les signaux OL et RF et adjacents arrivent avec un déphasage qui est opposé a celui
apercu par le détecteur n°3, donc la relation (4.38) est valable pour toutes les fréquences. Le
cing-port étant toujours symétrique le parameétre S; de la voie 1 est les méme que celles de la

voie 2.
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Slz (fRF)Sin(¢1)+S22 (fRF)Sin(§02)+S32 (fRF)Sin(%) =0 (4.43)

S, (fRF)S] (f(‘)dj)Sin(gol ) +5, (fRF)SZ (faa_/;)Sin(% ) +35; (fRF )Sa (faa{j )Sin((Ps) =0 (4.44)

Tenant compte des critéres de conception du cing-port (symétrie et déphasage) nous
pouvons dire que les deux relations précédentes sont bien vérifiées et donc que tous les
canaux adjacents qui vont produire I’effet IMD2 translateront le plan des signaux utiles selon
un axe perpendiculaire a ce dernier de méme pour le DC-offset nous pouvons aussi dire qu’il
déplacera le plan de constellation de phase dans un axes qui lui est perpendiculaire. Etant
donné ces derniéres démonstrations de la tridimensionnalité des récepteurs cing-port et de
leurs comportements face a des signaux perturbateurs tels que le DC-offset et 'IMD2, nous
pouvons avoir une représentation plus explicite des récepteurs cing-port et triphasé permettant
de dissocier les sous-espaces signaux utiles et les sous-espaces signaux perturbateurs et offrir
aux concepteurs un angle de vue différents qui leurs permettra de résoudre de maniére
différentes les obstacle de développement de ce type d’architecture. D’ailleurs la figure 4.7 a
bien permis d’observer I’effet de I’interfereur sur le signal utile. De méme sur les figures 4.19
et 4.20 sont respectivement présentées 1’effet du DC-offset et de I'IMD2 sur les signaux

utiles.

Supposons maintenant que nous sommes dans le cas ou la conception du circuit n’a
pas pu étre réalisée d’une fagon symétrique ce qui est équivalent a dire que la condition (4.38)
n’est pas réalisé donc aussi (4.40) n’est plus vrai ceci veut dire qu’on a perdu 1’orthogonalité
entre le plan des signaux en bande de base et le vecteur représentant les signaux IM2 + DC-
offset. Nous allons démontrer dans ce qui suit que méme si nous n’avons plus les conditions
d’orthogonalité le cing-port conserve son caractere tridimensionnel. Il est évident que si nous

avons trois vecteurs dans I’espace et que ces vecteurs ne sont pas coplanaires on a :

(al/\azj-% #0 (4.45)

Finalement,

- - - SS S . . .
(czl/\azj-a3 = —ﬁAﬁFAéL [sm(y2 —7,)+sin(y, =7, ) +sin(y; -7, ):| (4.46)
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La relation (4.46) nous montre bien que I’aspect tridimensionnel du cing-port dépend des

valeurs de déphasage du signal OL et non des coefficients S;. Notons par :

__SISZS3
64
X=0, =}
Y=¢,— ¢
Z=0; =0,

il est évident que x+y—z=0 d’out x=—(y+2z)

donc (4.46) peut s’écrire :

[;A;j.aj = u[sin(y)+sin(z)—sin(y+2)]

(4.47)
= ,u[2sin(y)sin2 (%)+2sin(z)sin2 (%ﬂ
on en déduit que :
(a]/\azj-% =0six=0e y=—z ou y=0et x=—2z ou z=0 et y=—x
ce qui est équivalent a dire que :
LN o D=0,
(al/\az)-% =0si ¢ =0, (4.48)
D, =@

L’équation (4.48) montre que si deux des trois valeurs de déphasage du signal OL sont
identiques, 2 des 3 vecteurs ai sont coplanaires et que le démodulateur cing-port perd I’aspect
tridimensionnel. Ces conditions ne sont pas atteintes lors du fonctionnement de notre
architecture et donc effectivement 1’espace des signaux utiles et celui des IM2 et DC-offset
demeurent toujours non-coplanaire. [33] a démontré que, si les modules des parametres S;;
étaient égaux aux fréquences fzr et f,q;, les effets des IM2 des canaux adjacents pouvaient étre

annulés.
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-~ For Power PLOl N

By For Power P

des DC-offsects. (Les tensions Vi sont normalisées)

Fig.4.19 Décalage de la constellation QPSK en présence

un signal pulsé d’un canal adjacent (Les

Fig.4.20 Décalage de la constellation QPSK en présence d’

tensions v; sont normalisées)
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Les 2 figures ci-dessus représentent le vecteur signal RF dans 1’espace formé par 3
axes orthogonaux référencés par rapport aux 3 tensions de sortie du démodulateur cing-port.
Nous observons que dans le cas d’un signal RF de type QPSK la projection de ce signal donne
une constellation identique a celle observée a la sortie d’un démodulateur 1Q classique. La
figure 4.19 montre qu’en présence d’une dérive de tension DC-offset, le centre de la
constellation est décalée par rapport a 1’origine. La figure 4.20 présente la variation de la
projection du signal RF modulé en présence d’un signal CW pulsé de fréquence décalée par
rapport au signal RF. On observe la présence de 2 constellations décalées dont 1’écart dépend
des niveaux de puissance des signaux RF et adjacents.

Les figures 4.19.et 4.20 représentent les signaux en bande de bande du signal dans
l'espace constitué par 3 axes orthogonaux correspondant aux 3 tensions de sorties normalisées
du cing-port. La normalisation est faite en utilisant la valeur maximale de la tension de sortie.
Le calcul a été fait en utilisant le cing-port idéal comme décrit sur le schéma 2. Nous
observons que dans le cas d'un signal de RF modulé en QPSK, la projection de ce signal

donne la méme constellation qu’un démodulateur traditionnel 1Q.

Le niveau de puissance du signal de RF est a -30dBm pour les deux cas. La figure 5
montre qu’en présence d’un signal DC-offset variable, le centre de la constellation se décale
de l'origine. Dans ce cas, les valeurs DC-offset dépendent du niveau de puissance de
’oscillateur local. Pour obtenir le décalage induit par le DC-offset, deux niveaux de puissance
OL, PLOlet PLO2 (0dBm et 5dBm respectivement), ont été¢ appliqués au cing-port. En
conséquence, c’est pour cela que nous observons dans le méme repére une constellation plus

¢levée que I’autre (équation 4.35) sur la figure 4.19.

La figure 4.20 présente le comportement de la constellation en présence d'un a canal
adjacent avec un signal CW pulsé avec un niveau de puissance de 5dBm. La fréquence
porteuse de ce signal (2.8GHz) est décalée de la fréquence porteuse du signal utile RF
(2.45GHz). On observe la présence de 2 constellations décalées dont la variation dépend du
niveau de puissance du signal RF et de celui des signaux adjacents. En conclusion cette
représentation dans l'espace des signaux indique que si nous projetons les signaux sur un plan
perpendiculaire a 1'axe des constellations, les effets DC-offset et de distorsion de second degré
(IMD2) dus aux canaux adjacents ou aux circuits en eux-méme seront considérablement

réduits. Cette observation est la base de la méthode de calibration aveugle.
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4.4. Calibrage aveugle du cing-port et du triphasé

La calibration dans les structures cing-port et triphasées est essentielle. Elle permet de
retrouver le plan adéquat de projection des signaux regu afin de récupérer la voie en phase et
en quadrature des signaux émis. Cette étape dans certains cas est trées compliquée a mettre en
ceuvre et représente 1’un des inconvénients majeurs de la technique cing-port. Afin de situer

notre travail, différentes techniques sont bri¢vement présentées dans le paragraphe suivant.

4.4.1. Etat de I’art sur les techniques de calibration

Les méthodes de calibration du circuit six-port sont nombreuses [34,35,36,37]. Ces
procédés, utilisés lors de son fonctionnement en tant que réflectométre, sont trés performants
mais s’accompagnent d’une grande complexité car ces méthodes nécessitent 1’intervention

humaine telle que la connexion de charges de calibration.

Une solution pour réduire 1’effort sur le calibrage [32] a été proposée mais au prix
d’une architecture plus complexe et des critéres de performances plus séveres des circuits RF
du démodulateur cing-port.

Une autre solution consiste a utiliser des méthodes automatiques de calibration telles
que la calibration Aveugle, la procédure d’orthonormalisation et d’égalisation et enfin la

méthode bi-tons.

La caractérisation aveugle est rapportée par [38]. Cette méthode est basée sur un
réseau de neurones entrainés a partir de données connues tel que la séquence d’apprentissage.
Cependant le temps nécessaire a I’apprentissage peut s’avérer trés long ce qui peut étre
prohibitif pour un systéme de télécommunications mobiles. L’avantage de cette méthode est
qu’elle n‘est pas basée sur la structure du circuit, elle relie les sorties aux entrées par

I’apprentissage.

Les 2 autres procédures de calibration prennent en compte le fait que les signaux
parviennent au démodulateur depuis I’antenne et sont a rapprocher des méthodes
d’égalisation. Le calibrage est généralement fait tenant compte de la technique de mélange
des signaux utilisés dans le cing-port. Par exemple si on utilise des détecteurs de puissance

pour réaliser le mélange entre I’oscillateur Local (OL) et le signal radiofréquence (RF) une
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premiére étape consiste a éliminer les produits d’inter-modulation d’ordre 2 (IM2) et ensuite
une procédure d’orthonormalisation et d’égalisation est réalisée [39, 40]. Dans [39] une
mesure des tensions de sortie des détecteurs de puissance est réalisée a chaque temps symbole
de la trame de transmission, puis la matrice de covariance des tensions est formée et enfin les
valeurs et les vecteurs propres de cette matrice sont calculés. Les vecteurs propres normalisés
correspondent aux constantes de calibrages. L’inconvénient de cette méthode est qu’elle
fonctionne par trame de signaux regus. Ces derniers auteurs présentent un second papier [40]
ou ils proposent une solution qui résout le probléme en utilisant une méthode adaptative. Dans
cette derniére méthode 1’orthonormalisation se fait par le procéedé de Gram-Schmidt [41] et
I’égalisation par 1’estimation des puissances des signaux 1Q. Une autre méthode proposée par
[3, 42] ajoute a cette procédure une synchronisation des symboles recus et réalise 1’égalisation
et la normalisation grace aux séquences d’apprentissage. Cette technique estime la variance
des tensions de sortie des détecteurs en fonction du temps ou pour chaque paquet (burst) de
données regues. Avec la variance des trois tensions de sortie du démodulateur cing-port ils
forment un vecteur et le plan orthogonal a ce vecteur est le plan de projection pour récupérer
les signaux I et Q. Cette méthode nécessite un calcul statistique pour estimer les constantes de
calibrage et les séquences d’apprentissages pour 1’égalisation et la normalisation. Une autre
technique est proposée par [43] dans lequel le récepteur doit contenir des commutateurs pour

éteindre, de temps en temps, I’OL.

La technique bi-ton est aussi utilisée pour caractériser le démodulateur cing-port
[5,6,32,35,44]. Ici deux signaux de fréquences légerement décalées sont appliqués aux entrées
du circuit pour simuler plusieurs charges. Cette technique est trés simple mais n’est réalisable
qu’une seule fois. Lors de la fabrication de récepteur RF en grande quantité cette méthode
devient lourde et de plus, les dérives des composants au cours du temps font en sorte que les

données, préalablement sauvegardées, ne seront plus valables.
Dans I’optique de mettre en ceuvre une technique de calibration facile a intégrer et

capable d’atteindre des performances correctes la calibration aveugle est développée selon un

algorithme présenté dans le paragraphe qui suit.
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4.4.2. La technique de calibration aveugle

Selon I’équation 4.17, les signaux en bande de base /(?) et Q(t) dépendent linéairement des

tensions de sorties ¥, (¢)

I(t) = iakvok (t) (4.49)
o) = Zﬂkvok (1) (4.50)

ou v (t) est la tension moyenne de sortie de la voie k du cing-port et ax & [, les constantes
de calibrage qui sont fonctions des parameétres S du cing-port et sont déterminées
habituellement par une étape de pré-calibrage [2]. Cette derni¢re opération est réalisée lors
d’un changement quelconque des paramétres S du circuit, ce qui est généralement le cas apres
une longue durée d’utilisation. La méthode aveugle de calibrage que nous proposons permet

de supprimer cette étape de pré-calibrage.

Le cing-port délivre trois tensions de sorties et nous recherchons I’enveloppe

complexe [(¢)+ j-Q(¢) d’un signal RF ce qui consiste a trouver un signal a deux dimensions

1(?) et O(¢). Si nous supposons que nous sommes dans un espace a trois dimensions a la sortie
du démodulateur le probléme est de trouver dans cet espace un signal a deux dimensions donc
situé dans un plan.

On note Py le plan (1(¢), Q(t)) contenant I’enveloppe complexe représentée par exemple par un

cercle ce qui correspond a une modulation PSK.

5
V)
A

<

Fig.4.21 Observation a trois dimensions
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Donc, si nous parvenons a trouver un plan P paralléle a Py nous pourrons extraire le
signal utile en projetant les signaux issus du démodulateur sur ce plan. Sachant que u, est le
vecteur normal au plan Py alors pour tout plan P // Py on a u, orthogonal a P. Tenant compte
de ce dernier criteére, la procédure s’effectuera en 2 étapes et consistera en premier a trouver
u, puis a déterminer P.

- Etape 1 : Estimation du vecteur Normal #,

Fig.4.22 Py et P

Dans cette figure on représente un plan P // Py. Dans le plan P, figure I’ensemble des points
M(v;,v2,v3) représentant 1’enveloppe complexe. Soit O’ un point appartenant a P et M’ sa
projection orthogonale a Py. On démontre facilement que pour tout point M(v;vzv3)

appartenant a Py :

2

=K (4.51)

—_— —

OM -u, =k-u,-u =k

—_—

U,

u, est le vecteur normal aux deux plans. Cette derniére relation (12) prouve que le produit

entre tous les vecteurs formant 1’enveloppe complexe et le vecteur normal est constant.

Sous forme matricielle en utilisant N mesures:

n()  v) v0) K1
: : bl =] =k (4.52)
Vl(N) Vz(N) V3(N) k' 1
k’ est une constante qui ne doit pas étre complétement connue car nous avons essentiellement

besoin d’une direction correspondante a celle du vecteur #,, donc celle peut étre trouvée en

prenant un k’ quelconque.
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Prenons k’'=1et V=

Vo= (4.53)

On obtient a partir de la relation (4.53) un systéme a N équations et trois inconnues. Ceci peut
étre résolu en utilisant la méthode des moindres carrées et nous obtenons ,'= (x, ¥, z) qui est

colinéaire a u, .

x 1
yl=r vyt (4.54)
z 1

- Etape 2 : Détermination du plan de projection P

L’objectif est de trouver un plan P paralléle a Py qui est un plan orthogonal a #,'. P peut étre
représenté par deux vecteurs (ﬁl,ﬁz) orthogonaux a #,'. Pour obtenir ces deux deniers

vecteurs depuis %, et tels que #,' L &, L h, on utilise les deux relations suivantes :

-> o - - -
u'"h,=0et hanh,=0, d’ou:

Vi o/ +7)
}_il =|-1/y et };2 = /(x2 +y2) (4.55)
0 -1/z

(ﬁl,ﬁz) est le plan parallele au plan contenant I’enveloppe complexe. Donc projeter les signaux

issus du cing-port sur ce plan nous permettra de reconstituer le signal utile /(z) et Q(t) sans
avoir aucune information sur le signal a I’entrée. Le nombre d’échantillons nécessaire a cette
opération doit étre suffisant (>3) pour résoudre 1’opération (22). Ces échantillons doivent étre
différents et bien repartis dans le plan. La synchronisation, une fois que le plan est déterminé,
se fait par la séquence d’apprentissage. Il est a noter que cette procédure est faite une seule
fois et que 'utilisateur peut facilement mettre a jour cette calibration sans aucune contrainte

sur I’environnement du systéme.
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4.4.3. Résultats de mesures

Dans la figure 4.23 nous présentons la constellation obtenue apres projection des signaux
issus du cing-port sur le plan estimé par la méthode de calibrage aveugle. Le signal RF
modulé en QPSK avec un débit de 1MS/s arrive a I’entrée du circuit avec une puissance de -
20dBm. La puissance de 1’oscillateur local est de -3dBm. Les signaux issus du cing-port sont
suréchantillonnés avec un OSR (facteur de suréchantillonnage) de 8. Le filtre numérique en

racine de Nyquist est utilisé avec un roll-off de 0.35 et un délai symbole de 4.

Fig.4.23 QPSK obtenue aprés projection des signaux recus sur un plan estimer par la

méthode de calibration aveugle.

Cette figure montre bien que la projection dans le plan 1Q est convenable. Le hasard
a fait que la phase entre le signal RF et OL soit presque nulle (y~0). Mais dans cette figure
aucune égalisation, ni synchronisation porteuse n’est faite. Dans ce qui suit nous présentons le
banc de mesures comparatives de BER entre I’auto-calibrage par estimation statistique [3], la

méthode de pré-calibrage par bi-tons [6] et enfin la nouvelle méthode aveugle.
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Fig.4.24 Banc de mesure du BER

Dans cette manipulation nous introduisons une séquence binaire connue dans un
générateur de signaux modulés (HP4431). Ce dernier module le signal RF en QPSK avec un
débit symbole de 100 kbits/s. Le signal oscillateur local est délivré aussi par ce générateur
avec une puissance fixe de -3dBm ce qui garantit de travailler dans la zone lin€aire des
détecteurs. Au niveau du DSP nous indiquons la méthode de calibrage. En faisant varier la
puissance du signal AWGN délivré par le générateur HP4432 qui simule un bruit nous faisons
varier le SNR (Signal to Noise Ratio). La fréquence centrale et la largeur de bande du signal

AWGN délivrées par ce générateur sont fixées aux mémes valeurs que celles du signal utile.

Le niveau de puissance de bruit AWGN (-60dBm) est supérieur a celui propre au
circuit afin de déterminer uniquement la qualité des trois algorithmes de calibrage et de
démodulation sur le traitement des données. Le taux d’erreur binaire est présenté dans la
figure 4.25 en fonction de Eb/NO pour trois méthodes de calibrages différentes : 1’auto-
calibrage par estimation statistique [4], la méthode de pré-calibrage par bi-ton [6] et enfin la
méthode aveugle décrite dans ce paragraphe. On observe bien que la nouvelle méthode

permet d’obtenir de meilleur résultat selon la fig 4.25.
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Fig.4.25 : Courbes théorique et expérimentale du BER en fonction du rapport Eb/No

La figure 4.25 illustre bien le comportement d’un récepteur 1Q idéal. Un léger décalage

(<1dB) par rapport a la courbe théorique est di principalement au bruit d’échantillonnage.
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Fig.4.26 : Courbes expérimentales du BER en fonction de la puissance du signal RF pour différentes
méthodes de calibration

Les mesures de BER représentées sur la figure 4.26 ont été réalisées avec le méme banc décrit
sur la figure 4.24 sauf que le générateur de signal AWGN a été supprimé. Ces mesures
permettent d’estimer la sensibilité du récepteur en fonction de la méthode de calibration mise

en ceuvre. La méthode calibration aveugle (cercle noir) permet d’obtenir une sensibilité a 107
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de -61.5 soit un demi dB de mieux que la méthode d’auto-calibration par séquence

d’apprentissage [3] et 1 dB de mieux que la méthode Bi-ton.

Afin d’estimer la rejection des canaux adjacents, une nouvelle méthode beaucoup plus
rapide que celle présentée dans le paragraphe 4.2.6 a été réalisée. Comme nous l'avons
découvert précédemment le cing-port présente un aspect tridimensionnel. Ce qui a permis de
d’observer que l'axe des signaux en bande de base dus au canal adjacent et I'espace des
signaux utiles sont no-coplanaire. Donc pour mesurer l'effet du canal adjacent sur les signaux
en bande base il suffit d’observer sa projection sur le plan des signaux utiles. Ce plan est

déterminé par les constantes de calibration.

Pour les mesures de rejection des canaux adjacent, le banc de mesure ne change pas beaucoup
en comparaison de celui décrit par la figure 4.24. Seul le signal AWGN est modifié¢ par un
générateur de signaux modulés qui représente le signal du canal adjacent.

Le signal additionnel représentant le canal adjacent a une fréquence décalée (bitone
avec la séparation de fréquence 100KHz autour de 1.95 gigahertz) par rapport a la fréquence
utile de RF (2GHz) est introduite dans le port RF du circuit. Sur a figure (4.26) on représente
les sorties en bande de base avant et apres projection pour différents niveaux de puissance du
signal adjacents. Vout-blind-1 et Vout-blind-2 sont les données obtenues aprés application des
constantes de calibration obtenues avec la méthode de calibration aveugle. Vout-blind-1 et
Vout-blind-2 sont des sorties équivalentes respectivement aux sorties I et Q. Aux mémes
tensions de sorties (v1, v2 et v3) sont appliquées des constantes de calibration estimées par la

méthode bi-ton pour obtenir Vout-Double-tone-1 et Vout-Double-tone-2.
Selon les résultants expérimentaux présentés sur la figure 4.27, le gain de rejection de la

méthode de calibration aveugle est de 11dB en comparant par rapport a la méthode bi-ton. Le

méme gain est obtenu par [3].
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Fig.4.27 : Rejection de I’IM2 en utilisant la calibration aveugle. Tensions mesurées de sorties du Cinq
port (Vouti) et calculées ( Vout-blind et vout double tone) en dBv en fonction de la puissance en dBm du
signal du canal adjacent

Comparé¢ a la méthode présentée dans le paragraphe 4.2.6 ici nous avons réalisé une
comparaison entre les différentes méthodes et non pas une mesure de taux de rejection.
Pour mesurer la rejection de ce type de circuit (cing-port en utilisant des détecteurs) il suffit
de prendre le résultat du gain de cette méthode soit 11dB et de la rajouter a la capacité de
rejection de la méthode Bi-ton estimée a 35dB selon [3]. Cela nous permet de calculer un taux
total atteint de 46dB. Sur la figure 4.13 on observe une rejection de 40 dB pour un IQ
classique et 60dB pour un triphasé. Certes, la comparaison est difficile car la rejection de
I’IMD?2 dépend de plusieurs facteurs mais nous pouvons conclure que I’architecture triphasée

permet d’atteindre de meilleurs taux de rejection et donc une meilleure linéarité.

Finalement, la nouvelle méthode ne dégrade pas la qualité du traitement mais elle est
beaucoup plus pratique dans sa mise en ceuvre car aucune manipulation matérielle n’est
nécessaire. De plus il est utile de re-calibrer tout récepteur sinon ses performances peuvent
se dégrader en fonction du temps. Ici, grace a cette méthode, d’autocalibrage avec les

données recues on peut remettre a jour les constantes de calibrations.
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Conclusion

Deux grands types de méthode existaient pour remédier a I’effet IM2 dans les
récepteurs homodynes : méthode circuit et méthode logiciel. Ce travail y ajoute une méthode
architecturale.

Le démodulateur triphasé apporte une nouvelle solution architecturale de rejection des
canaux adjacents dans les récepteurs Zéro-IF. Théoriquement et par simulation nous avons
démontré que ce type d’architecture supprime complétement I’IMD2. Néanmoins, en absence
de canal adjacent, le démodulateur classique IQ présente un EVM ou un BER meilleur que
celui du démodulateur triphasé et cela est principalement dii a des raisons de structures qui
décale le facteur bruit de 1.7 dB en faveur du démodulateur IQ classique. Cependant,
I’architecture triphasée permet de gagner 18 dB en taux de rejection comparé a celui d’un
démodulateur 1Q classique dans le cas d’un canal adjacent équivalent a un signal bi-ton. Dans
le cas d’un canal adjacent a enveloppe pulsée, le gain est estimé a 20 dB. Le gain peut étre
amélioré en augmentant la linéarité des mélangeurs. Il est important de noter que la saturation
des mélangeurs pour les hautes valeurs de puissance du signal adjacent handicape la
dynamique de mesure de la rejection des canaux adjacents. Cette solution de type
architectural ¢élaborée dans ce travail peut s’ajouter a des solutions de type circuit tel que les
mélangeurs double équilibrés ou autres et apporter de grandes performances en termes de

rejection.

La démonstration de 1’aspect tridimensionnel de la démodulation d’un signal RF par
un circuit cing-port nous prouve qu’il est possible par une projection adéquate d’¢liminer les
effets de dérives de tension d’offset et de produit IMD2 dus au signal OL et aux signaux des
canaux adjacents. Cette propriété des architectures cing-port constitue un avantage fort de
cette structure par rapport au démodulateur homodyne classique a 2 voies.

Une nouvelle méthode logicielle de calibrage du démodulateur cing-port est présentée
dans cette these. L’avantage de cette méthode est qu’elle ne requiert aucun signal de référence
et aucune séquence d’apprentissage. Elle peut donc étre utilisée sans aucune connaissance a
priori de la modulation du signal. Une premicre démonstration a été faite avec un signal RF de
fréquence porteuse 2 GHz modulée QPSK et un taux de suréchantillonnage de 8. Cette
expérience montre que nous ne perdons pas la qualité du traitement précédemment utilisée
tout en allégeant considérablement le colt calcul et 1’élimination des manipulations

matérielles.
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CHAPITRE 5 CONCEPTION DE LA PLATEFORME MIMO 2X2 ET NOUVELLE ARCHITECTURE
MIMO A MULTIPLEXAGE DE FAISCEAUX EN RECEPTION

Introduction

Le spectre hertzien constitue une ressource limitée et déja saturée. Mais cela n’empéche
pas la croissance de la demande en termes d’allocation de fréquence et de bande passante
supplémentaire. A long terme, il est admis que les antennes intelligentes représentent la seule
option pour remédier aux problémes de congestion qui s’opposent aux développements des
réseaux sans fil. Les systéemes MIMO constituent une évolution permettant d'absorber I'éventuelle
demande pour des débits trés élevés qui caractériseront les systémes d'acces a large bande
(WiMax, LTE). De tels débits permettront de nouvelles utilisations de I'Internet de méme que des
applications futuristes (4G).

La littérature proposant des solutions théoriques sur les capacités des systemes a multiple
antenne est abondante. Mais le passage de la théorie vers 1’industrialisation passe par des étapes
de validations et notamment le prototypage. C’est dans cette optique que nous tentons de
démontrer la faisabilité de tel systéme.

Ce chapitre comporte deux parties. La premiére est consacrée a description de la
plateforme MIMO 2x2 mise en place au sein de notre laboratoire. Le cceur de ce systéme est le
démodulateur cing-port utilisé¢ aprés chaque antenne de réception. Par la suite nous présentons la
méthode de calibration de bande de base en bande de base du systtme MIMO pour remédier aux
problémes de calibration d’un banc MIMO en utilisant le cing-port comme démodulateur. La
deuxiéme partie, quant a elle, est consacrée au nouveau récepteur numérique par le formation de

faisceau pour systeme MIMO a multiplexage spatial.
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5-1 Plateforme MIMO 2x2

Aprés avoir démontré les capacités des architectures cing-port comparées aux
démodulateurs classiques IQ en termes d’immunité face aux difficultés liées a la transposition
directe en fréquence vers la bande de base, nous proposons ici dans cette section son intégration
dans un systtme MIMO a deux antennes en émission et deux antennes en réception (2x2). Dans
un premier temps, c¢’est un banc ou le cing-port est utilis¢é d’une facon classique avec I’étape de
pré-calibration. Dans la seconde partie de cette section c’est toujours un systéme MIMO 2x2 qui
est étudié, sauf que pour s’affranchir de la pré-calibration, une nouvelle méthode de calibration

de bande de base en bande de base est présentée.

5-1-1 Plateforme MIMO utilisant la technique de démodulation cing-port

avec pré-calibration

Plusieurs publications traitent de I’aspect théorique des MIMO mais rares sont celle qui
décrivent une application pratique. C’est incontestablement di au colt onéreux des
émetteurs/récepteurs  multiples [1]. L'utilisation des systtmes MIMO dans les
télécommunications sans fil de future génération ne fait plus aucun doute. Des verrous
algorithmiques restent cependant a lever, et trés peu de prototypes matériels ou d’étude de
faisabilité de tels systémes ont actuellement été réalisés. Cette étape est indispensable au transfert
de ces techniques dans le monde industriel. De plus, la technique cing-port apparait ces derniers
temps comme €tant une solution économique pour les récepteurs numériques [2]. Les circuits
cing-port permettent aussi une meilleure rejection des canaux adjacents [3]. Dans ce travail, une

plate-forme d’un systéme de communication MIMO (2x2) utilisant cette technique est présentée.
La premiere partie de cette sous section définit les composants de ce systetme. La

deuxiéme, décrit la procédure d’estimation du canal de propagation et de récupération de

I’information transmise. Finalement, les résultats de mesure sont présentés.
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5.1.1.1 Vue globale du systéme

La plateforme du syst¢tme de communication DIDO (Double Input Double Output =
MIMO 2x2) est constituée de deux émetteurs et de deux récepteurs comme le montre la figure
5.1. Le signal délivré est modulé en QPSK (Quadrature Phase Shift Keying) avec une fréquence
porteuse de 2.45GHz. Le débit symbole initial est de 1kS/s mais il pourrait étre augmenté en
remplagant le convertisseur analogique numérique. Grace a I’utilisation de la configuration
DIDO, et une modulation QPSK le débit recu sera de 2kS/s dans une bande de 1kHz seulement.
Le signal numérique en bande de base est chargé dans la mémoire de 2 générateurs de signaux

(HP4432 et HP4431) d’Agilent Technologies.

_10MHz | Générateur de
N signaux 1

Synchronisation
en bande de base

TX, /\71

Y

Générateur de
signaux 2

2 cing-port

| 2.45GHz
'

Synchronisation RF

Générateur
de signaux

Fig.5.1 Systéme MIMO 2x2

Une horloge externe de 10 Hz est utilisée pour la synchronisation trame. De méme, la
synchronisation de phases des générateurs et de 1’oscillateur local (OL) est effectuée par une
autre horloge de 10 MHz. Le canal de propagation «indoor» est modélisé par des lignes de
transmission coaxiales en cascade avec des atténuateurs. Chaque antenne RX et TX est remplacée
par des diviseurs de puissance. Une connexion directe est introduite entre chaque TX; et RX; :
ceci représente la situation en visibilité directe entre chaque antenne TX et RX. De plus, des
atténuateurs et des lignes produisant des délais sont introduits entre TX; et RX;: un trajet
supplémentaire existe entre les antennes TX; et RX; et entre les antennes TX; et RX; (i # j).
Chaque récepteur est constitué¢ des ¢léments suivants: un amplificateur faible bruit LNA (Low
Noise Amplifier) de 50 dB de gain et un facteur de bruit de 2 dB, un démodulateur homodyne

utilisant la technique cing-port et trois filtres passe-bas. Les 6 tensions de sortie sont converties
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en numérique avec un seul convertisseur analogique numérique suivi de 6 échantillonneurs

bloqueurs.

Le démodulateur homodyne est constitu¢ d’un circuit RF cing-port ayant 2 entrées 3
sorties, et 3 détecteurs de puissance RF. Parmi les différentes structures du cing-port [4]-[5], le
démonstrateur de la plate-forme de communication DIDO a été réalisé en utilisant un anneau
micro-ruban de longueur électrique 5x72.2°. La figure 5.2 illustre le démodulateur cing-port qui
opere dans la bande 2-3 GHz. Le substrat est de type FR4 (¢,4.7). Chaque détecteur de puissance
est constitué d’une diode Schottky HSMS 2850 suivie par un filtre papillon.

Entrée OL Entrée RF

Anneau a 5
branches

Détecteur de
puissance

Trois sorties

Fig.5.2 Le réflectométre cinq-port en technologie micro-ruban

Les tensions vgr(2) et vio(t) sont les 2 entrées du démodulateur, et ont pour expressions :

vRF(t) = ARF(I (t)cos(Z;yf il )_Q(t)Sin(z@p RFt)) (5.1
Vor (t) = Ao, COS(Z@"RFt) (5.2)

1(?) et Q(t) représentent le signal QPSK en phase et en quadrature et frr est la fréquence porteuse.

Les tensions délivrées par le cing-port sont sur-échantillonnées avec un OSR (Over

Sampling Ratio) égal a 8. Le signal numérique en bande de base peut étre écrit par :

0,(0)=3 18,V (k) (5:3)

1, (k)= ZigimV,-m(k) (5:4)
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m=1, 2 pour le cing-port 1 et 2. et oi V3, (k) est le k™ échantillon des tensions de sortie du cing-
port et rg;, & igi, sont les constantes de calibration du démodulateur qui sont déterminées en
utilisant la méthode de pré-calibrage [3]. En effet, au début de nos travaux de recherche (avant la
découverte de la calibration aveugle) dans le systtme MIMO nous avons utilisé le récepteur
d’une maniere classique. Pour obtenir ses constantes de calibration nous avons fait appel a la
méthode « bi-ton ». Nous rappelons que cette méthode consiste a caractériser le cing-port en
simulant un court-circuit mobile au niveau de son entrée RF par I’intermédiaire d’un signal CW
légerement décalé de I’OL. Les constantes de calibration sont ensuite estimées par un algorithme
utilisant la méthode des moindres carrés. Finalement, ces constantes sont enregistrées pour les
utiliser a chaque instant de réception de signaux. Pour notre banc MIMO 2x2 deux cing-ports ont
été calibrés et donc 12 constantes de calibration ont ét¢ mémorisées dans le DSP. Pour la
synchronisation symbole et trame la méthode classique appliquée au SISO peut étre utilisée sans
perte en général puisque le cing-port est déja calibré (nous obtenons les équivalents symbole I et

Q par ’intermédiaire de la matrice de calibration).

5.1.1.2 Traitement numérique des signaux

Cette section décrit le traitement de signal en bande de base utilis¢ pour la plate-forme de
communication DIDO. L’information transmise est le message suivant: « TELECOMParisy.
Apres sa conversion en code ASCII, la trame est divisée en Nt séquences ou Ny représente le
nombre d’antennes d’émission (N7=2 dans notre cas). Une séquence d’apprentissage (TS) [6] est
introduite avant chaque séquence de données. Les deux séquences TS associées a chaque sous-

canal sont orthogonales et proviennent de la matrice de Hadamard qui a la propriété suivante :

G(K)-G(K) =KI, (5.5)
ou K est ’ordre de la matrice G qui satisfait la relation: K > N, x(L+1) avec L le nombre de

coefficients représentants le canal de propagation (2 dans notre cas car le canal entre les antennes
TX1 TX2 et RX1 ou RX2 est modélisé par deux lignes de transmission coaxiales en cascade

avec des atténuateurs). 7 représente la transposée hermitienne.
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Ces séquences TS permettent de réaliser la séparation des signaux recus et provenant

des Nt antennes. Les signaux en bande de base I et Q a la sortie des deux antennes réceptrices

RX; et RX; sont un mélange des signaux provenant de TX; et TX; et ont les formes

représentées par les figures 5.3 et 5.4 qui représentent les constellations pour une puissance

RF a I’émission de -70 dBm et une puissance OL de -3 dBm.

RX1

08 ; ; ; ; ‘ ‘ ;
| | Aol | | |
0.6 ———F———t ————\————\————\———7
I Za\\\ I | |
| ﬂ?’.\\\\\ | | |
[ e -z | ===
er—<dIR |
| 2 ¢ AT [
0.2F - - - - - W= K- R |
| W |
IBEERAN: = -
N ! S
& | ST
-0.2F - - - /‘\?‘4 - -
& g
04F-—--F-—-- I~ RN oo —
06 ------ i
| |
| | I |
] e e e A N .
| | | | | |
-1 1 1 1 1 1 1 1
-0.8 0.6 0.4 0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8
2

Fig.5.4 Constellation (amplitude normalisée) au niveau de RX, pour une puissance transmise de -70 dBm.

En fait, le symbole recu par la n

des retards par:

iéme

antenne RX,, peut étre écrit en prenant compte 1’étalement
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i=L,k=S—1,m=N

Y(kby= > H,(ki)X,(k-i)+B,(k) (5.6)

i=0,k=0,m=1

oll X, est le signal transmis par la m*™ antenne TX, H,m le coefficient de propagation du canal
entre TX,, et RX,, B, est le bruit additif recu par ’antenne RX,, et finalement, S, L et N sont
respectivement le nombre de symbole transmis, le nombre de Taps (retard) et le nombre

d’émetteurs.

Une méthode classique pour optimiser ’estimation des coefficients du canal H,,, est
basée sur le principe de maximum de vraisemblance (MV) [7]. La méthode de MV [8] suppose
que la fonction de densité de probabilité du signal recu est connue et cherche a maximiser la
fonction de vraisemblance. A cause du terme de bruit B,, il est impossible de réaliser une parfaite

estimation de H. Ainsi, et en se référant a [9], ’estimation de H peut étre obtenue par :

~ 1 )
H=E[Y-X ] (5.7)

ou H et X sont constitués des coefficients Hym et Xi, , X' est la transposée hermitienne de X (X

représente la séquence d’apprentissage crée a partir de la matrice de Hadamard) et K un scalaire
en prenant compte que X.X° =/,. Dans la configuration utilisée, le canal est constitu¢ d’un

trajet direct et de 2 multi-trajets, on a alors L=2 coefficients. L matrice du canal est écrite alors

par :

By
B

O Ak] A

k )
0 hy(k]) Ay

0 Ak
Al k

h(k2)
0 Akl hyfk,

e
Hk02) (k2

k k) hylk
. R } (5.8)

Comme le montre ’équation (5.6), le k™ symbole Y (k) recu est déterminé par les (k-L)

symboles précédents. Pour estimer le k™ symbole, Peffet des deux derniers symboles est

supprimé en utilisant la matrice ﬁ(k,l |2) :

Y(k)=Y(k)-Hk1|2)x X(k-1]k-2) (5.9)
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Avec g4 EY Ak kO hk) w@ﬂ

(k) y(k2) hylk0) (k) hy(k2)

Ainsi, I’expression du symbole estimé est :

(5.10)

F(k)~ {hl (%,0) hlz(k,o)} . [Xl (k)}

By (k,0)  hyy(K,0)] | X, (k)

ou, X; et X, sont les vecteurs de données. Le canal étant connu, une procédure de décision
utilisant le maximum de vraisemblance est appliquée pour déterminer les symboles
respectivement détectés par chaque antenne réceptrice. Supposant qu’a chaque instant k tous les
symboles ont la méme probabilité d’étre transmis, le décodeur MV calcule son estimation du

vecteur transmis comme [9] :

X (k)= arg r)I(l(lkr)l

\?(k)_ﬁ(k).x(k)ﬂ (5.11)

Autrement dit, le récepteur compare toutes les combinaisons possibles de X(k) qui
peuvent étre transmises au vecteur X(k) recu. Dans le cas d’une modulation QPSK et un systéme

DIDO, il doit comparer Y(k) a 16 combinaisons possibles.

5.1.1.3 Résultats de mesure

Le tableau 5.1 présente les performances de mesure pour différentes puissances des signaux

émis. Le message initial est régénéré apres une conversion en ASCII de la trame binaire regue.

Puissance émise Message
(dBm)
-90 TELECOMParis
-95 TELECOLHaris
-100 TMLECOLp!ir

Tableau 5.1. Texte recu pour différentes puissances d’émission
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Comme il a été démontré par les mesures, I’algorithme appliqué peut séparer avec succes
les signaux recus par les deux antennes et reconstituer le message initial jusqu’a une puissance
d’émission de -90 dBm. Il est a noter que pour une puissance de -95 dBm, quelques erreurs
apparaissent. Ceci est dii aux sensibilités des détecteurs utilisés et a la dynamique du CAN. Ce
niveau de puissance peut étre amélioré a I’aide d’un amplificateur vidéo introduit entre les deux

cing-port et le CAN.

5.1.2 Calibration de bande de base en bande de base d’'un systeme MIMO

utilisant la technique cing-port

Les résultats précédents avec un canal simulé par des lignes coaxiales (Tableau 5.1) ont en
fait été obtenus apres calcul des données 1Q a partir des constantes de calibration du cinq port et
aprés une étape classique de synchronisation. Dans cette sous section, nous développons une
nouvelle méthode qui permet d’estimer directement les constantes du canal de transmission
incluant les constantes de calibration du cinq port et de faire la synchronisation trame a partir des
tensions de sorties du démodulateur cing-port... Enfin des résultats de mesures dans un contexte

réel (canal de propagation du laboratoire RFM de I’ENST) sont présentés.

Nous utilisons pour les validations de nos traitements de signaux un systeme DIDO
(Double In Double Out) (figure 5.7). Ce systéme est constitué de deux générateurs de signaux
modulés, un oscillateur local, de quatre antennes quasi-Yagi, de deux cing-ports, d’une carte

d’acquisition et d’un DSP.

TX;

10 MHz Générateur de
N signaux 1

Synchronisation
en bande de base

TX, /\71

Y

Générateur de
signaux 2

2.45GHz

Synchronisation RF

Générateur
de signaux

Fig.5.5 Systéme MIMO 2x2
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5.1.2.1 Expressions des signaux de sorties du cinq-port dans un systéme
MIMO 2X2

En configuration démodulateur MIMO, les ports des cing-ports seront connectés comme

le montre la figure suivante :

I ~ .
1 vy

= VW= "
frr) =\ == @y :

N~y ( Five-porty_, v,

v 1
h, 1 S Ve

4 (
~ e

AN — Vs
15, ( Five-port ) "V,

2

Ves

52

Fig.5.6 Récepteur MIMO utilisant les cinq-ports

On suppose que les deux oscillateurs locaux, qui ne sont pas représentés dans la figure

précédente, sont synchronisés et de méme puissance, d’ou :

—a — j(@ort+yo)
A =a,; = Ag e (5.12)
Les deux signaux émis sont exprimeés ainsi :
a =4 (I + 7 Q )ej({URFIZ'H//)
RF1 rrit\dy T Y (5.13)

Apps = ARF2 (IZ + J . QZ )ej((Uszlﬂ//)

On note que les ondes émises sont synchronisées, c'est-a-dire leurs fréquences porteuses
et horloge comme cela est indiqué sur la figure 5.6. L’antenne est équivalente a un additionneur,
ce qui permet d’écrire en tenant compte de la perturbation apportée par le canal et en négligeant
le bruit que le signal a I’entrée des cing-port:

a, =hy Xag, +hy Xag, (5.14)

a, =h, Xaz; +h,, xag,
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Les signaux émis par les antennes ont la méme fréquence porteuse : ®OrpI=ORF2= ORE-
Si on suppose que les puissances émises sont les mémes au niveau des deux antennes :

Arr1=Arr2= Agg, alors :

a) = [(hllll + hz1[2)+ J: (hllQl + hz1Q2 )]ARFej(wRFHW) (5,15)

ay = [(hlzll +hyl, )+ J (hlz 0, +hy,0, )]ARFej(wRFHW)

A T’entrée de chaque cing-port on obtient un signal équivalent, ayant une partie réelle et

I’autre imaginaire. Nommons par :

env,(t)=T,, +j- Q. =(h,, xI, +h, xI,)+j-(h, xQ, +h, xQ,) (5.16)
L’enveloppe complexe du signal équivalent a I’entrée du cing-port numéro 1. Ceci nous permet
d’écrire :

ay = (qul +]- Qeql )X Agg X ellowtv) (5.17)

ay = (quz +]- Qeq2 )X Agg ¥ ellowrty)

Nous allons re-écrire succinctement les équations qui régissent le fonctionnement du cinq
port dans cette configuration MIMO pour montrer que les constantes de calibration des récepteurs
cinq port seront déterminées en méme temps que les coefficients du canal de propagation. La
conséquence sera que 1’étape de pré-calibration, ou de calibrage aveugle du récepteur cing-port
ne sera pas nécessaire.

Nous rappelons que :

by = Aya,;+ Bya,, avec i=3,4,5 et j le numéro du 5-p (5.18)

pour j=1
b,y = 4, a;,+ B;a, (5.19)

Les constantes qui dépendent du cing-port étant complexes, elles peuvent s’écrire :

A, =a,e’” et B, = p,e’" (5.20)
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Donc, on peut écrire :

by =, Ag e ™ + B (1, + jOu) Agee” (5.21)

ij
si nous prenons les valeurs réelles des ondes b;; on obtient les tensions RF Vj; :

V, =Refp, | (5.22)

avec i=3,4,5 et j le numéro du 5-p.

Ces trois derniéres tensions sont injectées dans des détecteurs de puissance. Pour des

détecteurs utilisant des diodes, une relation existe entre la tension d’entrée et le courant de sortie :

1; = ki'Vijz. Ainsi les trois tensions de sortie sont v; = KiVij2 avec Ki une constante propre au

détecteur.

En remplagant V;; par sa valeur dans I’expression précédente on obtient :

v, = Kl.l_al.j A o - cos (m0t+ 7y)+ 1, Ape B cos (aJRFt +y + (P,-j)
' ) (5.23)

- Qeq/’ A e ﬂy sin (a)RFt ty + o, )]

Puis en tenant compte du filtre passe-bas a la sortie des détecteurs et que les détecteurs utilisés

sont tous identiques et que ®o =®gF, ON:

K. K.
v = 7"&51450 +7",B;A§F (Ijq/. + qu,-)JrK,-jOli,-ALOARF [qu/. cos(goi/. +t//)— » sin((pij +gy)] (5.24)

K.
o

, . K, , .
5 . 4;, auto-mélange du signal OL, 7’ B} Ay (I iy +quj) auto-mélange du signal

eqj

avec yij=01j-oij,

RF et enfin : K,o,4,,4,, [1@_ COS((”,-, +v) -0, Siﬂ(% +v)] TI’information utile.

L’auto-mélange OL est une composante continue, donc en moyennant la valeur de vij et
en la supprimant on arrive a simplifier d’avantage ’expression. L’auto-mélange RF est une

composante tres faible et peut étre négligé.
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Pour ¢éliminer la partie indésirable et notamment le DC-offset du a 1’auto-mélange du signal OL
aussi en partie du a celui du signal RF, nous soustrayons aux tensions de sortie leurs moyennes en
utilisant la relation suivante :

i = Vi TV (5.25)

L’expression finale que nous obtenons est :

v, ® K o, A, o Ay [[gqj cos(gol.j + w)—Q@q/ sin((ol.j +1//)] (5.26)

Qe

. I, . . .
Puis en remplagant ~“/ et =¥ par leurs expressions, on obtient :

V.~ K004 Ay [llhlj cos(go[j +'//)_th1j sin((p,.j +l//) +1,h,; cos((p,.j +l//)—Q2h2/. sin((p,/. +l//):| (5.27)

Posons :
W, = Ki/a;'/ALOARFhlj COS((pij + ‘//)
X, =-K 0,4, Ag sin(gol.j + 1//)

(5.28)
Z,=K,a,4,,A4p:h,; cos(% +1//)
Yi/‘ = _Ki/aijAL()ARthj Sin(% 'H//)
Nous obtenons alors :
V=W X + X, xQ + Zy x T, + Y, xQ, | (5.29)

avec i=3,4,5 et j=1,2. Le passage de 1’espace des tensions a I’espace des symboles s’écrit alors :

I a3 4y dsp Gy Ay sy Var
o, _ by by by by, b, by Vsi
I, G Gy G G Cp Gy Vi
0, dy dy dy dy d, d; Vi
v
(5.30)

Une fois qu’on détermine les 24 constantes de calibrage, on peut récupérer les symboles émis en

projetant sur les vecteurs formant cette matrice.
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5.1.2.2 Estimation des constantes du canal de transmission

L’objectif a atteindre est de pouvoir exprimer les symboles I et Q en fonction des tensions
recues en sortie des cing-port. Dans la relation (5.30), I et Q s’expriment non seulement en
fonction des tensions issues du cing-port mais aussi en fonction des données du canal de

transmission. Pour estimer les constantes du canal de transmission il faut choisir une base qui

nous permet d’avoir un rang plein. Pour cela, il faudrait que/, L Q,,1, L Q,,I, L O, et que

- -
I, 1L Q, . Ce qui signifie de créer quatre sous-espaces orthogonaux. On suppose qu’on est dans un

canal a bande étroite. Ce qui équivaut a dire que le canal reste inchangé durant la réception de la

trame.

NB : Cette condition nous obligera lors de I'implémentation physique de cet algorithme a
respecter les contraintes évoquées dans le chapitre I notamment la bande de cohérence Bc et le
temps de cohérence Tc.

Etant donné les propriétés entres les signaux en bande de base on observe que :

by x 1 = [ Wy x 1+ X, <O+ Z,x L +Y,x 0, <, ~W,x|I|

(5.31)
On obtient finalement cette relation :
' a ), xL
. (5.32)
De méme, pour les autres constantes du canal de transmission :
Xy = vy % le Zy =0y 122 Yy = v, % sz
o~V T el )
En exprimant ces dernicres opérations d’une fagon matricielle, on obtient ;
[V]=[wxzy, |x[1] (5:34)
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. T . . Lo X
Puisque [ S] est une matrice de vecteurs orthogonaux, son inverse est équivalent a sa

transpos¢ d’ou ;

[wxzy, )= [V]x[5,]
Ii7:]] (535)

Avec 7 la transposé hermitienne.

5.1.2.3 Détermination de la matrice du canal de transmission

La matrice [WXZY ;] obtenue, est la matrice de passage de 1’espace des 1Q vers 1’espace
des tensions. Pour décider des symboles émis, deux solutions s’offrent a nous: soit étre
observateur des tensions et comparer par une méthode de détection comme le MV (dans le cadre
de notre travail cela revient a éliminer la partie pré-calibration et a comparer des tensions et non
plus des valeurs complexes). Soit d’inverser la matrice puis de déterminer les symboles. Nous
optons pour la deuxiéme, parce qu’elle nous permet d’alléger considérablement 1’algorithme
méme si une opération lourde pour les DSP va apparaitre : ’inversion de matrice. Pour obtenir la
matrice de passage des tensions vers les IQ on inverse la matrice [WXZY ;] sauf que cette matrice

n’est pas carrée. Une solution a ce probléme est d’utiliser la fonction pseudo-inverse de Moore.

Notons par CT la matrice de canal de transmission :

[CT]= pinv( WXZY, ]) (5.36)

Pour avoir quatre trames orthogonales entre elles, nous avons utilis¢ la matrice de
Hadamard. Cette matrice a la propriété¢ d’avoir des vecteurs orthogonaux entre eux et ayant pour
¢lément des 1 et -1. Nous avons choisi la matrice d’ordre 8 pour obtenir un plus grand nombre de
symbole qui formeront la longueur de la séquence d’apprentissage. Cette matrice nous donne 8
vecteurs sachant qu’on a besoin que de 4. Les vecteurs choisis sont ceux de la colonne 2, 3, 7 et
8. Selon le rendement souhaité entre séquence d’apprentissage et longueur de 1’information

choisie, on pourra garder ou répéter ces vecteurs de longueur 8.
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5.1.2.4 Synchronisation trame et symbole dans un contexte MIMO

La synchronisation trame et symbole dans un syst¢eme MIMO n’est pas aussi évidente que
dans une configuration SISO et elle doit s’effectuer directement en sortie des cing-ports. Aux
sorties des récepteurs, nous avons des tensions et non des symboles et en plus trois sorties par
démodulateurs et non deux comme il est d’usage : il faut donc trouver une nouvelle méthode pour
faire une synchronisation trame et symbole aussi. Grace a la corrélation glissante entre les
¢chantillons des tensions correspondantes aux signaux recus et la séquence d’apprentissage on a
pu réaliser la synchronisation. Le produit de deux vecteurs est maximal quand les deux vecteurs
sont confondus. Donc un échantillon est optimal en synchronisation symbole et synchronisation

trame quand le produit entre la séquence d’apprentissage et la trame regue est maximal :

My = aﬁg [max”([ﬁij (n) .. .ﬁij (n + P)J x [Ts])m

avec p la longueur de la séquence d’apprentissage.

(5.37)
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Fig.5.7 Localisation de la TS
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La figure 5.7 présente le maximum du produit entre les différentes tensions de sorties du
cing-port et les symboles de la séquence d’apprentissage. La courbe en bleu correspond a la
sortie du cing-port 1 et celle en rouge a la sortie du cing-port 2. Pour des raisons de simplicité, ces
résultats sont obtenus sans 1’utilisation de filtre numérique. Il est important de noter que
I’interférence entre symbole risque d’apparaitre en conséquence et de dégrader 1’efficacité
spectrale. C’est d’ailleurs pour cela que la corrélation sur la figure 5.7 présente un palier de 8

¢chantillons ou le 8 correspond a I’OSR (Facteur de suréchantillonnage) utilisé.

004 — — = = — 7 — 7~ —|—

0.042
|

(V)

0.038

0.036

0042l — — - — 4 L 1 14
1 1 1 1 1
0.028 0020 003 0031 0032 0.033 0015 0016 0017 0.018 0019 0.02 0.021

QV) Q(V)

Fig.5.8 Signaux en bande de base recus par les deux antennes

caontellation contellation2

o

I (normalisé)

Q (normalisé) Q (normalisé)

Fig.5.9 Affichage des séquences d’apprentissages recues aprés estimation du canal

L’application des coefficients du canal estimé a la trame correspondant a la séquence
d’apprentissage en utilisant la relation (5.30) permet de restituer parfaitement les symboles

transmis tel que I’illustre la figure 5.9.
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Du paquet regu correspondant a la séquence d’apprentissage plus les informations, nous ne
gardons que la seconde partie. A ces échantillons aussi nous appliquons les coefficients du canal
en utilisant la relation pour faire la séparation des deux sous-canaux et réduire I’effet

d’interférence co-canal tel qu’on le voyait sur la figure (5.8).

I (normalisé)

Q (normalisé) ~ Q (normalisé)

Fig.5.10 Constellation (normalisé) estimée sur chaque voie

La figure 5.10 montre bien qu’il y a eu un filtrage spatial des signaux et que nous arrivons
a définir les deux sous-canaux de propagation grace a la décorrélation spatiale due aux multi-
trajets et a I’espacement entre les éléments du réseau d’antennes. Comme nous pouvons
I’observer sur ces figures, des interférences entre symbole résiduel apparaissent. Ceci est
principalement du au faite que nous n’avons pas utilis¢ un filtrage numérique. Un filtre en racine

de Nyquist pourrait facilement éliminer ces interférences.

Ces méthodes de réception précédemment utilisées, le ML et le ZF dans le calibrage de
bande de base en bande de base traduisent une utilisation a multiplexage spatial de donnée ou
I’objectif est d’atteindre N systémes SISO en parall¢le. Cette configuration est optimale en terme
de capacité mais malheureusement elle est sous-optimale en terme de diversité tel qu’il a été
mentionné dans la conclusion du chapitre III. Dans le souci d’améliorer le filtrage spatial
notamment pour des faibles rapports signal a bruit et d’améliorer la qualité de liaison, nous
proposons une nouvelle solution dans 1’utilisation des systemes MIMO présentée dans la section

suivante et qui fait appel a la formation de faisceaux.
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5.2 Récepteur Numérique MIMO a multiplexage spatial par la formation
de faisceaux

Les communications sur le canal radio mobile se sont fortement développées ces dernicres
années en terme de nombre d’utilisateurs et de débit par utilisateur. Ceci est assuré par
’utilisation d’un systéme de transmission sans-fil haut débit « MIMO » qui utilise un réseau
d’antennes en émission et en réception pour introduire de la diversité spatial. Cependant,
I’exploitation au mieux de la diversité spatial peut étre compromis par différents facteurs. Par
exemple le couplage peut modifier les caractéristiques de rayonnement d’une antenne et va créer

une corrélation entre les signaux RF, en conséquence, cela réduit la diversité spatiale [10], [11].

Une des solutions a ce probléme est d’utiliser une technique de traitement des signaux
nommée le « beamforming » ou la formation de faisceaux. Cette technique permet de diminuer la
corrélation entre les signaux RF. Pour cela, il existe des systeémes qui utilisent cette technique
comme les systemes d’antennes connues sous le vocable «d’antennes intelligentes» (Smart
Antennas). Ces antennes sont a rayonnement reconfigurable (diagramme, polarisation, faisceaux)

et aident a maitriser la propagation multi-trajets et peuvent méme I’utiliser a leur avantage.

Beaucoup de travaux ont traité ce probléme en manipulant la directivité des antennes par
la formation de faisceaux analogique. Cependant, les solutions analogiques font face a beaucoup
de restrictions techniques surtout aux hautes fréquences comme la difficulté de la conception des
composants électroniques et une grande consommation d’énergie [12]. Pour les raisons de
flexibilité et d'exécution [12], [13], la formation de faisceaux numérique a été adoptée dans notre
travail.

La littérature montre que l’utilisation d’antennes multiples (M) en réception (SIMO
)(Figure 5.11) améliore linéairement la qualit¢ du signal et logarithmiquement la capacité¢ du

canal avec le nombre d’antennes [14] :

La relation empirique extraite de I’équation (3.3) de la capacité du canal s’exprime par :

Chi/s/m, = log,[l+Mx SNR] (5.38)
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Fig.5.11 Systéme SIMO

Néanmoins, en exploitant le multiplexage spatial sur un systéme a multiples antennes en émission

et en réception (Figure 5.12) la capacité du canal est multipliée avec le plus petit nombre

d'antennes du coté du réseau d’émission ou de réception. Ce systéme est considéré comme une

multitude de systémes SISO en parallele [14] :

Chit/s/Hz = min(N,M)x log, [1 + SNR]

Eeceived data

Transmitted data

IO channel

Fig.5.12 Systéme MIMO classique a multiplexage spatial

(5.39)
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Dans ce travail, une méthode originale a été¢ découverte ou les deux dernieres approches
(MIMO et SIMO) sont exploitées. En fait, des systemes N-SIMO en parallele ont été combinés

afin d'augmenter linéairement la qualité et la capacité¢ du canal en méme temps (figure 5.13) :

A\
)
Exl
Transnutted data Tx2 q Rx2 - Received data
Y ) ;
Es >
Tsn MIMO channel i

Fig.5.13 Systéme MIMO a multiplexage spatial utilisant la formation de faisceaux en réception

v

system

TI1
MINMO Beam-formung

Dans un contexte MIMO, les différentes antennes émettrices représentent des interféreurs
les unes par rapport aux autres. Comme nous avons pu le constater (paragraphe 3.1.3.2.3), il est
possible, par le moyen de la formation de faisceau, de réduire I’effet des interféreurs et de
favoriser le signal attendu. Ainsi, nous réalisons dans notre nouveau systtme MIMO un systéme
équivalent a NxSIMO. Pour chacun des N signaux regus, ce systetme devra nous permettre
d’améliorer le rapport signal a bruit plus interférence en augmentant le gain dans la direction

d’intérét (DDA du signal utile y;) et en ’annulant dans la direction des interféreurs (DDA des

autres signaux émis y; (i#)) considéré par y; comme interféreur)

Sachant que I’expression de la capacité¢ d’un systeme SIMO est donnée par la relation
(5.38), nous supposons que ’expression empirique de la capacité du systeme représenté par la

figure 5.13 est :
Cuit/o/ 1, = min(N,M)x log, [l + M x SNR| (5.40)
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Nous espérons gagner fortement par la FF en qualité tout en conservant le gain de capacité
apporté par les systemes MIMO a multiplexage spatial. Dans le paragraphe suivant nous allons

décrire la méthode de formation de faisceaux choisie.

5.2.1 Algorithme de FF numérique pour le récepteur MIMO

Le beamforming est une technique de traitement des signaux utilisée avec un réseau de
capteurs a I’émission ou/et a la réception qui commande la forme du diagramme de rayonnement
[15]. L'utilisation de la formation de faisceau du c6té de la transmission peut augmenter la
puissance dans une direction précise. En commandant la phase et I'amplitude de signal sur chaque
émetteur, on crée des interférences constructives et destructives dans le front d’ondes.

Du coté de la réception, la formation de faisceau peut également étre considéré comme un filtre
spatial pour la direction d'intérét parce qu'il augmente la sensibilité¢ du récepteur dans la direction
du signal désiré et la diminue dans la direction de l'interférence et du bruit [13], [15]. Ceci est
équivalent a combiner d’une fagon optimale les données regues Y venant de différentes sources

(antennes) avec les bons coefficients du filtre spatial [13].

Pointer vers une antenne préférentielle pendant un certain temps aurait fait perdre
I’information transmise par les autres antennes dans le cas du multiplexage spatial de faisceaux
analogiques. C’est pourquoi nous avons choisi une méthode numérique et parmi les méthodes de

FF numériques nous avons opté pour celle qui utilise une séquence de référence.

La séquence de référence permet généralement de réaliser la synchronisation trame et
symbole mais aussi de réaliser 1’égalisation. C’est pourquoi elle est généralement présente par
défaut dans tous les systemes de télécommunication.

L’avantage de cette technique FF numérique est sa robustesse a un environnement hostile ou il y
a du bruit et des interférences [16]; elle permet ainsi d’augmenter le rapport signal sur bruit

(SNR) en diminuant 1’effet du bruit sur le signal désiré.
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En effet ce type de formateur a le méme principe que le filtre de Wiener car il permet
d’ajuster leurs coefficients ou leurs pondérations w de telle sorte que I’erreur quadratique
moyenne (EQM) entre la sortie du formateur de faisceaux x(t) et le signal de référence s(t) soit
minimal. Cette opération va nous donner la pondération optimale et est équivalente a la solution

d’équation de Wiener-Hopf qui est de la forme suivante :

W(e)=R'R, =E[X ()X (1)] E[X(1)s"(1)] (5.42)

Russ est la matrice d’intercorrélation entre le signal recu Xn et le signal de référence de 1’antenne

émettrice n on (t) R est la covariance du signal regu Xn et E représente 1’espérance.

Cette technique requiert donc un filtre du type adaptatif, dont les coefficients se modifient d’eux
méme en fonction des signaux regus en temps réel, il est constitué¢ de deux parties distinctes :
- Un filtre numérique a coefficients ajustables.

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

- L’algorithme SMI (simple matrice inversion).
- L algorithme des moindres carrés récursifs (RLS), de type Newton.
- L’algorithme a gradient stochastique LMS (least Mean Square).

- L’algorithme a gradient stochastique normalis¢ NLMS.

Ces algorithmes sont différents selon leurs principes de raisonnement et les types des
signaux regus (stationnaire, non stationnaire).

L’algorithme SMI utilise directement la formulation du filtre de Wiener par inversion de
la matrice R. Les valeurs des pondérations sont calculées par bloc de données recues. On constate
que cet algorithme n’a pas de probléme de convergence a cause de 1’inversion directe de la
matrice de covariance R, mais le temps de calcul dépend de la taille de la matrice R. Si la taille de
R est grande alors I’estimation des coefficients de pondération va étre trés longue. De plus,

I’inversion de matrice amplifie les erreurs faites sur les données.
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Quant a I’algorithme RLS souffre du probleme d’instabilité numérique, sa vitesse de convergence
est optimum, mais la complexité numérique de cet algorithme interdit toute application en temps

réel [17][18].

Ces deux algorithmes restent tout a fait valables pour I'utilisation dans notre application
mais pour des raisons de simplicité, nous avons opté pour 1’utilisation de 1’algorithme LMS dont
I’algorithme NLMS en est une version plus ¢laborée. Comparé a d'autres algorithmes, le LMS
n'exige pas le calcul de corrélation ni l'inversion de matrice, de sorte que la complexit¢ du

traitement et le temps calcul sont réduits.

L’algorithme LMS, introduit par Widrow et Hoff en 1960 [11], [19], [20], est une
approximation stochastique de 1’algorithme du gradient déterministe. Il allie une simplicité de
mise en oeuvre, a une faible complexité de calcul et une robustesse aux erreurs de calcul qui sont
a la base de sa popularité. De plus, sa relative simplicité mathématique permet de mieux
comprendre le comportement des algorithmes adaptatifs d’indentification. Cet algorithme a fait
I’objet de nombreuses publications relatives, d’une part a ces applications dans des domaines tels
que le traitement d’antenne, 1’égalisation de canal de transmission, et d’autre part a I’analyse
mathématique de son comportement. L’architecture systéme de cet algorithme dans sous une

structure SIMO est illustrée par la figure 5.14.
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Fig.5.14 Formateur de faisceaux adaptatif du type LMS pour une seule antenne émettrice
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Cet algorithme permet de résoudre 1’équation de Wiener par une séquence de référence en
se basant sur la méthode du gradient [15]. Il optimise les valeurs de pondérations w de telle sorte
que I’erreur quadratique moyenne (EQM) entre la sortie du formateur de faisceaux y(t) et le
signal de référence s(t) soit minimal. Cette opération s’effectue a partir du gradient de E[e(n)] =

e*(n) (ou E est utilisé pour exprimer la valeur moyenne).

Dans ce qui suit I’algorithme habituellement utilisé pour les systemes SIMO est adapté a
notre besoin MIMO. Notons par X les signaux recu au niveau des antennes de 1 a M et Y les
signaux estimés en réception correspondant aux signaux émis depuis les antennes de 1 a N. La

relation au niveau du récepteur formulant la formation de faisceau est la suivante :

Y=w'Xx (5.41)
ou T est la transpos¢ Hermitienne.

L'algorithme LMS stochastique incorpore un procédé itératif qui fait des corrections successives

au vecteur de poids afin d'atteindre 1'erreur quadratique minimale. La méthode itérative est décrite

ci-dessous :
W (n+1)=W(n)— ug(n) (5.43)
Avec :
g(n)=E[(S(m)- X W)X, ] (5.44)
Soit :
W(n+1)=W(n)+2u[R—RW(n)] (5.45)
avec
Rys(m)=Xm)S'(n) , R(n) = X(n) X" (n) (5.46)

La valeur initiale W(k=0) dépend de 1’énergie du signal x(n) et p est le pas ou le gain
d’adaptation de 1’algorithme En plus, le choix du pas d’adaptation doit vérifier la condition

suivante :
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0 <h < max (5.47)

Ou Pmax prend différentes valeurs selon différentes références. Elle est égale a la trace de la
matrice d’autocorrélation pour [15]. Ce pas d’adaptation permet de garantir la convergence de
I’algorithme LMS (Figure 5.15, tirée de la référence [21]):

- Avec un petit pas d’adaptation, le LMS converge lentement mais ’EQM excédentaire est petite.

- Avec un grand pas d’adaptation, le LMS converge rapidement mais I’EQM excédentaire est

grande.
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Fig.5.15 Courbe de convergence d’algorithme LMS pour différents pas d’adaptation

Cet algorithme est simple, il nécessite seulement 2L+1 multiplication et 2L addition par
itération, (ou L est le nombre de coefficient du filtre). En conclusion, on constate que :
- L’algorithme LMS est trés simple.
- Les performances du LMS dépendent de trois facteurs :
* Le pas d’adaptation p.
* Les valeurs propres A de la matrice R.

* La longueur L du filtre W.
Un autre probléme est le pas d’adaptation p de 1’algorithme LMS qui doit étre variable dans le

cas d’un canal non stationnaire. En plus, cet algorithme a le probléme de la lente convergence des

parametres et le risque d’oscillation ou de divergence si le pas ou le gain d’adaptation est trop
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grand. L’Algorithme récursif normalis¢ (NLMS) peut étre une solution pour résoudre ces

problémes mais n’a pas été¢ expérimenté pendant cette thése.

En conclusion , le récepteur numérique MIMO par la FF précédemment décrit permet d’aboutir a

un systtme NxSIMO comme le décrit la figure 5.16.
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Fig.5.16 Nouvelle architecture MIMO a multiplexage spatial utilisant un récepteur a formation de faisceau

numérique

€ est le signal d’erreur entre le signal de référence regu et le signal de référence en mémoire.

Ainsi, ce systéme calcule N vecteurs

MO tel que :
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:|i=n,j=1:M

Weno =| Wy ne{l,2,.,NV : o , .
SIMO i , avec { v }501‘( N faisceaux numériques sont formés pour réaliser

le filtrage spatial.
Il est important de noter que le systeme décrit ci-dessus peut étre aussi bien utilisé¢ avec des
démodulateurs cing-port ou des démodulateurs classiques IQ.

Dans I’optique de validation des apports de cette nouvelle technique nous élaborons dans
la suite un test en terme de capacité de démodulation et de qualité dans un environnement multi-
trajet. Pour cela un second récepteur numérique basé sur la méthode du Zero Forcing (ZF) a été

mis en ceuvre et utilisé comme élément de comparaison avec celui a FF.

5.2.2 Banc de test et résultats de simulation

Dans I’objectif de valider cette théorie, une plateforme MIMO a été congue. Le banc de
mesure MIMO dont on dispose au laboratoire inclut deux émetteurs et deux récepteurs. Le signal
transmis utilise une modulation QPSK avec une fréquence porteuse de 2.45 GHz. A chaque trame
de donnée est associée une séquence de référence (TS). Cette séquence TS nous permettra non
seulement de réaliser la synchronisation symbole et trame mais sera aussi utilisée comme signal
de référence pour notre nouvel algorithme de formation de faisceau afin de pointer (séparer) le
lobe principal du réseau vers le multi-trajet d’intérét. Ainsi, le SINR ?? au niveau de chaque

antenne RX1 et RX2 seront augmentés.

La simulation a été réalisée a 1’aide du logiciel ADS (Agilent Design System). Le modele
de canal propagation MIMO indoor a multiplexage spatial n’étant pas fourni par ce logiciel, nous
I’avons modélisé par un prototype stationnaire équivalent a celui utilisé dans le paragraphe
5.1.1.1. Pour le récepteur numérique, deux algorithmes ont €t€ mis en ceuvre. Le premier est le
ZF précédemment décrit (paragraphe 3.2.3.1) Ce récepteur est utilis€ comme référence pour
quantifier I’apport du nouvel algorithme. Le second est le récepteur numérique MIMO utilisant la

formation de faisceau détaillé dans le précédent paragraphe.
Le récepteur numérique ZF permet de réaliser un systtme MIMO a multiplexage spatial
[23]. Cet algorithme ¢élimine les interférences entre symboles dus aux autres émetteurs. Il

considere que pour chaque antenne réceptrice tous les signaux, autre que le signal désiré, sont des
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interféreurs. Il permet finalement de réaliser un systeme équivalent a plusieurs SISO en parall¢le.
Le principe consiste a émettre simultanément deux trames de données synchronisées depuis les
deux antennes émettrices TX1 et TX2 avec la méme fréquence porteuse et la méme bande
spectrale. Ainsi, en conservant la largeur de bande utilisée, on double 1’efficacité spectrale par la

diversité spatiale.

Dans ce qui suit nous décrivons briévement le récepteur ZF utilisé pour le banc de test :
La relation reliant les signaux émis en bande de base a ceux recus en bande de base est la
suivante :
Z=HD (5.49)
ou Z est le signal regu, H est la matrice du canal et D les données transmises. Les séquences Drs

utilisées sont des séquences de Hadamard, ainsi :

D, D;. =1 (5.50)
Ce qui nous permet d’estimer aisément la matrice du canal a partir des données regues Zrs

correspondant a la TS par :
H=Z7,Dj (5.51)
Finalement, on reconstruit I’information transmise en appliquant I’équation suivante:

Pour le récepteur MIMO a beamforming, représenté¢ par la figure 5.16, la méme
configuration précédemment décrite est mise en ceuvre sauf que le traitement de signal du coté
récepteur est différent de celui du ZF.

Pour mettre en évidence I’amélioration apportée par le nouvel algorithme de traitement de

signal, une comparaison des résultats est faite par rapport au récepteur numérique ZF. La figure

de mérite employée pour cela est 'EVM.
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Le signal recu au niveau de chaque antenne (RX1 et RX2) est une combinaison des
signaux transmis depuis les antennes TX1 et TX2 affectés par ’atténuation et le déphasage de
chaque trajet parcouru. La figure 5.17 présente les signaux en bande de base représentés par le
diagramme de constellation au niveau de RX1 et RX2. Dans une configuration Radio classique
deux signaux TX1 et TX2 émis dans la méme bande de fréquence représentent des interféreurs
co-canal I’un pour I’autre. Cela engendre sur leurs signaux en bande base des interférences entre
symboles tel que la figure (5.17). Cette figure représente les signaux en bande de base démodulés
au niveau de RX1 et RX2 a partir des signaux TX1 et TX2 modulés en QPSK. Pour obtenir ces
signaux nous avons démodulé directement au niveau de chaque chaine de réception RX sans

application d’un filtrage spatial ou de la méthode ZF.
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Fig. 5.17 Constellations recues au niveau des antennes RX1 et RX2 pour un SNR=20 dB.

Les séquences d’apprentissages transmises périodiquement sont non seulement utiles pour
la synchronisation mais aussi pour la formation de faisceaux. En effet, le récepteur a formation de
faisceau (FF) compile les coefficients de pondération en utilisant les séquences de références et
les signaux recus au niveau de I’antenne qui ont été affectés par le canal de propagation et
I’interférence entre symboles. A 1’aide du vecteur w, nous tragons dans la figure qui suit le
diagramme du réseau avant et aprés application des coefficients de pondérations. Des antennes
omnidirectionnelles ont été utilisées dans cette simulation avec une distance inter-¢lément de 6.5

cm.
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[dB]

réseau

Facteur de

Fig.5.19 Direction des lobes principaux du réseau dirigé vers le sous canal 1 et 2.

D’aprées ces résultats nous observons bien que le lobe principal du réseau pointe dans deux
directions principales estimées par 1’algorithme de FF. Nous constatons que le premier lobe
pointe principalement vers une direction d’arrivée estimée a 75.5°, le second pointe vers la
direction d’arrivée de 97.4°. La largeur du lobe a -10 dB aurait été plus faible si le nombre
d’antenne de réception était plus élevée. Mais cela n’empéche pas le récepteur de donner de bons

résultats comme nous le présentons dans la figure 5.20.
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Figure 5.20 Constellations (normalisées) recues aprés formation de faisceau.

Ici, les deux signaux en bande de base représentés dans cette figure par le diagramme de
constellation des phases valide bien que I’interférence co-canal (crée par TX1 pour TX2 et TX2
pour TX1) a été annulée et que les deux sous-espaces sont parfaitement séparés.

Dans le but d’évaluer les performances de ce type de récepteur numérique MIMO utilisant

la FF, nous avons fait des tests en mesurant ’EVM en fonction du SNR au niveau de chaque
antenne réceptrice RX1 et RX2.

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

2 4 ] 8 10 12 14 16 18 20
SNR(dB)

Figure 5.21: EVM Vs. SNR du 1 sous-canal.
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Figure 5.22 : EVM Vs. SNR du 2°™ sous-canal.

Comme nous pouvons le constater a partir des figures 5.21 et 5.22, pour des faibles
valeurs de SNR le récepteur a FF présente un EVM beaucoup plus faible qu'un récepteur ZF.
Ainsi, il permet d’avoir une meilleure qualité de signal pour un SNR donné. Par exemple, pour un
SNR de 6 dB, le récepteur a FF permet de délivrer des signaux en bande de base avec un gain de

10 points en EVM comparé¢ a un récepteur ZF.

Comme tous les types de récepteurs numériques, pour des fortes valeurs de SNR, les deux
algorithmes de réception numérique convergent.

Les simulations nous montrent bien qu’il est possible de séparer les signaux en bande de
base en pointant le lobe du réseau dans une direction d’intérét et ainsi réduire I’effet
d’interférence co-canal. De plus, il nous a été possible de séparer les deux sous-espaces sans faire
appel a une inversion de matrice. Aussi aucune estimation de la matrice représentative du canal
n’a été nécessaire. Il est important de noter que cet algorithme a permis d’améliorer la qualité de

signal pour les faibles SNR.

Conclusion

Ce chapitre propose une double contribution dans ce travail de thése. D’abord, une
implémentation d’une plate-forme de communication DIDO avec une nouvelle architecture de
démodulateur cing-port avec pré-calibration est présentée. Le prototype, qui modélisait le canal

par des cables coaxiaux, mene a des résultats prometteurs lors de la reconstitution du signal
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numérique. Cette application a permis de valider I’implémentation de différents algorithmes de
récepteur numérique MIMO.

Par la suite, un réseau d’antenne quasi-Yagi a ¢été rajouté a notre prototype et une
estimation réelle du canal a été faite. Aussi, nous avons propos¢ une nouvelle méthode qui
surmonte les difficultés vues dans [24] pour I’estimation du canal tout en allégeant la procédure
de démodulation d’un systéme MIMO. Des résultats pratiques du systéme DIDO en utilisant ces
nouvelles techniques nous montrent bien que la démodulation se fait sans difficulté et que la
procédure de pré-calibrage précédemment utilisée a chaque fois qu’on fait appel au récepteur
cing-port est supprimée et cela en grande partie grace a la synchronisation trame et symbole

obtenue directement depuis les tensions de sortie des démodulateurs.

Un formateur numérique de faisceaux pour systtme MIMO a multiplexage spatial a été
développé dans ce chapitre dans 1’objectif d’améliorer la qualité de liaison tout en gardant
I’efficacité spectrale du canal. Deux systémes MIMO utilisant différents algorithmes de récepteur
numérique (ZF et FF) ont ét¢ implémentés et testés. Les résultats de simulation ont permis de
prouver que pour des faibles valeurs de SNR, le nouvel algorithme de FF permet d’obtenir une
meilleure qualité de signaux que le récepteur ZF. Ceci confirme que pour un systeme MIMO il
est préférable de I'utiliser comme N systeémes SIMO en parallele car cela permet non seulement

d’accroitre la capacité mais aussi la qualité de liaison.
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CONCLUSION GENERALE & PERSPECTIVES

L’autonomie des systémes de radiocommunication dépend fortement de Ia
consommation de ces récepteurs. Le nombre de composants dans un systéme augmente non
seulement ses consommations mais aussi ses dimensions. Les applications « grand public »
actuelles telles que le WiMax ou le WiFi et aussi les futures générations de téléphonie mobile
LTE (Long Term Evolution) et le DVB-SH (Digital Video Broadcast Satellite Handled) font
appels a des techniques ou le nombre d’émetteurs ou de récepteurs augmente dans le systeme.
Pour des applications sur un dispositif portatif tel qu’un PC portable ou un téléphone mobile il
est primordial de choisir la solution avec la plus faible dimension et la plus faible
consommation. De plus dans les systeémes utilisant de multiples antennes en émission et/ou en
réception, la consommation et la dimension augmentent linéairement en fonction du nombre
d’antennes. Ainsi parmi toutes les architectures présentées précédemment, la solution a
conversion directe (Zero IF) est celle qui permet de conserver un faible encombrement et une
consommation tolérable dans un systtme a multiples antennes et pour remédier aux
perturbations de DC-offset et d’IMD2 I’architecture cing-port ou triphasée est un atout.

Nous avons démontré dans cette thése que le démodulateur triphasé apporte une
nouvelle solution architecturale de rejection des canaux adjacents dans les récepteurs Zéro-IF.
Théoriquement et par simulation nous avons démontré que ce type d’architecture supprime
complétement I’'IMD2. La démonstration de 1’aspect tridimensionnel de la démodulation
d’un signal RF par un circuit cing-port ou triphasé¢ nous prouve qu’il est possible par une
projection adéquate d’éliminer les effets de dérives de tension d’offset et de produit IMD2 dus
au signal OL et aux signaux des canaux adjacents. Cette propriété des architectures cing-port
constitue un avantage fort de cette structure par rapport au démodulateur Zero IF classique a 2

voies [ et Q.

Néanmoins, en absence de canal adjacent, le démodulateur Zero IF classique IQ
présente un EVM ou un BER meilleur que celui du démodulateur triphasé et cela est
principalement da a I’architecture des circuits RF qui décale le facteur bruit de 1.7 dB en

faveur du démodulateur 1Q classique. Cependant, I’architecture triphasée permet de gagner 18
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dB en taux de rejection comparé a celui d’'un démodulateur 1Q classique dans le cas d’un
canal adjacent équivalent a un signal bi-ton. Cette solution de type architectural élaborée dans
cette thése peut s’ajouter a des solutions de type circuit tel que les mélangeurs double

équilibrés ou autres et apporter de grandes performances en termes de rejection.

Une nouvelle méthode logicielle de calibrage du démodulateur cing-port est présentée
dans cette these. L’avantage de cette méthode est qu’elle ne requiert aucun signal de référence
et aucune séquence d’apprentissage. Elle peut donc étre utilisée sans aucune connaissance a
priori de la modulation du signal. Une premicre démonstration a été faite avec un signal RF de
fréquence porteuse 2 GHz modulée QPSK et un taux de suréchantillonnage de 8. Cette
expérience montre que nous ne perdons pas la qualité du traitement précédemment utilisée
tout en allégeant considérablement le colit calcul et 1’élimination des manipulations

matérielles.

Les systemes a multiple antennes sont utilisés dans différentes applications ; Radar,
WIFI... mais aussi différentes techniques MIMO sont misent en ceuvre dans la littérature. La
capacité des systemes MIMO augmente linéairement avec le minimum du nombre d’antennes
d’émission et de réception. Cette capacité est réaliste sous certaines conditions de
propagation. En effet, afin d’atteindre une capacité maximale ou une diversit¢ maximale avec
ces techniques d’émission, il est nécessaire d’avoir une décorrelation entre les différents sous-
canaux d’émission et de réception, qui se traduit par une situation NLOS du canal de

propagation.

Nous avons expliqué dans cette thése que toutes les techniques MIMO peuvent de
facon trés simplifiée étre présentées comme un cas particulier de la technique MIMO a
multiplexage spatial. En effet, si le vecteur transmis x était constitué¢ d’éléments identiques
(cad on émet les mémes données sur toutes les antennes) et pondérés par des coefficients de
formation de faisceaux on aboutit & un systtme MIMO utilisant la techniques de formation de
faisceaux. Par contre si les éléments du vecteur x étaient différents mais que la puissance
d’émission était repartie apres utilisation de la connaissance de 1’état du canal on obtient un
systtme MIMO utilisant la technique du water-filling. L’application d’un codage espace-
temps aux vecteurs x ne requiert aucune modification matérielle mais plutdt logicielle d’un

systtme MIMO a multiplexage spatial. C’est pour ces raisons que nous nous somme
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concentré sur la réalisation d’un systeme MIMO a multiplexage spatial pour la conception de

notre banc MIMO.

D’abord nous avons réalisé un prototype, qui mod¢lisait le canal de propagation par
des cables coaxiaux. Cette premiére réalisation a permis de valider I'implémentation de
différents algorithmes de récepteur numérique MIMO. Par la suite, un réseau d’antenne quasi-
Yagi a été rajouté a notre prototype et une estimation réelle du canal de propagation par la
méthode des séquences d’apprentissages orthogonaux a été faite et une égalisation par la
méthode MV a été mise en oeuvre. Aussi, nous avons propos¢ une nouvelle méthode qui
surmonte les difficultés vues lors du premier prototype pour I’estimation du canal tout en
allégeant la procédure de démodulation d’un systtme MIMO. Des résultats pratiques du
systtme MIMO 2x2 en utilisant ces nouvelles techniques nous montrent bien que la
démodulation se fait sans difficulté et que la procédure de pré-calibrage précédemment
utilisée a chaque fois qu’on fait appel au récepteur cing-port est supprimée et cela en grande
partie grace a la synchronisation trame et symbole obtenue directement depuis les tensions de

sortie des démodulateurs.

Un formateur numérique de faisceaux pour systtme MIMO a multiplexage spatial a
été développé au cours de cette thése dans I’objectif d’améliorer la qualité de liaison tout en
gardant 1’efficacité spectrale du canal. Ce récepteur numérique est valable indépendamment
du type de démodulateurs utilisés pourvu que les signaux en bande de base I et Q soient
disponibles. Ce récepteur est basé¢ sur la création d’un systéme équivalent a NxSIMO en
paralléle contrairement a ces prédécesseurs qui cherchaient a réaliser NxSISO en paralléle.
Deux systemes MIMO utilisant différents algorithmes de récepteur numérique (ZF et FF) ont
été implémentés et testés. Les résultats de simulations ont permis de prouver que pour des
faibles valeurs de SNR, le nouvel algorithme de FF permet d’obtenir une meilleure qualité de
signaux que le récepteur ZF. Ceci confirme que pour un systtme MIMO il est préférable de
’utiliser comme N systémes SIMO en parallele car cela permet non seulement d’accroitre la

capacité mais aussi la qualité de liaison.

Les perspectives issues de cette theése concernent aussi bien les démodulateurs que les

systémes sans-fil.
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La premicre perspective serait de réaliser sur un dessin de circuit complet cing-port
respectant le plus possible le critére de symétrie pour atteindre des valeurs encore plus élevée
de rejection d’IMD2. Le circuit utilisé dans la thése présente une symétrie mais 1’isolation
RF-OL est faible.

Les mémes performances obtenues sur I’IMD2 sont attendues pour le DC-offset. Et
nous savons que I’une des conséquences d’une mauvaise isolation RF/OL dans un récepteur
est ’augmentation du DC-offset. Donc on s’attend a une augmentation de I’isolation.
Cependant le circuit proposé¢ dans le brevet issu de cette thése prévoit la suppression naturelle
du DC-offset.

La redondance apportée par le cing-port permet certes d’apporter une amélioration sur

la linéarit¢ de ce récepteur mais quel est I’apport de cette redondance sur la qualité¢ de
liaison ? En tout cas ce n’est pas vérifi¢ pour ’EVM ou le BER comme nous 1’avons observé
durant cette theése en ’absence de canal adjacent mais peut étre en terme de déséquilibre en
amplitude et en phase. L architecture triphasée permet de rapprocher les conditions physiques
de comparaison avec un IQ classique. En effet les deux structures utilisent des mélangeurs.
Donc les mémes mélangeurs peuvent étre employés lors des tests de comparaison. Cependant
une méthode plus appropriée est a investiguer pour éviter de favoriser I'une des architectures
en dépit de I’autre et surtout pour la caractérisation du déséquilibrage en amplitude et en
phase.
En ce qui concerne le récepteur triphasé il serait aussi intéressant de le concevoir entierement
avec la partie ASP (Analog Signal Processing) qui est trés bien détaillée dans le brevet sur le
méme circuit intégré. Ainsi nous pourrions étre dans des conditions qui permettront
d’atteindre des rejections de DC-offset et d’IMD2 tres élevées et des performances largement
supérieures a un démodulateur 1Q.

Les résultats obtenus du formateur de faisceaux numérique développé au cours de
cette theése pour I’égalisation dans un systéme MIMO ont permis de valider 1’algorithme et
I’amélioration de la qualit¢ de liaison. Cependant, une implémentation de ce récepteur
numérique sur le prototype MIMO de PENST permettra de le tester dans des conditions
réelles avec différents algorithmes de réception et notamment le MV.

L’algorithme choisi pour la FF de faisceaux peut étre modifi¢ par une version plus améliorée
du LMS. Le NLMS prend en compte les variations du canal et en ’adaptant d’avantage il
pourrait étre utilisé dans un environnement avec des Mobiles. Cette étude serait tres
intéressante pour les futures générations de téléphonie mobile notamment le LTE et le

WiMax.
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Il est important de prendre en compte les difficultés de synchronisation. Deux types de
synchronisation signal doivent étre pris en compte dans un systtme MIMO. La premiére est la
synchronisation d’émission. En effet tous les égaliseurs développés pour les systemes MIMO
supposent que les ondes sont simultanément émises. Or, sur chaque chaine d’émission, le
temps de modulation et de transposition en fréquence peut ne pas étre identique (constante
propre au circuit). Cet effet peut étre ignoré si le débit est faible (relatif) comparé au retard
induit. Mais pour des débits élevés cela ne permettra pas d’obtenir la capacité théorique.
Aussi faible soit il, ce retard dans le cas d’une modulation OFDM risque de rendre la
démodulation impossible. La synchronisation porteuse est un element clef pour le bon
fonctionnement d’un systéme MIMO. Elle doit étre aussi étudiée d’une maniére plus
approfondie. En effet, chaque antenne réceptrice recevra une somme d’échos. Habituellement
dans un contexte SISO, la synchronisation se fait sur I’unique onde recue. Par contre dans le
cas MIMO on recoit M signaux RF. Sur quel critére se fait la synchronisation porteuse ? Dans
le cas mobile la synchronisation porteuse risque d’étre encore plus complexe. En effet, les
différentes ondes émises peuvent subir des effets Doppler différents. Dans ce cas,

I’égalisation ainsi que la synchronisation deviennent plus complexes.

L’utilisation de la décorrelation spatiale dans un systétme MIMO a bien permis
d’accroitre la capacité d’un canal de propagation mais a condition de ne pas étre dans des
situations de vue directe. Indépendamment de la faisabilité, la réutilisation a plusieurs reprises
et en méme temps de la méme bande spectrale pour accroitre la capacité du canal dans une
situation LOS serait trés intéressante. Une étude peut étre menée avec des techniques de
formation de faisceau mais cela nécessitera d’avoir un réseau d’antennes permettant des

angles solides assez étroit.

L’étude d’un systtme MIMO pour application mobile est un axe trés pertinent. En
effet beaucoup de défit sont a lever dans ce contexte. Le MS (Mobile Station) risque de ne pas
pouvoir exploiter pleinement la diversité. La distance inter-¢lément étant réduite il faudra
proposer d’autres techniques pour augmenter la décorrelation des signaux regu au niveau du
MS. La polarisation peut €tre un trés bon point de départ. Néanmoins, la polarisation verticale
et la polarisation horizontale sont les deux seuls degrés de libertés apportées par cette
solution. Une étude sur un réseau d’antenne hétérogeéne pourrait aussi donner lieu a un
contournement des limitations dues au critére de distance minimale entre les éléments du

réseau. Les théories du traitement de signal estime toujours que I’antenne fait partie du canal
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de propagation. L’un des critéres de bon fonctionnement du systéme MIMO est la dimension
de la matrice H du canal de propagation. Elle doit étre de rang plein. L utilisation d’antenne
différente pourrait apporter une indépendance entre les vecteurs de cette matrice, autrement

dit elle peuvent augmenter la décorrelation entre les signaux regus sur chaque antenne.

Finalement, une amélioration de la plateforme MIMO 2x2 développé au cours de cette
these peut étre envisagée. Une augmentation du nombre d’antenne en émission et en réception
avec une automatisation du choix de nombre d’antenne et aussi du type d’égalisateur a utiliser
sera de grande utilité pour les travaux a venir sur les syst¢tme MIMO tel que le MIMO OFDM
ou le MIMO CDMA ou le MIMO mobile ou pour des applications de sondage de canal
MIMO.
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